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Abstract

From the contemporary field of RFID applications, the desire for increasing the data rate
at information exchange between the components of such a system and the optimization
of the associated communication relevant elements arises.

Within the framework of this diploma thesis, a feasibility study of passive UHF-RFID-
front-ends for data rates up to 100 Mbit/s is carried out. The main priorities are
identification of suitable rectifier structures, internal circuitry to improve efficiency, shunt
control system, longitudinal control system for stable output voltages and the entire
unit for data detection. Factors such as dynamic power consumption, field strength,
temperature, data rate, modulation index and more are challenges for developing a
complete system. In addition to internal supply of individual function blocks, this concept
also needs to ensure a supply of additional blocks (such as a controller).

The required rectification of a field with alternating signals is modeled taking the output
voltage, output power and efficiency into account. Various approaches and structures
are presented in this work. The base for data detection are innovative auxiliary circuits.
Simulation results of an envelop simulation interpret the behavior of the front-end.

Keywords: UHF-RFID-front-end; Rectifier; High power rectifier; Data detector; Data
rate 100 Mbit/s
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Kurzfassung

Aus dem heutigen Feld von RFID-Anwendungen ergibt sich der Wunsch einer Steigerung
der Datenraten beim Informationsaustausch zwischen den Komponenten eines solchen
Systems und die Optimierung der zugehotrigen kommunikationsrelevanten Elemente.

Im Rahmen der vorliegenden Diplomarbeit findet eine Machbarkeitsuntersuchung von
passiven UHF-RFID-Frontends fiir Datenraten bis zu 100 Mbit/s statt. Die wesent-
lichen Schwerpunkte sind dabei die Ermittlung geeigneter Gleichrichterstrukturen, die
interne Schaltung zur Effizienzverbesserung, Shuntregelung, Langsregelung fiir stabile
Ausgangsspannungen und die gesamte Einheit zur Datendetektion. Faktoren wie z.B.
dynamischer Stromverbrauch, Feldstéirke, Temperatur, Datenrate, Modulationsindex
uvm. stellen Herausforderungen an die Entwicklung eines Komplettsystems. Neben der
internen Versorgung einzelner Funktionsblocke, muss dieses Konzept auch eine Versorgung
zusétzlicher Blocke (wie z.B. einen Controller) gewéhrleisten.

Die dafiir notwendige Gleichrichtung, aus einem Feld mit Wechselsignalen, wird unter
Beriicksichtigung der Ausgangsspannung, Ausgangsleistung als auch der Effizienz
modelliert. Verschiedene Anséitze und Strukturen werden in dieser Arbeit prisentiert. Die
Grundlage zur Datendetektion bilden innovative Hilfsschaltungen. Simulationsergebnisse
der Einhiillenden-Simulation interpretieren das Verhalten des Frontends.

Stichworte: UHF-RFID-Frontend; Gleichrichter; Gleichrichter fiir hohe Leistungen; Da-
tendetektor; Datenrate 100 Mbit/s
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Kapitel 1

Einleitung

Als Einstieg in diese Arbeit folgt eine kurze Erlauterung zur Motivation dieser Diplom-
arbeit, sowie eine Auflistung der Anforderungen an das System. Eine einfache Einleitung
in die Thematik RFID (Radio Frequency Identification) soll dem Leser die wesentlichen
Grundlagen vermitteln, welche fiir das Verstéindnis dieser Arbeit von Vorteil sind.

1.1 Motivation

In neuesten Entwicklungen von RFID-Systemen ist es von groffem Interesse erhebliche
Datenmengen zu {ibermitteln. Unter Beriicksichtigung der dafiir benotigten Transferdauer
entsteht der Anspruch hoher Ubertragungsgeschwindigkeiten.

Ausgehend vom Wunsch einer hohen Datenrate (100 Mbit/s), welche bei einem HF-System
aufgrund der niedrigeren Trigerfrequenz von 13,56 MHz bisher nicht realisierbar ist, bleibt
der Umstieg auf UHF-Systeme mit einer Trégerfrequenz von 865 MHz bis 869 MHz als
eine Option. Bisherige UHF-Anwendungen sind auf grofie Reichweiten ausgelegt und
miissen mit geringeren Leistungen auskommen. Fiir eine hohe Datenrate steigt jedoch der
Energiebedarf und Reichweiten minimieren sich. Auch die Versorgung eines nachfolgenden
Controllers soll berticksichtigt werden und fordert eine gewisse Minimalleistung. Um diese
Energie zur Verfiigung stellen zu kénnen, bedarf es ,,High Power Rectifier, Gleichrichter
fiir hohe Leistungen. Ansehnliche Reichweiten (im Bereich von einigen Zentimetern)
werden durch den Einsatz effizienter Gleichrichter erreicht.

Die Motivation dieser Arbeit ergibt sich somit aus der Notwendigkeit passiv versorgte
Transponder, mit einer fiir diese Anwendungen relativ hohen Leistung, aus einem Feld zu
versorgen. Das durch einen Reader generierte Feld dient nicht nur zur Energieversorgung,
sondern auch als Medium zur Kommunikation. Die so {ibertragenen Daten miissen vom
Transponder, unter Beriicksichtigung der Anforderungen, als solche erkannt werden.
Diese Arbeit soll eine Machbarkeitsuntersuchung dieser Forderungen darstellen.
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1.2 RFID Technologie

1.2.1 Einfithrung

RFID-Systeme werden primér zur Identifikation von Objekten, Waren, Tieren und Perso-
nen verwendet. Erste RFID-Anwendungen kamen bereits wihrend des zweiten Weltkrieges
zum Einsatz und wurden zur Freund-Feinderkennung in Flugzeugen und Panzern ein-
gesetzt. Dank der Weiterentwicklung niitzte man RFID z.B. in der Landwirtschaft, wo

die Identifikation von Tieren eine wichtige Rolle spielte [7]. Waren Reichweiten fritherer
Systeme oft begrenzt auf wenige Zentimeter, sind es heute einige Meter. Die sinkenden
Preise der Komponenten, sowie die abnehmenden Gréflen der Strukturen erméglichen
heute verschiedene Einsatzgebiete. Es folgten neue Regelungen zur Datensicherheit,
Verschliisselung und antikollisions Algorithmen um eine Kommunikation mit einem
oder mehreren Transpondern gleichzeitig zu ermoéglichen. Mit dem Fortschritt dieser
Technologie, immer weiter steigender Frequenzen und neuer Anwendungen ergab sich die
Notwendigkeit neuer (globaler) Standards. Bekannteste Standards sind:

e ISO/IEC 14443 Standard fiir proximity cards (Reichweiten 5cm bis 15 cm)
e ISO/IEC 15693 Standard fiir vincinity cards (Reichweiten 30 cm bis 1 m)

e ISO/IEC 18000 Familie neuer ISO-Standards

e EPCglobal (Electronic Product Code)

Frequenzbereiche erstrecken sich vom LF-Bereich bis zum SHF-Bereich und sind in der
Tabelle 1.1 aufgelistet. Abhéngig vom Einsatzgebiet (USA, Europa, Japan usw.) dndern
sich Regulativen bei den Bereichen UHF und SHF. Bei LF und HF {iberwiegen weltweite
Standards [5].

Bereich Frequenzband RFID-Frequenzen
LF (Low Frequency) 30 bis 300 kHz <135kHz
Langwellen-Frequenzen
HF (High Frequency) 3 bis 30 MHz 13,56 MHz
Kurzwellen-Frequenzen ’

. 433 MHz
UHF (Ultra High Frequency) 300 bis 3000 MHz 860 bis 960 MHz
Ultrakurzwellen-Frequenzen 9 45 MHz
SHF (Super High Frequency) 3 bis 30 GHz 5 8 Mz

Mikrowellen-Frequenzen

Tabelle 1.1: Frequenzbénder und fiir RFID-authorisierte Frequenzen [10]
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Haufigste Einsatzgebiete RFID-Systeme:

Fahrzeugindustrie

Landwirtschaft

Warenverkauf, -sicherung und -lagerung

Bibliotheken

Ticketing
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1.2.2 Komponenten

Ein RFID-System besteht aus einem Reader (auch Basisstation genannt) und einem
Transponder (auch Tag genannt) [4]. Beide Elemente sind sogenannte intelligente Bauteile
und beinhalten schaltungstechnische Komponenten. Der Reader setzt sich aus einem
Koppelelement (Antenne), Transmitter /Receiver und einer Controlunit mit Interface zum
Computer zusammen. Transponder werden in zwei Klassen eingeteilt. Aktive Transponder
besitzen eine eigene Energieversorgung (Batterie), passive hingegen, werden aus dem
Feld versorgt und kommen ohne Hilfsenergie aus [10]. Diese Einteilung bezieht sich
nur auf die Versorgungsvariante. Transponder bestehen in der Regel aus einer Antenne,
einem analogen Schaltkreis, dazu kommen 6fters auch digitale Schaltkreise und verfiigen
meist zusétzlich {iber einen Speicher. Wie im folgenden Blockdiagramm Abbildung 1.1
ersichtlich ist, ergeben sich durch den Einsatz analoger Bauteile verschiedene Impedanzen
des Versorgungsteils. Daraus ergibt sich die Notwendigkeit einer Anpassschaltung zwischen
den Analogbauteilen und der Antenne.

Reader Transponder
Koppelelement

7 \
InterfaceI e / \

Computer ( o

\ /
~_
Chipimpedanz

|
1
—_—

Abbildung 1.1: Strukturdiagramm eines RFID-Systems

1.2.3 Versorgung und Kommunikation

Die zur Versorgung benétigte Energie passiver Transponder wird aus dem magnetischen
oder elektromagnetischen Feld gewonnen. Man unterscheidet prinzipiell drei Bereiche,
das Nah-, Mittelfeld und das Fernfeld [10] (Abbildung 1.3). Eine Verbindung kann somit
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READER TRANSPONDER

Abbildung 1.2: Versorgung und Kommunikation der RFID-Systeme [4]

vollstéindig ohne einem galvanischen Kontakt aufgebaut werden (Abbildung 1.2). Um
auch wahrend einer Dateniibertragung konstante Versorgung gewéhrleisten zu kénnen,
wird die aus dem Feld gewonnene Energie in Kapazitidten gespeichert. Die aufgenommene
Energie muss den Energiebedarf, bei voller Bandbreite der Funktionen, des Tags decken.

FERNFELD

N
\'\~MH|ELFELQI./
-~ —

_——

Abbildung 1.3: Nah-, Mittel- und Fernfeldbereich [10]

Nahfeld

Im Nahfeld herrscht vorwiegend induktive Kopplung. Die Energieiibertragung resultiert
hierbei aus dem magnetischen Feld. Ein geringer Anteil des vom Reader abgestrahlten
Wechselfeldes durchsetzt die Antenne des Transponders und induziert dort eine Spannung.
In der Literatur existieren mehrere Methoden zur Bestimmung der Grenzen dieses Bereichs.
Abh#ngig von Orientierung, Abmessungen, Frequenz, Abstand usw. ergeben sich stark
vereinfacht folgende Bedingungen fiir dieses Gebiet:
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Antennenabmessungen klein, verglichen mit der Wellenlédnge

A
d< = 1.2.1
<o (1.2.1)

Antennenabmessungen grof3, verglichen mit der Wellenldnge

3
dg&%ﬂ%— (1.2.2)

d ......... Abstand Reader zu Transponder
D ......... Grofite Dimension der Antenne
A Wellenlénge

Mittelfeld

Das Mittelfeld oder als ,strahlendes Nahfeld bezeichnet®, beschreibt die Grenzfliche, wo
sowohl magnetische als auch elektrische Feldkomponenten vorhanden sind. Die Anten-
nenabmessungen miissen dabei grofler als die Wellenlénge sein.

Antennenabmessungen klein, verglichen mit der Wellenlédnge

d~ A (1.2.3)

Antennenabmessungen grof3, verglichen mit der Wellenldnge

D3 2D?
0,631 — <d < —/— 1.24
\/A_ <= (1.2.4)

Fernfeld

Das Fernfeld hat die Eigenschaft Energie iiber elektromagnetische Wellen zu iibertragen.
Fiir RFID-Anwendungen sind grofie Reichweiten von Interesse. Das Nahfeld deckt, bei
einer Frequenz von 865 MHz, einen Bereich von ca. 5,5cm ab und ist, bei vielen UHF-
Anwendungen, ein Bereich minderer Bedeutung. Bereichsgrenzen:

Antennenabmessungen klein, verglichen mit der Wellenlédnge

A
d 1.2.5
> o (1.2.5)
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Antennenabmessungen grof3, verglichen mit der Wellenldnge

2D?
d > e (1.2.6)

Bei der Kommunikation unterscheidet man zwei Ubertragungsrichtungen [10]. Die Uber-
mittlung vom Reader zum Transponder wird als ,forward link“ bezeichnet und der
umgekehrte Weg als ,return link“. In beiden Féllen agiert die Basisstation dabei als
Sende-Empfangsgeriit (Transceiver). Im forward link muss die Basisstation den Tag durch
einen bestimmten Binédrcode, einem Kommunikationsprotokoll und einer Modulation
der Tragerfrequenz, welcher keinerlei oder wenig Einfluss auf die Versorgung haben darf,
aktivieren. Zu diesem Zweck kommen Modulationsverfahren wie FSK (Frequenz Shift
Keying), PSK (Phase Shift Keying) und ASK (Amplitude Shift Keying) zum Einsatz.
Ist die Rede von Kommunikation, bestehen bei den Transpondern zwei verschiedene
Funktionsweisen. Ein aktiver Transponder verfiigt hierbei, unabhéngig von seiner Ver-
sorgung, iiber einen Transmitter. Passive hingegen besitzen keinen Transmitter und
sind die hdufigst zum Einsatz kommenden Transponder. Fiir die Dateniibertragung zum
Reader (return link) sendet ein Tag Signale im Halb- oder Vollduplexmodus.

Versucht ein passiver Transponder Signale an die Basisstation zu senden, so muss diese
einen unmodulierten Tréger als Kommunikationsschnittstelle zur Verfiigung stellen. Die
Regulierung der elektrischen Eigenschaften (Impedanzmodulation) bewirkt bei LF und
HF, durch die magnetische Kopplung, eine Anderung des Stromflusses in der Antenne
der Basisstation. Bei UHF und SHF veranlasst die Varianz der Impedanz eine Anderung
der reflektierten Strahlung (auch bezeichnet als Back Scattering).

Aktive Transponder verfiigen iiber Transmitter, deren Funktionsweisen hier nicht be-
handelt werden.

Signale werden entsprechend dem Ubertragungskanal mit Codierungsverfahren angepasst.
Die iiblichen Codierungen sind:

e Manchester-Codierung

Miller-Codierung

Pulse Position Modulation

RZ-Familie (Return to Zero)
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1.3 Anforderungen an das Frontend

1.3.1 Feldstarke und Frequenz

Die vom Reader maximal abgestrahlte Leistung betrigt 4 W EIRP (Equivalent Isotropic
Radiated Power). Abhingig von der Entfernung des Transponders zum Reader, ver-
fiigt dieser (Transponder) iiber einen weiten Feldstérkebereich. Um einen Chip korrekt
betreiben zu konnen, benétigt man stabile Versorgungsspannungen, welche ab einer
bestimmten Feldstirke, der Ansprechfeldstirke, garantiert werden konnen. Fiir die Er-
stellung bzw. Simulation der Schaltung wurden Eingangsleistungen bis zu 30 dBm und
eine Frequenz von 900 MHz herangezogen. Grundsétzlich gilt die FRIIS-Formel fiir die
Berechnung der {ibertragenen Leistung;:

A

Pt rms — Pbs cond rms Gbs (H)Q sztt [10] (1-3-1)
Ptrms ... Empfangene RMS-Leistung (Tag)
Pbs cond rms Abgestrahlte RMS-Leistung (Basisstation)
Gps  wvnnnn Antennengewinn (Basisstation)
A Wellenlange
T oo Entfernung (Radius)
Gantt ... Antennengewinn (Tag)

1.3.2 Ausgangsleistung und Ausgangsspannung

Am Ausgang des Gleichrichters soll eine maximale Leistung von 10 mW anliegen. Vor-
ausgesetzt ist eine ausreichende Versorgung am Eingang. Da ein Transponder wihrend
seiner Funktion auch hohere Eingangsleistungen erfahren kann, bedarf es einer Regelung
zur Begrenzung der Ausgangsleistung. Andere Komponenten des Frontends fordern eine
moglichst konstante Versorgungsspannung. Dieser Punkt ist eine Anforderung an eine
weitere Regelung, die Langsregelung der Versorgungsspannung.

1.3.3 Temperatur

Beschiftigt man sich mit der Arbeitsumgebung, so stellt sich automatisch die Anforder-
ungen der Temperatur durch die Spezifikation der Umgebungstemperatur fiir RFID
(-40°C bis 85 °C). Die neue obere Grenze fiir das Frontend mit 120 °C, resultiert aus der
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Ladungstrigerbewegung im Chip. Im Shuntmodus entsteht Wérme durch ,, Abfithren“ der
iiberfliissigen Leistung.

1.3.4 Codierung, Modulation, Datenrate und Frequenzriickgewinnung

Fiir das Design des Datendetektors bedarf es weiterer Anforderungen. Datenraten von
1 Mbit/s bis 100 Mbit/s sollen ohne zusétzliche Konfigurationsbits empfangen und erfasst
werden. Die Dateniibertragung erfolgt mittles AM (Amplituden Modulation) des UHF-
Tragers. Auf eine protokollbezogene Kommunikation wird verzichtet, d.h. die Dateniiber-
mittlung ist protokolltransparent. Die Codierung der Daten basiert auf dem Prinzip der
Manchester-Codierung. Prinzipiell kann der Modulationsindex zwischen 30 % und 100 %
frei gewdhlt werden. Einschrinkung dabei ist die Restamplitude der Spannungen am
Knoten La und Lb, welche den Wert der Vergleichsschwelle fiir die Frequenzriickgewinnung,
nicht unterschreiten darf. Der Modulationsindex ist wie folgt definiert:

_ Uvax —Umin 3]
Umvax +Umin

(1.3.2)

oder anders interpretiert:

Ui~ 1—m
Upax 14+m

(1.3.3)

In den folgenden Abbildungen 1.4 und 1.5 sind zwei verschiedene Modulationsindizes
dargestellt. Die Spannung Ujpsax ist in beiden Fillen auf 1V bezogen. Durch Anwendung
der Formel 1.3.3 wird die Spannung Ujs;n berechnet.
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Abbildung 1.4: Spannungsverlauf an La  Abbildung 1.5: Spannungsverlauf an La
m=30% m=70%

Aus dem abgestrahlten Feld soll die Tragerfrequenz reproduziert werden. Die so gewon-
nene Frequenz muss dann durch Frequenzteiler mehrfach geteilt werden. Die bei der
Umwandlung entstandenen Zwischenfrequenzen sollen fiir nachfolgende Schaltungen zur
Verfiigung stehen.

Eine Entwicklungsphase analoger Frontends bringt viele Herausforderungen mit sich,
da Verdnderungen im Gleichrichtermodell direkte Auswirkungen auf den Datendetektor
(und umgekehrt) haben und man in der Realisierung ein funktionierendes Zusammenspiel
aller Komponenten finden muss.

Die Zusammenfassung aller Anforderungen an das Frontend folgt in Tabelle 1.2

10
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Anforderung Wertebereich ‘
Eingangsleistung bis 30 dBm
Simulationsfrequenz 900 MHz
Datenrate 1 Mbit/s bis 100 Mbit/s
Ausgangsspannung 1,5V
Temperatur -40°C bis 120°C
Codierung Manchester-Code
Modulation Amplitudenmodulation
Modulationsindex 30 % bis 100 %
Ir
2
I
4
Frequenzen %T
Jl%“
It
32

Tabelle 1.2: Zusammenfassung der Anforderungen

11
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Systemkonzept

2.1 Gleichrichter

2.1.1 Gleichrichterstrukturen

Zur Gleichrichtung von Wechselsignalen eignen sich Halbleiterdioden in allen Variationen
sehr gut. Es folgt eine Auflistung typischer Gleichrichterstrukturen und deren Erklarung.

2.1.2 Einweggleichrichter

Das einfachste Prinzip zur Erzeugung gleichgerichteter Spannungen aus einer Wechsel-
spannung ist die Einweggleichrichterschaltung (Abbildung 2.1) [16].

N .
1
D l
U- C—|— R

Abbildung 2.1: Einweggleichrichterschaltung

Dieses Prinzip nutzt jedoch nur die positiven Halbwellen einer Wechselspannung zur
Umsetzung aus. Wihrend der positiven Halbwelle befindet sich die Diode im leitenden
Zustand und es kommt zu einem Stromfluss in Richtung der Last. Dabei wird eine
Kapazitit geladen, welche als Speicher dient und es resultiert eine gegléttete Spannung.
Abhéngig von der Frequenz der Wechselspannung, kann am Ausgang eine pulsierende
Gleichspannung gemessen werden. In den negativen Halbwellen wird die Diode in Sperr-
richtung betrieben.

Wird die Diode als ideales Element, die Versorgung als hinreichend, der Energiespeicher

12
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als ausreichend dimensioniert und der Laststrom als gering gesehen, ist die DC-Spannung
gleich hoch wie der Spitzenwert der Wechselspannung. In der Praxis ist dieser Wert
aufgrund von Verlusten, realem Verhalten der Diode und der begrenzten Strukturgrofen
(Fléche) der Kapazititen nicht moglich. Nachteil hierbei ist die schlechte Nutzung (Gleich-
richtung lediglich positiver Halbwellen) der Eingangsleistung.

2.1.3 Briickengleichrichter

Ein weiteres Verfahren zur Gleichrichtung von Wechselspannungen ist der Briickengleich-
richter (Abbildung 2.2) [16].

U- C =

1]
Py

—

Abbildung 2.2: Briickengleichrichterschaltung

Dieses System nutzt sowohl positive als auch negative Halbwellen zur Generierung einer
DC-Spannung aus. Die Schaltung besteht aus vier Dioden. Negative Halbwellen erscheinen
fiir das System, wie ,hochgeklappte* Spannungspulse. Viel giinstiger gegeniiber dem
Einweggleichrichtern ist die Ausnutzung der verfiigbaren Leistung. Auch die Restwelligkeit,
die auch bei diesem Verfahren vorhanden ist, kann durch diese Struktur gegeniiber
Einweggleichrichter minimiert werden. Die Spannungsverluste und Einfliisse aufgrund
des Verhaltens realer Dioden sind anhand der hoheren Anzahl der Dioden griofer.

2.1.4 Mittelpunktgleichrichter

Die néchste Methode um aus Wechselspannung Gleichspannung zu konvertieren ist der
Mittelpunktgleichrichter (Abbildung 2.3) [16].

Bei dieser Umsetzung werden im Prinzip, dhnlich zum Briickengleichrichter, beide Halb-
wellen zur Konvertierung in eine DC-Spannung verwendet. Es wird ein spezieller Trans-
formator mit einem Mittelpunktanschluss benétigt, um ein Vergleichspotential zu erhalten.
Mit zwei Dioden nutzt man jeweils die positiven Halbwellen beider Anschliisse und erlangt
so eine gleichgerichtete Spannung, welche eine kleinere Restwelligkeit als jene Spannung
vom Einweggleichrichter aufweist. Die effizientere Nutzung der vorhandenen Leistung
ist ein Vorteil dieser Schaltung. Ein weiterer positiver Effekt sind die kleineren Verluste,
durch Verwendung von nur zwei Dioden anstatt vier wie beim Briickengleichrichter.

13
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Abbildung 2.3: Mittelpunktgleichrichterschaltung

2.1.5 Gleichrichterdiode in CMQOS

Ausgehend von der Betrachtung der vorhergehenden Gleichrichterstrukturen féllt die Wahl,
aufgrund der vorgestellten Vor- bzw. Nachteile, auf den Mittelpunktgleichrichter. Auf einen
Mittelpunktanschluss des Koppelelements (Antenne) kann nicht zuriickgegriffen werden.
Wegen dieser Einschrinkung bedarf es schaltungstechnischer Mafinahmen, (im Punkt 2.1.6
vorgestellt) um ein Bezugspotential erzeugen zu kénnen. Der Einsatz von Schottky-Dioden
wire aufgrund der niedrigen Schwellenspannung zu bevorzugen. Die Schottky-Diode als
alleinstehendes Element ist in einem CMOS-Prozess nicht vorhanden. Eine Transistor-
Diode kann jedoch durch schaltungstechnische Verdnderung eines MOSFETSs gebildet
werden [1]. Ideal gesehen wire Upgy 0V, jedoch existiert eine reale Schwellenspannung
welche groBer 0V ist und somit muss versucht werden diese zu minimieren. Die Folge einer
niedrigen Schwellenspannung ist ein groferer Stromflusswinkel (siche Abbildung 2.4). Pro
Halbwelle ist ein groflerer Leistungsfluss in Richtung Last moglich.

14
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U“ UA
VANYA
\ UTH7 - v
't t
| A I A
3, t L I t
(a) Urm grof (b) Urg klein

Abbildung 2.4: Stromflusswinkel bei unterschiedlichen Schwellenspannungen

Der Hauptunterschied zwischen einer Diode und einem Transistor in Diodenkonfiguration
ist die Stromkennlinie. Wahrend der Stromverlauf bei der Diode exponentiell mit der
Spannung steigt, nimmt der Strom beim Transistor quadratisch iiber die Spannung zu.
Ohne nahere Untersuchung der Abmessungen, Belastung, Temperaturen und weiteren
Faktoren folgt eine Erlduterung der Unterschiede beim Einsatz von PMOS- bzw. NMOS-
Transistoren als Diode.

NMOS-Transistor als Diode

Verwendet man einen NMOST (NMOS-Transistor) als Gleichrichterdiode, muss die
Eingangsspannung am Knoten A (Anode) um eine, dem Transistor entsprechende Schwel-
lenspannung Uz, hoher liegen als die Spannung am Knoten K (Kathode). In diesem
Fall bildet sich ein Kanal aus, der Transistor arbeitet als Diode in Vorwirtsrichtung und
befindet sich im S#ttigungsbereich.

15
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Up>Ug +Urg (2.1.1)
In anderen Worten muss gelten:
Ugs > Urn (2.1.2)
B
A DJ_ S K

(2] L

Abbildung 2.5: NMOST als Diode

Sind diese Forderungen erfiillt, miissen weitere Punkte beachtet werden. Im verwendeten
CMOS-Prozess sind alle Bulkanschliisse eines NMOSTs mit dem niedrigsten Potential Ugg
im System verbunden. Diese Einstellung bewirkt, dass die pn-Sperrschichten, resultierend
aus p-Substrat und n-Source bzw. n-Drain, sowie Wannen-pn-Ubergéingen stets in Sperr-
richtung betrieben werden (Abbildung 2.6) [15]. Damit kénnen keine parasitéren oder
Effekte hoherer Ordnung hervorgerufen werden. Analysiert man das Eingangssignal in
Abbildung 2.5, erkennt man, dass es bezogen auf das niedrigste Potential im System immer
grofer als dieses ist. Bei einer Erhohung der Spannung Uy am Drain-/Gate- Anschluss
folgt eine nicht proportionale Zunahme der Ausgangsspannung Upp am Source-Anschluss.
Einer der Griinde dafiir ist der Substratsteuereffekt, auch Back-Gate-Effekt oder Body-
Effekt genannt. Eine Zunahme der Sourcespannung erhéht den Potentialunterschied Ugp,
da sich die Bulkspannung, welche an Ugg liegt, nicht veréndert hat. Dies hat zur Folge,
dass die Schwellenspannung Urp (gegeben durch die Formel 2.1.3) steigt. Die Spannung
Urny muss nun eine noch hohere Schwellenspannung iibersteigen damit die Diode im
leitenden Zustand ist.

16
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NMOST PMOST
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Abbildung 2.6: CMOS-Struktur im Querschnitt mit pn-Sperrschichten

Urn = Urio +5(y/1 267 + Usi | = /] 267 ) 13 (2.1.3)
Urgo ... Schwellenspannung (Usp=0V)
Usp ..... Potentialunterschied zwischen Source- und Bulkanschluss
Yoo Substratsteuerfaktor
(o7 S Oberflachenpotential bei starker Inversion (Usp=0V)

PMOS-Transistor als Diode

Fiir den PMOST (PMOS-Transistor) als Diode gelten dhnliche Voraussetzungen wie fiir
den NMOST. Die Anodenspannung Ujy muss um die Schwellenspannung Upg grofler
als die Kathodenspannung Upp sein, damit der Transistor als Diode betrieben werden
kann (siehe Gleichung 2.1.1).

Da die Schwellenspannung bei einem PMOST als negativ gesehen wird muss folgende

Bedingung gelten:
Ucs < Urn (2.1.4)

Die Bulkanschliisse eines PMOST konnen im verwendeten Prozess frei gewéhlt werden.
Um den Betrieb von pn-Sperrschichten, resultierend aus n-Wanne und p-Source bzw.

17
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Abbildung 2.7: PMOST als Diode

p-Drain, sowie Wannen-pn-Ubergéngen in Vorwértsrichtung entgegenzuwirken, muss der
Bulkanschluss am hochsten Potential im System liegen (Abbildung 2.6). Wie hoch dieses
sein muss, erkldrt sich durch folgende Forderung:

Usp < UrH—-PN-JUNCTION (2.1.5)

Die Spannung Ugp darf den Schwellenwert der pn-Sperrschicht Urg_pn_juncTion
nicht tiberschreiten, damit der Betrieb dieser ,,Diode“ in Sperrrichtung garantiert bleibt.
In der Praxis liegt der Schwellenwert Uy einer durch den Transistor geformten Diode
groBenmiflig unter Urg_py_juncrion. Ist diese Bedingung erfiillt, konnen Drain- und
Bulkanschluss in Diodenkonfiguration miteinander verbunden werden (Abbildung 2.7). Es
existieren verschiedene Verfahren in Gleichrichtern, wie z.B. Spitzenwertdetektoren, um
die hochste vorkommende Spannung eines Systems zu generieren. Eine Option wird im
Kapitel 2.1.10 beschrieben. Ausgehend von der Annahme der Transistor sei in Séttigung
und das Bulkpotential ist ausreichend hoch, &ndert sich bei dieser Beschaltung die
Schwellenspannung Urp mit zunehmender Eingangsamplitude in keinem dieser Félle.

Vergleich NMOST und PMOST als Diode

Die Ausgangsspannung Upp soll laut Anforderungen 1,5V oder hoher betragen. Der
Unterschied zwischen PMOS- und NMOS-Architektur (Abbildungen 2.8 und 2.9) wird
erst durch diese Voraussetzung deutlich. Die Beispielparameter fiir diesen Vergleich sind
in der Tabelle 2.1 aufgelistet. Die Richtung und somit auch die Polaritét der Schwellen-
spannungen sind fiir die Berechnung angepasst. Abmessungen und genaues Verhalten
der Transistoren riicken bei diesem Beispiel in den Hintergrund. In der Praxis wirken
sich natiirlich diese Einfliisse auf die Gleichrichtung aus. Jedoch ist hier zu erwihnen,
dass Ausgangsleistung sowie Ausgangsspannung im spéteren Einsatz einen dynamischen
Verlauf besitzen und es fiir die Grundiiberlegung sehr schwierig wird alle Faktoren mit
einzubeziehen. Am Eingang werden fiir diese Untersuchung drei Gleichspannungen Ury
(2V, 2,5V und 3V) angelegt. Am Ausgang stellt sich eine, der Methode entsprechende
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Spannung Upp ein. Zu beachten ist der Bodyeffekt aus der Formel 2.1.3 und dessen
Auswirkung.

s Lot

G

» =

Un [DC Uoo

|

Abbildung 2.8: Versuchsschaltung NMOS Abbildung 2.9: Versuchsschaltung PMOS

Variable NMOS PMOS
Urno 0,45V 0,5V

y 0,3VV 0,4V V
20 0,4V 0,45V

Tabelle 2.1: Parameter zur Beispielberechnung

Upp =Uin —Urn (2.1.6)
Urg = Urno + 7(\/’ 205 +Usp | — \/| 207 |) (2.1.7)
Upp = Urn — (Urno +7(\/| 20y +Usp | — \/| 20 b (2.1.8)

Bei der NMOST-Methode ist Ugp gleich der Ausgangspannung Upp. Beim PMOST
hingegen ist Ugp gleich der Schwellenspannung Urpy.
Durch Einsetzen der Parameter erhilt man folgende Werte fiir die Ausgangsspannung;:

Urn Urg-~nmos | Ura—pmos | Upp-nmos | Upp—puos
2V 0,657V 0,651V 1,343V 1,349V

25V 0,705V 0,651V 1,795V 1,849V
3V 0,749V 0,651V 2,251V 2,349V

Tabelle 2.2: Ergebnisse des Berechnungsbeispiels

Aus den Ergebnissen in der Tabelle 2.2 kann man beobachten, dass die Schwellenspannung
Urg der NMOST-Variante mit zunehmender Eingangsspannung Ury steigt, jene der
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PMOST-Diode bleibt iiber den Spannungsbereich konstant. Dabei bleibt die Schwellen-
spannung der PMOST-Diode, bei steigender Eingangsspannung, betragsméaflig stets unter
jener der NMOST-Diode. Aufgrund dieser Erkenntnis werden PMOST-Dioden in dieser
Arbeit als Gleichrichterdioden eingesetzt.

2.1.6 Kreuzgekoppelter Kurzschlussschalter

Fiir den Einsatz von Mittelpunktgleichrichtern in differentiellen RFID-Systemen, bedarf
es einer Generierung des Bezugspotentials. Durch eine vorgeschaltete Antenne erhélt man
an den Versorgungsknoten La und Lb differentielle Signale, welche mittels sogenannten
kreuzgekoppelten Kurzschlussschaltern [11] (Abbildung 2.10) auf ein Bezugspotential Ugg
gefithrt werden. Aufgebaut ist ein solches System mit zwei Transistoren vom Typ NMOS,
wobei die Gateanschliisse jeweils mit dem ,, gegeniiberliegenden“ Versorgungsknoten (La
bzw. Lb) verbunden sind.

U
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t
-A

Abbildung 2.10: Kreuzgekoppelter Kurzschlussschalter

In Phase 1 (zum Zeitpunkt t1 in Abbildung 2.11) ist die Spannung am Knoten La
maximal und am Knoten Lb minimal. Das Gate des Transistors T1 ist im ersten Moment
negativer als das Potential Ugg und der Transistor befindet sich im gesperrten Zustand.
Das Gatepotential von T2 ist gegeniiber dem Potential an Lb am hochsten Punkt.
Reicht dieser Potentialunterschied aus um die Schwellenspannung des Transistors zu
iiberschreiten wird dieser leitend. Das Bezugspotential wird auf den niedrigsten Punkt
im System gezogen.

Phase 2 (Zeitpunkt t2) beschreibt die umgekehrte Funktion zu t1. Hier sperrt der
Transistor T2 aufgrund seines tiefen Gatepotentials. T1 befindet sich im leitenden
Zustand und ,zieht* das Bezugspotential wiederum auf das tiefste Potential im System,
welches zu dieser Zeit am Knoten La auftritt.
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Abbildung 2.11: Funktionsweise eines kreuzgekoppelten Kurzschlussschalters

Diese Betrachtung ist so gesehen idealisiert. In der Praxis wird das Bezugspotential das
absolut tiefste Potential nicht zu 100 % erreichen. Die Anwendung dieser Schaltung in
Gleichrichtern bringt den Vorteil, dass zwei Schwellenspannungen weniger, gegeniiber
dem Briickengleichrichter, ins Gewicht fallen.

2.1.7 Gatesteuerung der Gleichrichterdioden

Der herkommliche Gleichrichter (Abbildung 2.12) nutzt die wihrend der Umsetzung ent-
standene Strompulse und speichert diese in einem Energiespeicher. Aus der Trigerfrequenz
resultierende Spannungsschwankungen kénnen mit einer Kapazitidt (Energiespeicher)
entsprechender Grofie minimiert werden. Der Wirkungsgrad dieser Schaltung héingt von
der Dimensionierung der Transistoren ab und ist begrenzt infolge auftretender Schwellen-
spannungen.
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Abbildung 2.12: Einfacher Gleichrichter

Zur Weiterentwicklung des Gleichrichters wire es von Interesse eine Diode mit einer
geringen, bis gar keiner Schwellenspannung zu entwerfen um somit den Stromflusswinkel
zu maximieren. Zu diesem Zwecke bedient man sich einer besonderen Technik. Eine
weitere PMOST-Diode T5 mit darauf folgender Last (Abbildung 2.13) arbeitet in Vor-
wértsrichtung und bildet ausgehend von der Ausgangsspannung Upp des Gleichrichters
ein vermindertes Potential. Erreicht man durch zweckméfige Betriebsbedingungen und
Modellierung von T5 eine Nachbildung der Schwellenspannungen der Gleichrichterdioden
T3 und T4 als Spannungsabfall iiber T5, bietet sich die M6glichkeit diese neue Spannung
Uc_propr als Gatespannung von T3 und T4 zu verwenden.

U propk ist dabei eine Schwellenspannung niedriger als Upp und ergibt im iibertragenen
Sinne eine Aufhebung der Schwellenspannung. Der Stromflusswinkel steigt und fiihrt
zu grofleren Ausgangsleistungen bei gleichbleibenden Versorgungsbedingungen. Dieses
Verfahren wird in weiterer Folge als IVC (Internal Vth Cancellation) [9] bezeichnet.

lL:a Upp
“‘. T J:, T3 J T5
Uss Upbp }—‘
|3 “}— l CL R, Rg
12 14
Lb I
=

Abbildung 2.13: Gleichrichter mit Gatespannungssteuerung

Problem hierbei ist der nicht ausgeschlossene Riickfluss durch den Transistor T3 aufgrund
der starren Gatespannung. Als Beispiel (Abbildung 2.14) sei der Transistor T4 als leitend
und T3 als ,, gesperrt* angenommen. Spannung an La 0V, an Lb 4V und Upp sei 0,5 V. Am
Ausgang stellt sich eine Spannung Upp von 3V ein und generiert Ug propg mit 2,5 V. Mit

22



Kapitel 2 Systemkonzept

diesen Potentialen kann sich der Transistor T3, wegen der starren Gatespannung, nicht im
gesperrten Zustand befinden und es fliefit ein sogenannter Riickstrom. Die Transistoren
T3 und T4 kann man in ,Vorwértsrichtung® als Schalter, in ,Riickwértsbetrieb” in
Stromspiegelkonfiguration mit dem Transistor T5 sehen.
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Abbildung 2.14: Riickfluss aufgrund starrer Gatespannungen
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2.1.8 Gleichrichterarchitekturvergleich
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Abbildung 2.15: Architekturenvergleich

Bei der Gleichrichtung von Spannungen gibt es viele Ansétze und verschiedene Schaltungs-
typen. Im Zuge dieser Diplomarbeit wurden einige dieser Schaltungen modelliert und
hinsichtlich Effizienz, bei bestimmten Leistungen, optimiert. Eine kurze Einfiihrung in die
Untersuchungen und Vergleich der vier interessantesten Strukturen (Abbildung 2.15), soll
einen Finblick in die Entwicklung von Gleichrichtern geben. In der Analysephase werden
auch Technologiebauelemente der einzelnen Strukturen verglichen und ausgewertet.

(a) Gleichrichter mit IVC-Methode. Aus dem vorhergehenden Kapitel bekannter Gleich-
richter mit Generierung der Diodengatespannungen durch einen nachgeschalteten PMOST
in Diodenkonfiguration. (Abkiirzung: IVC-RF) (b) Kreuzgekoppelter Kurzschlussschalter
gefolgt von NMOSTs als Gleichrichterdioden. Die Gatespannungen entsprechen der
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Spannung am jeweiligen Versorgungsknoten. Die Schwellenspannung nimmt wegen des
Substratsteuereffektes bei steigender Ausgangsspannung Upp zu [8]. (Abkiirzung: Cross-
N-N-RF) (c) Kreuzgekoppelter Kurzschlussschalter gefolgt von PMOSTs in Dioden-
konfiguration. Im Vergleich zum Gleichrichter a) ist der Bauteileaufwand geringer und
es gibt keine Steuerung der Gatespannung. Diese ist mit der Ausgangsspannung Upp
verbunden. (Abkiirzung: Cross-N-P-RF) (d) Kreuzgekoppelter Kurzschlussschalter mit
nachfolgenden PMOSTs als Schalter. Die Gatespannungen entsprechen der Spannung
am jeweilig gegeniiberliegenden Versorgungsknoten. Inaddquate Dimensionierung und
Versorgung haben ungiinstige Umschaltzeitpunkte zur Folge und wirken sich in der
Effizienz aus [8]. (Abkiirzung: Cross-PMOS-SW-RF)

Simulationsverfahren

Bei der Ermittlung der Effizienz einzelner Strukturen wird eine PSS-Simulation (Periodic
Steady State) durchgefiihrt. Die bendtigte Eingangsleistung wird durch eine PORT-
Quelle generiert, wobei die Eingangsamplitude variiert. Am Ausgang wird das System
durch einen Stromspiegel, welcher einen Konstantstrom Ipc (in diesem Fall 10 mA) aus
einer idealen Quelle einspiegelt, belastet. Die dadurch resultierende Ausgangsspannung
Upp soll sich auf einen bestimmten Wert (1V) einstellen, um dann im néchsten Schritt
Ausgangs- und Eingangsleistung gegeniiberzustellen und die Effizienz der Architektur
zu bestimmen. Die Abbildung 2.16 zeigt die fiir den Gleichrichtervergleich eingesetzte
Simulationsumgebung.

AC Uporr

Abbildung 2.16: Simulationsaufbau

Bemerkungen zur Simulation: Zu erfassen sind Ausgangsstrom und Ausgangsspannung bei
verschiedenen Eingangsspannungen. Der Strom kann aufgrund eines nichtidealen Strom-
spiegels von den vorgegebenen 10 mA abweichen. Eine Anpassung fiir alle Simulations-
punkte wire zu umfangreich. Fiir die PSS-Analyse benétigte Einschwingzeit kann bei
Nichterreichen eines stabilen Arbeitspunktes verfilschte Resultate liefern. Die Abmes-
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sungen der Transistoren wurden innerhalb einer Struktur, bedingt durch die Minimal-
dimensionierung, angepasst. Die Weite bleibt konstant, die Lédnge wird entsprechend der
Devicerichtlinien auf ein Minimum gesetzt.

Um die Simulation besser verstehen zu kénnen, folgt ein Beispiel zur Bestimmung der
Effizienz eines IVC-Gleichrichter aufgebaut mit sogenannten ,,Hochvolt-Transistoren®.
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Aus dem Diagramm kénnen nun die Ergebnisse der Simulation herausgelesen werden.
Bei einer Ausgangsleistung von 10 mW, liegt eine Spannung Upp von 1,04 V an und es
flieBt ein Strom von 9,6 mA. Die entsprechende Effizienz betriagt 61,4 %.

In weiterer Folge werden alle Devices (Technologiebauelemente) und Strukturen gleichartig
simuliert und ausgewertet. Aus den Ergebnissen entsteht ein Uberblick iiber die Effizienz

der Gleichrichterstrukturen, welche in tabellarischer Form prisentiert wird.

Technologiebauelemente: ana=-analoger Transistor bis 3,6 V; hvt=Hochvolttransistor bis

1,5V; reg=regulédrer Transistor bis 1,5 V; Ilvt=Niedervolttransistor bis 1,5V

IVC-RF 10 mW
Device Eingangsleistung | Ausgangsspannung| Ausgangsstrom Effizienz
ana 19,13 mW 1,04V 9,6 mA 52,20 %
hvt 16,26 mW 1,04V 9,6 mA 61,40 %
vt 16,01 mW 1,04V 9,6 mA 62,35 %
reg 16,04 mW 1,04V 9,6 mA 62,23 %
Cross-N-N-RF 10 mW
Device Eingangsleistung | Ausgangsspannung| Ausgangsstrom Effizienz
ana 22,54 mW 1,04V 9,6 mA 44,30 %
hvt 22,18 mW 1,04V 9,6 mA 47,13 %
vt 18,39 mW 1,04V 9,6 mA 54,30 %
reg 19,27 mW 1,04V 9,6 mA 51,80 %
Cross-N-P-RF 10 mW
Device Fingangsleistung | Ausgangsspannung| Ausgangsstrom Effizienz
ana 20,00 mW 1,04V 9,6 mA 50,04 %
hvt 17,83 mW 1,04V 9,6 mA 56,02 %
vt 16,56 mW 1,04V 9,6 mA 60,20 %
reg 17,07 mW 1,04V 9,6 mA 58,50 %
Cross-PMOS-SW-RF 10 mW
Device Eingangsleistung | Ausgangsspannung| Ausgangsstrom Effizienz
ana 17,02 mW 1,04V 9,6 mA 58,65 %
hvt 15,80 mW 1,04V 9,6 mA 63,17 %
vt 23,29 mW 1,04V 9,6 mA 42,86 %
reg 19,77 mW 1,04V 9,6 mA 50,50 %

Tabelle 2.3: Zusammenfassung der Simulationsergebnisse

28




Kapitel 2 Systemkonzept

Aus der Tabelle 2.3 kann man nun fiir diesen einen spezifizierten Arbeitspunkt (10 mW)
der optimierten Gleichrichterschaltungen die héchste Effizienz bestimmen (griin hinter-
legt). Die gewiinschte Ausgangsspannung Upp dieser Simulationen betragt 1 V. Um nun
im nachgeschalteten Kondensator C'7, die gespeicherte Ladung maximieren zu konnen,
bedarf es einer hoheren Spannung Upp. Nachteil dieser Wahl ist die héchstzuldssige
Betriebsspannung, welche aufgrund der Technologiespezifikationen 1,5V betriagt. Als
Alternative zu einem ,,Hochvolt-Transistor® kann man in diesem Fall einen ,, Analog-
Transistor verwenden, wobei sich die maximal zulédssige Speisespannungen auf 3,6 V
erhoht. Beim Umstieg auf ,,analoge Transistoren* nimmt die Effizienz der Gleichrichter
jedoch ab.

Zur weiteren Untersuchung bleibt der Fokus auf zwei (IVC-RF und Cross-PMOS-SW-RF)
der vier Strukturen. Mit gefinderten Anforderungen am Ausgang (10 mW, 2V) wurden
beide Schaltungen erneut simuliert. Betrachtet man in Abbildung 2.18 die Kurvenverldufe
der beiden, wiederum optimierten, Strukturen stellt man fest, dass der IVC-Gleichrichter
fiir einen groflen Spannungs- bzw. Leistungsbereich eine ausgewogenere Effizienzkennlinie
aufweist als der Cross-PMOS-SW-Gleichrichter. Fiir das folgende Einsatzgebiet eines
Gleichrichters ist dieses Merkmal von groflerer Bedeutung als der Maximalwert der
Effizienz.

80 T T T T T

T T
Efficiency IVC-RF
Efficiency Cross-PMOS-SW-RF

Efficiency (%)

1 12 14 16 1.8 2 22 24 2.6 28 3
Input Voltage (V)

Abbildung 2.18: Vergleich der Effizienzverldufe von IVC-RF und Cross-PMOS-SW-RF
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Der aus der Analysephase herausragende IVC-Gleichrichter soll in weiterer Folge weiter-
entwickelt werden und kiinftige Anforderungen mit einbezichen.

2.1.9 Konfiguration kontrar ausgerichteter Gatespannungen

La Unp
T3 Ts
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Abbildung 2.19: Gatespannungssteuerung variabler Gatespannungen

Als Abhilfe fiir das Problem aus 2.1.7 (Riickfluss durch starre Gatespannungen) kann die
Gatespannung fiir jeden dieser beiden Transistoren unabhéngig voneinander bearbeitet
werden. Ein Kondensator, zwischen dem Gateanschluss und dem jeweilig gegeniiber-
liegenden Versorgungsknoten, verursacht eine Verschiebung des starren Gatepotentials in
Richtung aktuell anliegender Spannung. Befindet sich einer der Gleichrichtertransistor
in einem Arbeitspunkt, bei welchem er sich im gesperrten Zustand befinden miisste
und es aufgrund der starren Gatespannung nicht sein kann, bewirkt der Kondensator
eine Anhebung der Gatespannung und der Stromfluss durch den Transistor nimmt ab.
Der kontrire Transistor erfahrt zeitgleich eine Gatespannungsverminderung und sein
Stromflusswinkel nimmt zu. Analog dazu verhalten sich zum Zeitpunkt der nichsten
Halbwelle die Transistoren genau umgekehrt. Das heifit, die starre Gatespannung dient
als Referenzspannung, um welche die Einzelspannungen oszillieren (Abbildung 2.20). Der
Wert der Kapazitét hat direkten Einfluss auf die Effizienz der Gleichrichtung und muss
fiir alle Feldzusténde untersucht werden, um dann eine Optimierung durchfiihren zu
konnen. Die Widersténde R; und Ry in dieser Schaltung (Abbildung 2.19) dienen zur
Entkopplung der Einzelgatespannungen zur generierten, starren Gatespannung.
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Abbildung 2.20: Verlauf einer entkoppelten Gatespannung

2.1.10 Erzeugung einer Bulkspannung

Wie aus dem Kapitel 2.1.5 bekannt, erfordert es bei der Gleichrichtung mit PMOSTs als
Diode eine Bulkspannung, welche gréfier sein muss als die Spannung am Sourceanschluss
(Versorgungsknoten La bzw. Lb) abziiglich der Schwellenspannung der pn-Sperrschicht.
Bisher wurde diese Bedingung durch Verbinden der Drain- und Bulkanschliisse gewé&hr-
leistet. Steigt jedoch die Belastung am Drainanschluss, sinkt die dort vorhandene Span-
nung Upp und es besteht die Gefahr, dass bei geniigend groflier Abnahme von Upp die
pn-Sperrschicht leitend wird. Eine Gegenmafinahme zur Unterdriickung der beschriebenen
Situation stellt die unabhingige Generierung einer Bulkspannung mittels PMOST-Dioden
(Abbildung 2.21) dar. Man bedient sich des selben Prinzips aus dem vorhergehenden
Kapitel 2.1.9 und erzeugt mit Hilfe einer Zusatzschaltung die Spannung Upyrx. Die
Transistorabmessungen der ,,Bulk-Dioden“ (T6 und T7) sind deutlich geringer als die der
Gleichrichterdioden (T3 und T4). Dazu ist auch die Dynamik der Belastung in weiterer
Folge geringer als beim Gleichrichter selbst. Die Herabsetzung der Bulkspannung Uy i
durch den Transistor T8 auf eine neue Spannung Upyrx_gare und die Riickfithrung
dieser auf die Gateanschliisse der ,,Bulk-Dioden“ hat eine Maximierung der Bulkspannung
zum Ergebnis.
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Abbildung 2.21: Ausschnitt aus einem IVC-Gleichrichter mit Bulkspannungsgenerierung

2.1.11 Shuntregelung

Um einen groflen Feldbereich mit konstanten BauteilgréfSen abdecken zu kénnen, ist ein
sogenannter Shunt [2] notwendig. Bei einem ,starken Feld wiirden die Spannungen an
den Versorgungsknoten La und Lb stark ansteigen und zur Zerstérung der Komponenten
eines Gleichrichters fithren. Der Shunt ist ein vorgeschalteter, regelbarer Transistor und
liegt zwischen den Knoten La und Lb. Treten zu ,hohe* Spannungen an diesen Punkten
auf, sollen diese registriert werden und darauf hin die Shuntregelung initiieren, maximal
zulédssige Betriebszustdnde der Transistoren nicht zu iiberschreiten. Zu diesem Zeitpunkt
flieit der ,iiberschiissige* Strom (AI) iiber den Shunt ab (siehe Abbildung 2.22). Die
Spannungen nehmen wegen des Stromflusses durch den nun geringeren Widerstand
(Ron) des Shunts gegeniiber dem Lastwiderstand und Antennenwiderstand ab. Die
Anforderungen an eine Regelung ergeben sich aus den moglichen Betriebszusténden eines
Transponders.
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Abbildung 2.22: Stromflusséinderung durch den Shunttransistor

Startup

Liegt beim Aktivieren des Gleichrichters am Eingang eine hohe Leistung an, bedarf es
einer unverziiglichen Antwort der Regelung um die Knotenspannungen unter dem maximal
zuldssigen Wert halten zu kénnen. Die enorme Anforderung an die Regelgeschwindigkeit
folgt aus der Tatsache, dass sich das Feld prompt (Gréfenordnung von wenigen ns)
vollkommen ausbilden kann. Bei kleinen Eingangsleistungen, im Bereich {iblicher Betriebs-
zusténde der Transistoren, darf die Begrenzung der Spannungen nicht ansprechen und
keine zusétzliche Verzogerung fiir das nachfolgende Versorgungssystem produzieren. Es
folgt kein Stromfluss iiber den Shunt. Diese Gegebenheit hat direkte Auswirkungen auf
die Effizienz eines Gleichrichters und spielt daher eine iibergeordnete Rolle. Um Stabilitét
gewdhrleisten zu konnen, muss bei der Modellierung einer Shuntregelung besonderes
Augenmerk auf die dabei vorkommenden Zeitkonstanten gelegt werden.

Lastwechsel

Lastwechsel, verursacht durch Ein- bzw. Ausschaltvorgénge diverser Schaltungsteile,
werden primér mittels eines Kondensators so gestiitzt, dass sie die Versorgungsspannung
anderer Verbraucher nur geringfiigig oder gar nicht beeinflussen. Fallen die Lastwechsel
jedoch stérker aus, muss die Shuntregelung diese, unter Beriicksichtigung der Transistor-
versorgungsgrenzen und minimal bendtigter Ausgangsleistung, ausgleichen.
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Dateniibertragung

Wahrend einer Dateniibertragung treten verschiedene Feldstéirken aufgrund der Am-
plitudenmodulation auf. Ein nachfolgender Datendetektor macht von diesen Feldstérke-
unterschieden zur Erkennung von Datenfolgen Gebrauch. Gleicht die Regelung nun die auf-
tretenden Feldungleichméfigkeiten aus, hat der Detektor keine Moglichkeit Unterschiede
zu erfassen und Datenverlust ist die Konsequenz. Dazu wird die Regelung vom Daten-
detektor unterstiitzt. Eine Dateniibertragung stellt fiir den Shunt Leistungsschwankungen
dar. Folgt eine Phase ,starken® Feldes einer ,schwachen®, kann sogenanntes Uberschwingen
auftreten und in weiterer Folge Transistoren bedingt durch hohe Spannungen zerstéren.

2.1.11.1 Ausfiihrung der Shuntregelung

Ein Shunt ist ein NMOST mit, dem abzuleitenden Strom entsprechenden, Weiten- zu
Léngenverhéltnis und ist mit den Knoten La und Lb verbunden. Die Gatespannung
und somit die Regelung des Shunts wird abhéngig vom Feld gebildet. Die Hilfsspannung
Upp sense wird durch zwei NMOS-Transistoren in Diodenkonfiguration erzeugt. Im
Kapitel 2.1.5 beschriebene Vorteile der PMOS-Transistoren als Diode wiirden bei dieser
Schaltung zu einem Totpunkt fithren. Das ansteigende Feld wiirde eine gleich ansteigende
Hilfsspannung mit sich fithren und der Shunt regelt gegen diesen Anstieg. Da hierbei
fast keine Verzogerung auftritt, konnen sich Betriebszusténde einstellen, die fiir Funktion
eines Gleichrichters ungeeignet sind, z.B. Schwingungen oder totale Aussetzer durch
die Shuntregelung. Zur besseren Illustration des Problems folgt eine Abbildung (2.23)
komplizierter Betriebszustdnde. Gezeigt wird der zeitliche Verlauf der Einhiillenden der
Knotenspannung La und der Spannung am Shuntgate.

Ua Ua
ULa-ideal /_ ULa-ideal /—
ULa ULa
USHUNT USHUNT
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t

Abbildung 2.23: Ungiinstige Betriebszusténde des Gleichrichters

Als Abhilfe kommen NMOSTSs zum FEinsatz, welche durch die Verdinderung der Spannung
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Usp und folgedessen der Schwellenspannung einen abweichenden Potentialverlauf zum
Feld bilden.

Die so gewonnene Hilfsspannung wird mit Hilfe einer konstanten Referenzspannung
Ugrgr und dem PMOST T11 zur Erzeugung der Shuntgatespannung Uggyy T verwendet
(siehe Abbildung 2.24). Eine Bandgapreferenz (prisentiert in Kapitel 2.2) liefert eine
temperatur- und versorgungsstabile Spannung in der Hohe von 1,2 V. Steigt die vom Feld
erzeugte Upp_spnsE iiber die Referenzspannung Urpr zuziiglich der Schwellenspannung
des Transistors T11, so wird dieser leitend. Die Shuntgatespannung nimmt zu. Uber
einen gewissen Wert hinaus fliefit ein entsprechender Strom durch den Shunttransistor
und die Spannungen an den Knoten La und Lb nehmen ab. Im weiteren Verlauf nimmt
auch Upp spnsg und Uggunt ab. Die Spannungen an den Knoten La und Lb steigen
und fithren die Ausgangssituation herbei. Die richtige Dimensionierung der relevanten
Bauteile bringt einen schnellen Einschwingvorgang und eine stabile Ausgangsspannung
Upp, welche sich bei jeder Felddnderung dementsprechend verstellt.
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Abbildung 2.24: Einfache Shuntregelung

Bei schnellen Lastwechseln hat ein Gleichrichter die Unterstiitzung einer Lastausgleichs-
schaltung (Abbildung 2.25). Diese einfache Schaltung besteht aus einem einzigen Transis-
tor und hat die Aufgabe den Gleichrichter auf eine mogliche Belastung vorzubereiten. Die
Referenzspannung Ugpr verursacht einen bestimmten Stromfluss durch den Transistor.
Tritt nun ein hoherer Strombedarf bei einem der Verbraucher auf, nimmt die Spannung
Upp geringfiigig ab und kurzerhand sinkt der Stromfluss durch den Lastausgleichstran-
sistor und steht dem Verbraucher zur Verfiigung. Anhand der Dimensionierung und
der Eigenschaften des Transistors, bewirkt eine kleine Anderung von Ugg, eine grofie
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Anderung des Stromes. Die Lastwechsel verlieren an Intensitét. Diese Funktion kénnte
man mit der einer Balkenwaage vergleichen.

100% 30%
—. —»

Abbildung 2.25: Lastausgleichstransistor

2.1.12 Adaptierung des Systems an eine hohere Ausgangsspannung

Bei einer Dateniibertragung mit hohen Modulationsindizes (z.B. 70 % bis 100 %) existie-
ren Phasen mit unzureichender Versorgung. Eine korrekte Funktion der Schaltungsteile
kann nicht gewéhrleistet werden. Das System erhélt sich wihrend dieser Zeiten mit der
im Kondensator Cyp gespeicherten Energie. Je ldnger diese Phasen andauern, desto
weiter sinkt die Versorgungsspannung der Schaltungsteile ab, bis Funktionsstérungen
auftreten oder keine Versorgung mehr moglich ist. Bei totalen Feldaussetzern steht die
Selbsterhaltungszeit im Vordergrund. Um diese Zeiten verléngern zu kénnen (wichtig bei
niedrigen Datenraten und langen Feldaussetzern), bedarf es einer Erh6hung der Ausgangs-
spannung Upp iiber 1,5V hinaus. Dies bringt den Vorteil einer gréfleren gespeicherten
Ladung im Kondensator Cp. Diese wird auch benétigt um bei Felddnderungen und
Dateniibertragungen die Versorgung konstant halten zu kénnen. Je hoher die gespeicherte
Energie ist, desto kleiner sind die Ausgangsspannungsschwankungen. Schaltungsteile mit
einer Versorgungsspannung von 1,5V werden zusétzlich iiber einen Léngsregler 2.1.13
versorgt.

Q=CU (2.1.9)
Q ......... Ladung in Coloumb
C ......... Kapazitat in Farad
U ......... Spannung in Volt

Fiir eine hoheres Upp (>1,5V Upp yp genannt) miissen nicht nur die Abmessungen
angepasst, sondern auch einige neue Uberlegungen beachtet werden. Ein geringes Urpr
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bewirkt ein verfriihtes Einsetzten des Shuntmodus’. Die Ausgangsspannung der Bandgap-
referenz ist 1,2V und soll fiir weitere Schaltungsteile bei diesem Wert belassen werden.
Fiir den Gleichrichter muss diese Spannung auf einen hoheren Pegel angehoben werden.
Mit der Hilfe eines OTAs (Operational Transconductance Amplifier) [14] und Ugrgr
erhilt man eine neue Spannung Urpr sgunT. Die tatséichliche Schaltung besteht aus
drei Stufen (Abbildung 2.26). Die erste (grau umrandet) besteht aus einem simplen OTA,
die zweite (griin) ist eine Common Source Stufe mit einem PMOST und Widerstandslast.
Hier befindet sich auch der Millerkondensator Cys zur Frequenzgangkorrektur. Die letzte
Stufe (orange) ist ein RC-Tiefpass zur Entkopplung und Stabilisierung des Signals
UREF SHUNT-

Der OTA vergleicht die beiden Eingangssignale Urgr und Upp, steuert den Ausgang
entsprechend der Werte dieser Spannungen und versucht die Differenz auszugleichen. Sieht
man den Knoten mit der Spannung Urgr als stabilen Punkt und Urp als Eingangssignal,
so ist dieser OTA als nichtinvertierender Verstarker ausgefiihrt. Die zweite Stufe, gesteuert
vom Ausgangssignal der ersten, ist eine Common Source Schaltung mit Spannungsteiler als
Last. Steigt die Spannung am Gateanschluss des PMOSTs, so sinkt die Ausgangsspannung
dieser Stufe. Gleichzeitig nimmt die Spannung Urp, generiert durch den Spannungsteiler
ab und dient als Riickkopplung (Feedback) fiir den OTA-Eingang. Der Millerkondensator
dient zur Frequenzgangkorrektur und weiters zur Stabilisierung des Systems. Durch
den Einsatz einer Bandgapreferenz kann der Konstantstrom [Ip fiir die Funktion des
OTAs zur Verfiigung gestellt werden. Der Wert von Ip, sowie das Spiegelverhéltnis
wirken sich in der Transkonduktanz g,, der Eingangsstufe aus. Die Spannungsverstirkung
eines alleinstehenden OTAs (2.1.10) berechnet sich aus der Transkonduktanz g,, der
Eingangsstufe, dividiert durch die Summe der Drain-Source-Leitwerte der entsprechenden
Eingangsstufentransistoren und Lasttransistoren. Die Transistoren der Eingangsstufe und
der Last sind gleich grof8 dimensioniert. Bei der Berechnung der Gesamtverstéirkung der
Regelung miissen die Verstéirkungen der restlichen Stufen beriicksichtigt werden. Das
Produkt der Einzelverstarkungen entspricht der Gesamtverstirkung des Regelsystems.

9m
9ds_ES + 9ds_PMOS

Aora = (2.1.10)
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Abbildung 2.26: Regelkreis der Spannung Urpr SHUNT

Dieses Regelsystem wurde einer Stabilitdtskontrolle unterzogen und optimiert. Dafiir wird
der Feedback-Zweig Upp aufgetrennt und das Bodediagramm ermittelt. Die Dimensionie-
rung des Millerkondensators héngt von der gewiinschten Phasenreserve bei verschiedenen,
iiblichen Versorgungsspannungen und der Verstéarkung 1 (0dB) ab.
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Abbildung 2.27: Bodediagramm der Referenzregelung fiir den Shunt

Bei der Analyse des optimierten Systems (Abbildung 2.27) fillt auf, dass die Phasen-
reserve [14] bei ca. 62° liegt und die Referenzregelung fiir den Shuntkreis stabil ist. Es
wurden weitere mogliche Betriebspunkte untersucht und die Auswertung zeigt ein stabiles
Verhalten der Regelung.

Die Integration einer Bandgapreferenz in das System hat den Vorteil Konstantstréme als
Lasten nutzen zu kénnen. Der Widerstand Rg im Shuntregelkreis (Abbildung 2.24) kann
nun durch Spiegeln des Konstantstromes ersetzt werden. Die Temperaturabhéngigkeit
dieser Variante ist deutlich geringer als bei vergleichbarer Belastung mit Widerstédnden.
Diese Methode kann auch bei der Modellierung einer Bulkspannung und Generierung der
Gatespannung fiir die Gleichrichterdioden eingesetzt werden und hat im Layout einen
geringeren Platzbedarf.

Die nun verfiigbare Shuntregelung, wie in dem folgenden Blockschaltbild 2.28 gezeigt,
hat beim Startup den Nachteil, dass die Shuntspannung Ugsgynyr dem Verlauf von
Upp_sensk folgt und so den Gleichrichter nicht ordnungsgeméifl starten lasst. Die Band-
gapreferenz benotigt eine gewisse Zeit um in Funktion treten zu konnen und es folgt eine
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Verzogerung beim Initialisieren des Konstantstromes. Ist diese Verzogerung lang genug,
gegeniiber dem Laden der Shuntkapazitit C'sgr, baut sich die maximale Shuntspannung
auf und blockiert die Funktion des Gleichrichters. Um diese Verzogerung iiberbriicken zu
konnen verwendet man einen zusétzlichen Transistor T'sp 4 gy, welcher so lange leitend ist,
bis die Bandgapreferenz ihre Initialisierung durch die Spannung Upk als abgeschlossen
meldet und den Stromfluss unterbricht. Der Transistor hat die Aufgabe in einem gewissen
Zeitraum die Shuntkapazitit zu entladen um beim Startup die korrekte Funktion der
Regelung gewéhrleisten zu konnen. Diese Hilfsschaltung wird ebenfalls zur Unterstiitzung
bei den Stromspiegeln, der Modellierung einer Bulkspannung und der Generierung der
Gatespannung fiir die Gleichrichterdioden eingesetzt. Sind alle Blocke ,,hochgefahren®
entnimmt der Konstantstrom Ladungen aus der Shuntkapazitéit Cgpr, die wiederum aus
dem Pfad Upp spnsE transportiert wurden. Befindet sich der Transponder in einem ,,.kon-
stanten“ Feld stellt sich ein Gleichgewicht der Ladungsfliisse ein und die Shuntspannung
ist starr.

UsuLk Upp_sense
U
REE \ Rrsh T11
~ —— Uger shunt N
—
Urs | il Io
Rr = CrsH ‘L Csh
v

Uok | \
Rr Tsmﬂ
v v

Abbildung 2.28: Blockschaltbild der Shuntregelung

2.1.13 Langsregelung

Aufgrund der Erhohung der Spannung Upp yp iiber 1,5V muss die Versorgung, fiir
die restlichen Schaltungsblécke mit der Spannung Upp=1,5V, iiber die Langsregelung
generiert werden. Das Hauptelement dabei ist ein NMOST, welcher wiederum durch
einen OTA geregelt wird (Abbildung 2.29). Die Abmessungen des Transistors ergeben
sich durch den Strombedarf der Verbraucher und folge dessen dem Stromfluss durch
den NMOST. Um eine stabile Spannung Upp zu erzeugen und die Abhingigkeit von
Schwankungen der Spannung Upp yp minimieren zu kénnen, muss die Gatespannung
des Langstransistors durch eine Stiitzkapazitit Cgy, unterstiitzt werden.
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Die Erzeugung der Spannung fiir die Riickkopplung des OTAs wird durch einen Span-
nungsteiler mit zwei Widerstéinden durchgefiihrt. Die Widerstandswerte ergeben sich mit
den Forderungen Upp=1,5V und Urp=1,2V. Da der Langstransistor vom Typ NMOS
ist, gilt eine andere Anforderung an die Konfiguration des OTA als bei der Shuntregelung.
Wird der Knoten Urp als Eingang und Ugrgp als Vergleichsschwelle gesehen, so muss
der OTA als invertierender Verstirker ausgefiihrt sein.

UBULK

TLanGs
Upp T1T Upp_up

Urs
Ip Rs

L —
["‘I |"‘] Rs =C. | |Re = Cyp
v v v v

Abbildung 2.29: Langsregelung

Die einfache Funktion der Regelung lidsst sich folgendermafien beschreiben: Nimmt
die Spannung Upp zu, steigt auch Upp und die Ausgangsspannung des Verstérkers
und zugleich Gatespannung des Langstransistors sinkt aufgrund der invertierenden
Funktionsweise. Einer Abnahme der Gatespannung folgt die Verringerung der Spannung
Upp.

Damit die richtige Versorgung (Upp=1,5V) gewihrleistet werden kann, muss am Gate
eine um die Schwellenspannung des Transistors hthere Spannung als Upp anliegen. Diese
Bedingung bedeutet, dass die Spannungen Upp yp und Upyrx minimal dieser Spannung
entsprechen miissen. Natiirlich reduziert diese Vorgabe auch die Reichweite des Systems,
jedoch nimmt man diese, fiir eine stabilere Funktion der Gesamtschaltung mit einem
grofleren Energiespeicherpotential in Kauf.

Ein Auftrennen des Pfades Upp und die Durchfiihrung der Stabilitdtsanalyse bringt
folgende Ergebnisse (Abbildung 2.30).
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Abbildung 2.30: Bodediagramm der Léngsregelung

Fiir eine realitdtsnahe Simulation wird am Pfad Upp ein Lastkondensator hinzugefiigt.
Weiters miissen alle Belastungsprofile und Versorgungsvariationen mitberiicksichtigt
werden, um eine geeignete Aussage iiber die Stabilitdt geben zu kénnen. Die Analyse des
Bodediagramms zeigt bei einer Verstidrkung von 1 (0dB) eine Phasenreserve von 70 °.

2.1.14 Freigabesignal bei stabiler Versorgung

Um ein frithzeitiges Starten der Verbraucher bei zu niedriger Versorgung Upp < 1,6V
vermeiden zu kénnen, wird ein Signal fiir die Freigabe und Quittierung der stabilen Span-
nung Upp generiert. Dieses Signal soll Verbraucher unterstiitzen, keine Fehlfunktionen
aufgrund der niedrigen Versorgung zu produzieren. Diese Schaltung ist beim Startup
hilfreich und schaltet sensible Schaltungsteile nach Erfiilllung der Bedingungen fiir die
stabile Versorgung frei.
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Abbildung 2.31: Erzeugung des Freigabesignals

Der Aufbau (Abbildung 2.31) besteht aus einem PMOST-Stromspiegel, welcher einen
geringen Konstantstrom I ox mit einem Spiegelverhéltnis entsprechend spiegelt (darauf
folgt I'xx ox) und damit einen Kondensator Cok lddt. Die Reihenschaltung von zwei
Invertern stellt einen Puffer mit der Ausgangsspannung Upp_ox dar und fiithrt zu einer
schnelleren Anstiegsgeschwindigkeit des Signals. Der langsame Anstieg von Upp srow
wiirde beim ersten Inverter einen grofien Stromfluss zur Folge haben. Die Begrenzung
dieses Stromes wird durch den Transistor Tk erfiillt. Wahrend der Umschaltung fliefit
maximal, der in den Inverter eingespiegelte Strom I x_ o . Betrachtet man den Transistor
Tx und den Inverter vor dem Schalten als hochohmig, so wird beim Umschalten der
Inverter niederohmig, die Spannung Urg sinkt und es kommt zu einer Verschiebung der
Schaltschwelle des Inverters. Uberschreitet die Spannung Upp srow die Schaltschwelle
des ersten Inverters, folgt die Ausgangsspannung der Puffer Upp ox der Spannung Upp.

2.1.15 Sperren der Shuntgatespannung bei Datendetektion

Wiéhrend einer Dateniibertragung unterstiitzt der Datendetektor den Shuntregelkreis, in-
dem er ein Signal pauser aussendet, wenn Daten als solche erkannt werden. Dieses Signal
kann verwendet werden um das Abfallen der Gatespannung, aufgrund der Feldschwéichung
durch die Dateniibertragung, zu diesem Zeitpunkt zu verhindern. Wahrend der Detektion
diirfen keine Fehler auftreten, da sonst der Pegel der Gatespannung verschoben werden
wiirde. Dieses Sperren der Gatespannung verhindert, dass Feldinderungen (herbeigefiihrt
durch Dateniibertragung) vom Shuntregelkreis ausgeregelt werden. Des Weiteren tritt
wegen starrer Spannung Usg gy vt kein Uberschwingen bei starken Feldstéirkeschwankungen
auf. Im folgenden Diagramm (Abbildung 2.32) sind iibliche Betriebssituationen ohne
Verriegelung der Shuntgatespannung dargestellt. Die Spannung Uy ,— gny zeigt dabei den
Verlauf der Einhiillenden der Spannung am Knoten La.
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Abbildung 2.32: Betriebssituationen des Gleichrichters ohne Verriegelung von UsgynT

Liegt keine Datendetektion vor, so sind pausex und Upp gleich grofi. In diesem Punkt
verhalten sich die Transistoren Tp und Tpx (identisch zu den oberen zwei Transistoren
Ts und Tsx) als NMOST-Stromspiegel mit einem bestimmen Spiegelverhiltnis (siehe
Abbildung 2.33). Liegen Daten an, so sendet der Detektor das pausex Signal gleich Ugg
aus und der NMOST Tpx sperrt. Es fliefit kein Strom gegen Ugg ab und die Ladung der
Kapazitdt Csi bleibt (ideal gesehen) konstant. Der Transistor Tp bleibt im leitenden
Zustand und der Stromfluss des Referenzstromes Ip wird nicht unterbrochen. Beim
erneuten Einschalten flieit wieder ein, dem Spiegelverhéltnis entsprechender, Strom.
Der schnelle Schaltvorgang des Transistors Tpx verursacht Ladungsinjektionen in der
Schaltung und verfilscht die gespeicherte Ladung. Die Abmessungen des Transistors
miissen deshalb auf ein Minimum reduziert werden. Datendetektorverzogerungen fithren
eine Abnahme der Shuntgatespannung herbei und kénnen die Feldstabilitdt wahrend
einer Ubertragung beeinflussen.
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Abbildung 2.33: Sperren der Shuntgatespannung bei einer Dateniibertragung

2.1.16 Gesamtiibersicht

In Abbildung 2.34 folgt eine schematische Darstellung des gesamten Gleichrichters. Blau
umrandet ist die Shuntregelung und dazugehorige Bauteile, rot die Bulkspannungs-
generierung und grau umrandet ist der Block zur Erstellung variabler Gatespannungen.
Der griine Block zeigt die Léngsregelung, der schwarze den Lastausgleichstransistor.
Orange umrandet ist die Schaltung zur Erzeugung eines Freigabesignals bei stabiler

Versorgung.
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Abbildung 2.34: Strukturdiagramm des gesamten Gleichrichters

Mit allen bekannten Einfliissen beziiglich Effizienz, wie z.B. parasitire Kapazitéiten
der Versorgungsleitungen, Induktivitét der Leitungen, Temperatur, sowie dem Einfluss
des Shunttransistors, entsteht bei einer PSS-Simulation mit verschiedenen Lasten ein
moglichst realitdtsnahes Effizienzkennlinienfeld mit variabler Versorgungsspannung. In
Abbildung 2.35 erkennt man eine verminderte Effizienz zu vorhergehenden Simulationen.
Da nun der Shuntregelkreis und die Lingsregelung sich direkt auf das Verhalten des
Gleichrichters auswirken, wird dies auch in der maximal erreichbaren Effizienz ersichtlich.
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Abbildung 2.35: Vergleich der Effizienzverldufe bei verschiedenen Belastungen
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2.2 Bandgapreferenz und Stromverteilung

Die fiir die richtige Funktion des Frontends notwendigen Referenzspannungen Urgpr und
Strome Ip, werden in einer Bandgapreferenz (oder kurz Bandgap) erstellt und mittels
Pfaden und Stromverteilerschaltungen (Stromspiegeln) in richtiger Amplitude zu den
dafiir vorgesehenen Anschliissen gefiihrt. Die Ausgangsgrofien sind dabei temperatur-
und versorgungskompensiert.

Man nutzt dazu ein gut bekanntes Temperaturverhalten eines pn-Uberganges und gleicht
dieses mit gegengleichen Temperaturkoeffizienten aus. Zum Einsatz kommt eine im
Vorfeld entwickelte, firmeninterne Low-Voltage-Bandgapreferenz. Diese musste auf die
Anforderungen und Bedingungen dieser Arbeit angepasst werden.

Anforderungen:
e Ausgangsspannung 1,2V
e Ausgangsstrom 300 nA
e Ausgabesignal REF_OK

Weitere Adaptierungen mussten zusétzlich fiir die grofle Dynamik der Versorgung
(Upp_up) und einem angemessenen Temperaturverhalten fiir diese Schaltung vorgenommen
werden. REF_OK signalisiert beim Starten das Erreichen einer bestimmten Versorgungs-
spannung zur korrekten Funktion der Bandgapreferenz. Eine néhere Untersuchung der
Bandgap wird in dieser Arbeit nicht vorgenommen.
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2.3 Datendetektor

2.3.1 Detektionsprinzip

Fiir die Rekonstruktion der Daten wird die Einhiillende des Feldes (FAST) zur Unter-
suchung herangezogen. Die Tragerfrequenz wird dabei nicht mehr sichtbar. Eine Ver-
gleichsschwelle (SLOW) fiir den nachfolgenden Komparator soll mit Hilfe der zuvor
erstellten Einhiillenden gebildet werden (Abbildung 2.36).

uja

|
i,

t

U
Uss
t

Abbildung 2.36: Grundstruktur des Datendetektors

2.3.2 Reproduktion der Daten (FAST)
2.3.2.1 Grundstruktur

Zur Vereinfachung leitet der PMOST in Abbildung 2.37(a), wenn die Spannung am
Knoten La um eine Schwellenspannung grofler ist als eine feste Gatespannung. Die mit
dem Verlauf der Versorgungsspannung und der Trigerfrequenz entstandenen Strompulse
werden im Kondensator Crag7r gespeichert. Eine Konstantstromquelle entzieht dem
Kondensator Ladungen und es stellt sich eine bestimmte Spannung Upagr ein. Sinkt
die Spannung an La ab, reicht der Mittelwert der Strompulse nicht mehr aus um den
Kondensator bei konstanter Ladung zu halten (da die Konstantstromquelle weiterhin
Strom treibt) und die Spannung Up st sinkt ab. Die Kapazitéit des Kondensators und
der Betrag des Konstantstromes miissen so gewihlt werden, dass der Durchgriff der
Spannung am Knoten La und deren Frequenz am Signalpfad (FAST) minimiert werden,
die Schaltung jedoch trotzdem fiir Datenraten bis 100 Mbit /s ausreichend schnell agiert.
Der Nachteil dieser Schaltung liegt in der Abhéingigkeit des Signals von der Spannung am
Knoten La. Die grofle Dynamik der Spannung hat negative Auswirkungen auf den Wert
der Spannung Up 497 und in weiterer Folge auch auf die Funktionsweise des Komparators.
Fin von der Bandgap eingespiegelter Strom Ixon st ist gegeniiber der variablen Spannung
konstant und liefert, wegen der ungleichen Relationen, eine verzerrte Darstellung der
gewiinschten Einhiillenden.
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Benutzt man einen Stromspiegel, um Konstantstrom in den Pfad einzuprigen, so ist
die Gatespannung des Transistors TD konstant. Aus den Transistorgleichungen fiir den
Séttigungsbereich ist ersichtlich, dass der Strom von der Spannung Ugg abhingt.

Ip = %,UanCOX%(UGS — UTH)2 [13] (2.3.1)
Pn ooennnn Elektronenmobilitét
Cox ..... Flachenbezogene Gate-Oxid-Kapazitét
W oo Weite
L ......... Lange
Ugs ..... Gate-Source-Spannung
Urg ..... Schwellenspannung

Beim Entladen des Kondensators ist dies kein Nachteil. Beim Aufladen jedoch miisste der
Mittelwert der von La kommenden Strompulse deutlich gréfier sein um den Kondensator
Crast 7zu laden und die Spannung Ugpag7r ausreichend schnell ins Ausgangsniveau zu
beférdern. Als Abhilfe kann man versuchen die Kapazitit zu verringern. Diese Mafinahme
wirkt sich jedoch negativ auf die Welligkeit der Spannung Upagr aus. Dies stellt ein
Problem fiir schnelle Komparatoren dar.

La La
[ — [ ——
— —
T y;:l T ;.,:I
Uc_konst e Uc_konst >
least least
UFAST UFAST
FAST t————FAST
IkonsT Ipiobe
™ ::| £c TD|::| =Lc
UBIAS — =T “FAST f = Crast
v v v v
(a) TD als Stromspiegeltransistor (b) TD in Diodenkonfiguration

Abbildung 2.37: Vergleich der Varianten fiir die Erstellung des Signals FAST

Bei angemessener Dimensionierung des Transistors TD in Diodenkonfiguration (Ab-
bildung 2.37(b)), nutzt man die Eigenschaften einer quadratischen Stromkennlinie aus,
um schnelle Feldédnderungen (Daten) leichter darstellen zu kénnen. Der Vorteil liegt dabei
in der variablen Gatespannung des Transistors. Ist die Spannung Ugp g7 aufgrund von
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Daten abgesunken, so kann sie mit den Strompulsen viel schneller wieder aufgebaut
werden als bei einem Transistor mit konstanter Gatespannung. Die Erklarung folgt aus
der Gleichung 2.3.1. Die Spannung Uggs und folgedessen der Strom, sind zu diesem
Zeitpunkt geringer als bei einem Stromspiegeltransistor. Der Mittelwert der Strompulse
(von La kommend) kann kleiner sein und die Spannung U ss7 stellt sich schneller auf das
Ausgangsniveau ein, ohne dabei die Kapazitidt des Kondensators verringern zu miissen.
Diese Eigenschaft ist fiir hohe Datenraten von grofler Bedeutung. Die Einhiillende muss
die Daten im Feld so gut wie moglich reproduzieren, um fiir den Komparator bessere
Vergleichswerte liefern zu kénnen.

2.3.2.2 Generieren der Gatespannungen fiir den PMOST

I::|T2 U T1 |K:|
|D; ) = Cep

I v IFAST
DX Y FAST
Y FAST
L — —
|:~|T|1 TI2|»4:| ™ |»4:| Crast
v v v I

Abbildung 2.38: Erstellen der Gatespannung fiir Transistor T1

Fiir die Erstellung einer Gatespannung fiir den PMOST T1 wird ein Konstantstrom her-
angezogen und durch NMOST-Stromspiegel eingespiegelt (Abbildung 2.38). Am PMOST
T2, welcher als Diode ausgefiihrt ist, ergibt sich eine bestimmte Gatespannung. Die
Schaltung der Transistoren T1 und T2 hat zur Folge, dass beide dieselbe Gatespannung
besitzen und so als Stromspiegel fungieren.

Der eingepriigte Strom [p, vervielfacht durch die Spiegelverhiltnisse, fliefit bei aus-
reichender Spannung am Knoten La auch im Pfad FAST. Dabei ladt sich die Kapazitéit
Crast auf, bis ein Gleichgewicht zwischen zu- und abflieBendem Strom herrscht und
eine feste Spannung am Knoten Upagp auftritt. Sinkt die Spannung am Knoten La, so
wird auch der Strom Ig g7 reduziert. Die Transistordiode TD entlddt den Kondensator
Crast und die Spannung Upagr nimmt ab. Die Auslenkung dieser Spannung muss
maximiert werden und fiir alle Datenraten schnell genug absinken bzw. ansteigen. Der
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eingepriagte Konstantstrom Ip, vervielfiltigt durch die Stromspiegelverhiltnisse, die
Dimensionierung des Transistors TD und die Kapazitit von Cpagr fithren zu einer
weitgehenden Unabhéingigkeit der Dynamik der Versorgungsspannung, welche aufgrund
der grofleren Speicherfahigkeit des Kondensators Cpp in Kauf genommen wird.

Die Gatespannung Ugp muss mit einer Stiitzkapazitit stabilisiert werden, um bei Feld-
wechsel einem Absinken oder Ansteigen der Spannung und somit einer ,Verfilschung“ des
Stromes Irp g7 entgegenzuwirken. Diese Mafinahme ist von grofler Bedeutung fiir den
Verlauf der Spannung U497 und auch fiir den folgenden Komparator.

Fiir hohe Datenraten geniigen geringe Kapazitéitswerte um die Spannung Ugp konstant zu
halten, fiir niedrige bedarf es hoherer Werte. Eine geringe Kapazitéit des Stiitzkondensators
kann bei niedrigen Datenraten das Absinken der Spannung Ugp aufgrund abnehmenden
Stromes Ipx nicht verhindern. Diese Reduktion der Spannung Ugp ruft beim PMOST
T1 eine Erhohung des Stromflusses hervor. Der Kondensator Cragr wird trotz des
anliegenden schwachen Feldes (Datenbit, Spannung an La klein) wieder geladen und
die Spannung steigt bis zum Ausgangsniveau an. Die Detektion dieses Datenbits wird
dadurch unmdglich. Ein Ausweg ist es die Kapazitit Cqp zu erhéhen.

Diese Adaptierung bringt ein Problem beim Startup des Systems mit sich. Wegen des
zeitlich versetzten Startens der Bandgap und der daraus resultierenden Verzoégerung
beim Aufbau des Stromflusses Ip, kann der Kondensator, welcher nun eine héhere
Kapazitat besitzt, sich nur langsam laden und die Gatespannung steigt schleichend.
Eine Analyse dieses Problems zeigt, dass beim Starten des Systems (Spannung an
La baut sich unverziiglich auf) Strompulse grofier Amplitude Richtung Cragsr flieBen.
Die ,Ladungspakete” kénnen im ersten Moment durch den Stromfluss der Diode TD
nicht abgefiihrt werden, bleiben im Kondensator C'ragr gespeichert und erhchen die
Spannung Ur 457 (Abbildung 2.39). Die Beschaffenheit und die verwendete Technologie
des Transistors TD als Diode, kénnen dem Anstieg der Spannung Ug 4g7 nicht standhalten
und fithren zur Zerstérung des Transistors.

Ua

ULa-E
Uer

UI—ASI

Abbildung 2.39: Uberschwingen der Spannung Upagt

Das Signal Ur,_g in der Darstellung 2.39 entspricht der Einhiillenden der Spannung am
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Knoten La. Der Verlauf von Ur 457 zeigt das beschriebene Uberschwingverhalten.

Als Unterstiitzung fiir den Startvorgang des Datendetektors und um ein Uberschwingen
der Spannung Upsr verhindern zu konnen, existiert der Transistor TSTART (Abbild-
ung 2.40). Er verbindet die Pfade mit den Spannungen Upp yp und Ugp und wird
durch das Signal REF_OK gesteuert. Der Kondensator C'gp wird beim Startup auf die
Spannung Upp yp aufgeladen. Das Signal REF_OK, kommend von der Bandgap, ist
vom Startaugenblick weg bis zu einem bestimmen Zeitpunkt gleich dem Bezugspotential
Ugs und folgt dann der Spannung Upp yp. Der Kondensator wird durch diese Variante
schneller als ohne Unterstiitzung auf einen bestimmten Spannungspegel geladen und
minimiert das Uberschwingen der Spannung Up 57

Upp_up

TSTAR&:|

REF_OK
. —

Ugp

Abbildung 2.40: Startunterstiitzung

Die Ausbildung der Spannung Upp yp erfolgt, gegeniiber dem schnellen Anstieg der
Spannung am Knoten La, deutlich langsamer und geniigt nicht um ein Uberschwingen von
Ur ast komplett zu unterbinden. Der Transistor TSTART ist somit nur eine Hilfe wihrend
des Startvorganges und wirkt primér zur Verkiirzung von Start- und Simulationszeiten.

Als Losung gegen das Uberschwingen und in weiterer Folge zur Begrenzung maximal zu-
lassiger Spannungspegel am Pfad (FAST), gibt es den Transistor TST1 (Abbildung 2.41).

La
[t

L -
I:«| T2 4y, T |
o TST1
Ip ICGP _" UenasLE

Iox Urast
\

JFAST
|:>_‘-4.|TI1 T|2|F:| ™ |::| Crast
v 1

v v

Abbildung 2.41: Unterdriickung des Uberschwingens beim Starten
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Waéihrend des Startvorganges ist dieser Transistor gesperrt und es gelangen keine Strom-
pulse in Richtung C'ragr. Die Spannung Upag7 bleibt gleichzeitig auf Bezugspotential
Uss. Ein langsamer und verzogerter Anstieg der Spannung Upnyapre ldsst Upast
kontrolliert und allméhlich bis zum Betriebspunkt anwachsen. Die dafiir vorgesehene
Schaltung (Abbildung 2.42), besteht aus einem PMOST-Stromspiegel, welcher einen vom
NMOST TDK selektierten Strom Ipg vervielfaltigt. Die zugehorige Spannung Upgjag,
stammt aus der Bandgapreferenz- und Stromverteilerschaltung. Der Strom Ipc 1ddt
die Kapazitit Cgpyapre auf und Ugnyaprg steigt sukzessive an, bis sie Upp erreicht
und dort verharrt. Der Einsatz des Transistors TST1 mit der Gatespannung UgnABLE
begrenzt wegen der Transistoreigenschaften die maximal zuldssige Spannung am Pfad
FAST und minimiert die unerwiinschten Auswirkungen der Dynamik des Feldes.

UDD

L]

IDK

\

_|

J‘ CenaBLE |:H TDK
_'

v

Abbildung 2.42: Generierung der Spannung UgpnNABLE

2.3.2.3 Reduzierung der Welligkeit am Pfad FAST

Kleine Modulationsindizes und durch die Schaltung verursachte Welligkeit der Spannung
UrasT, ergeben kleine verwertbare Auslenkungen des FAST-Signals. Mit der daraus
folgenden Vergleichsschwelle sind diese zwei Signale schlecht voneinander zu unterscheiden
und stellen den Komparator vor eine unlésbare Aufgabe, Daten korrekt zu detektieren.

Betrachtet man den Zeitpunkt, bei dem die Spannung an La aufgrund des sinusférmigen
Verlaufs der Versorgungsspannung in der Nihe von Ugg liegt, so zeigt sich, dass der
Transistor T1 sperrt und kein Strompuls in Richtung Diode TD und Kondensator C'r g
zu fliefen kommt. Die Diode entlddt den Kondensator. In der néchsten Phase ist die
Spannung am Knoten La ausreichend hoch und Strompulse laden den Kondensator wieder
auf. Die Konsequenz ist eine Welligkeit von Upag7. Eine Anhebung der Kapazitit von
Crast und damit verbundene Vergroflerung der Zeitkonstante ist bei hoheren Datenraten
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ungiinstig, sodass die Spannung Up 457 den Feldwechseln fiir die Detektion nicht addquat
folgt.

Die Phasenverschiebung (invertierte Signallage) der Spannung an den Knoten La und
Lb findet durch Zufiigen eines weiteren PMOSTs (T3) Verwendung und minimiert die
Welligkeit (Abbildung 2.43). Die bereits vorhandene Gatespannung wird auch in diesem
Fall eingesetzt. Der PMOST T3 verbindet dabei die Pfade Lb und FAST. Entsteht kein
Stromfluss, bedingt durch die geringe Spannung am Knoten La, kann resultierend aus
der hoheren Spannung an Lb Strom durch T3 fliefen und den Kondensator Cragr laden.
Die Zeitkonstante des Lade- und Entladezyklus fillt mit dem Einsatz des PMOSTs T3
kiirzer aus und die Welligkeit nimmt ab. Fiir die Begrenzung von Up g7 in diesem Pfad
existiert zusédtzlich der Transistor TST2, welcher die gleiche Aufgabe wie TST1 erfiillt.

La Lb
= o

|:2| T2 T |::| Ve, T3 |§:|
" é =L Cep j._.'ﬂTsn UsnasL if:JTSTZUENABLE

GP

v
lox Urast
V lFAST
-] — —
|:><|T|1 TI2|><:| TD|><:| Ceast
v v v 1

Abbildung 2.43: Reduzierung der Welligkeit von Up ag7

2.3.2.4 Minimierung von Schwankungen der Gatespannungen von T1 und T3

Durch den Einsatz von PMOSTSs fiir die Generierung des FAST-Signals besteht eine
grofle Empfindlichkeit gegeniiber Spannungsschwankungen am Gateanschluss, welche
Abweichungen in der Darstellung der Daten verursacht. Zum Zeitpunkt ,schwachen’
Feldes (Datenbit) nimmt der Stromfluss Ipx wegen grofier Anderungen der Spannung
am Knoten La ab und beeinflusst, trotz der Kapazitit Cgp, die Gatespannung der
Transistoren T1 und T3. In diesem Fall kommt es zu einer Abnahme der Auslenkung von
Ur st und einer ,verzerrten“ Reproduktion der Daten.

¢
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Abbildung 2.44: Ausschnitt relevanter Schaltungsbauteile zur Minimierung von Schwan-
kungen der Gatespannungen von T1 und T3

Zur Minimierung von Schwankungen der Gatespannung Ugp wihrend einer Dateniiber-
tragung existiert die Schaltung in Abbildung 2.44. Kurz gefasst, lddt diese Schaltung die
Kapazitit Cop auf. Die Spannung Ugp stellt sich, entsprechend der aktuellen Feldstérke
vor der Dateniibertragung ein und verriegelt diese wenn Daten anliegen, ohne zusétzliche
Schalter zu verwenden.

Ist die Spannung Ugp_ v AR, grofler als Ugp fliefit ein Strom in Richtung Cgp. Dies wird
durch die Schaltung der Transistoren TK1, TK2 und TB erméglicht. TB représentiert hier-
bei eine Konstantstromquelle und treibt im Séttigungsbereich einen geringen Strom Ipx.
Gesteuert wird dieser Transistor mittels Bandgapreferenz und Stromverteilerschaltungen.
Bei ausreichender Spannung Ugp verursacht Igx einen Spannungsabfall am Transistor
TK2, der als Diode ausgefiihrt ist. Die so erstellte Spannung Upx (Ugp —Ups_ 1x2) dient
dem Transistor TK1 als Gatespannung. Man behilft sich mit dem selben Prinzip wie bei
der Erstellung starrer Gatespannungen beim IVC-Gleichrichter in 2.1.7.

Beim Starten ist der Kondensator Cgp leer, die Spannungen Ugp und Ugx gleich Ugg.
Ugp_ v AR steigt mit der Versorgungsspannung am Knoten La an, TK1 leitet und 14dt
Cap. Ugp nimmt zu, TK2 wird leitend und TB versucht einen Konstantstrom zu treiben.
Der erwiahnte Spannungsabfall {iber TK2 stellt sich ein und steht am Gate von TK1 zur
Verfiigung.

Der tiibliche Betriebspunkt wird erzielt, wenn Ugp und Ugp v ar annidhernd gleich grofl
sind. Im Idealfall sind diese Spannungen gleich, es flieit der Strom Ipx durch die Tran-
sistoren TK1 und TK2 und wird durch TB abgeleitet. Ugx stellt sich entsprechend der
Spannung am Knoten La ein.

Liegen Daten an, sinkt die Spannung an La und somit auch Ugp vy agr. Der geringe Strom
Ipx flielt weiterhin und entlddt Cgp nur minimal. Die Gatespannung von TK1 bleibt
anndhernd am selben Niveau wie vor dem Zeitpunkt anliegender Daten. Der Stromfluss
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von Ugp zu Ugp v ar kann aufgrund der starren Gatespannung von TK1 gegeniiber der
herk6mmlichen Variante deutlich reduziert werden. Die Spannung Ugp sinkt nur gering-
fligig ab. Fiir die Transistoren T1 und T3 bedeutet dies eine bessere Reproduzierbarkeit
der Daten im Pfad FAST.

Konfiguriert man alle Einzelblocke zur einer Gesamtschaltung ergibt sich folgende Uber-
sicht (Abbildung 2.45):

La
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Lb
L UBULK J
L —
172 Ugp uan Uoe T Uep T3 I;h
| l__ [ I I
41 TK1
I TK2 I:'}:— =Cep J:J:ITS“ UENABLT":ITSTZUENABLE
o I |
FAST

Iox Uex Iex [ U
\ \ J 1 FAST
[qlTH lelr}j] Usins TBF] Tnlrp -chm
v v v I

Abbildung 2.45: Gesamtschaltung zur Generierung des Signals FAST

Die Funktionsweise des Systems, mit der Versorgung durch den Gleichrichter, lésst sich
mit den Ergebnissen einer Einhiillendensimulation deuten. Die relevanten Spannungen
sind im folgenden Diagramm dargestellt.
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Abbildung 2.46: Simulierte und relevante Spannungsverliufe
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Abbildung 2.46 zeigt, dass trotz Anderungen von Uap v ar durch den Informationsaus-
tausch die Spannung Ugp nur wenig variiert. Die Nachbildung am Pfad FAST ist fiir

eine Detektion der Daten angemessen.
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2.3.3 Erzeugen der Vergleichsschwelle (SLOW)
2.3.3.1 Leitgedanke

Die einfachste Realisierung einer Vergleichsschwelle fiir den Komparator wire ein RC-
Tiefpass. Ein Problem adéquater Ausfithrung ergibt sich bei langsamen Datenraten
mit groflen Zeitkonstanten. Weiters nehmen groflere Datenmengen Einfluss auf den
Verlauf der Vergleichsschwelle. Es kommt zu einer Variation der Spannungsdifferenz
zwischen Upagr und der Vergleichsschwelle bei den Betriebspunkten ohne und mit
Informationsiibertragung. Fiir den sensiblen Komparator bewirkt solch ein Signal, dass
Daten nicht richtig dargestellt werden koénnen.

2.3.3.2 Entkopplung vom Signal FAST

Ein erster Ansatz ist die Entkopplung des Signals FAST durch einen nichtinvertierenden
Verstérker (Abbildung 2.47). Diese Mafinahme wird benétigt, um Riickwirkungen auf
das Signal zu verhindern und eine bessere Darstellung der Daten zu erreichen.

Der Verstéirker muss in dieser Konfiguration arbeiten um so wenig zusétzliche Temperatur-
einfliisse wie moglich mitein zu beziehen.

Steigt die Spannung Up 457 mit der Temperatur, so soll sich auch die Ausgangsspannung
des Verstirkers dementsprechend verhalten. Die Verfialschung der Vergleichsschwelle
kann bei zu kleinen Auslenkungen am Pfad FAST zu Fehldetektion fithren und Datenin-
konsistenz wiire die Folge. Befindet sich Up 47 in iiblicher Betriebslage (kein Informations-
fluss), folgt die Ausgangsspannung des Verstérkers diesem Signal. Der Spannungsteiler,
realisiert durch die Widerstinde R1 und R2, ergibt eine betragsméfig verminderte
Spannung (die Vergleichsschwelle oder Usrow ) gegeniiber Up4sr aus. Zur Stabilisierung
dieses Signals existiert der Kondensator C'srow . Bei der Dimensionierung der Widersténde
muss die Belastungsfihigkeit des Verstérkers beachtet werden. Auch in diesem Fall muss
der Verstarker die Stabilitdtskriterien erfiillen.
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Abbildung 2.47: Nichtinvertierender Verstéirker mit Spannungsteiler am Ausgang

Werden Daten am Pfad FAST reproduziert, so folgt der Ausgang Uayg diesem Verlauf
und es resultiert das Signal SLOW. Der Kondensator C'spow kann dies fiir kurze Zeiten
kompensieren. Bei liangeren Periodendauern entlddt sich auch ein Kondensator mit
»grofler Kapazitdt und die Vergleichsschwelle wird unbrauchbar. Bei Minimierung der
Verstiarkung des OTAs nimmt man zwar die Dynamik des Signals raus, aber fiir die
anliegenden Daten wird dadurch nicht mehr der Ausgangswert (Spitzenwert) betrachtet,
sondern der Mittelwert der Spannung Ur g7 als Eingangssignal herangezogen.

2.3.3.3 Selbstsperrender kontinuierlicher Spitzenwertdetektor

Ein grofler Beitrag zur korrekten Funktion des Gesamtsystems liefert die Schaltung
in der Abbildung 2.48. Sie hat die Aufgabe den Spitzenwert der Spannung UpasT 2zu
detektieren, wiahrend einer Dateniibertragung zu halten und trotzdem flexibel gegeniiber
Feldénderungen und daraus folgender Spannungsschwankungen am Pfad FAST zu agieren.
Die Herausforderung besteht darin, ohne zusétzliche Schalter oder einer Steuerung, ein
autonomes, selbst regulierendes, dazu weitgehend von Temperatureinfliissen unabhéingiges
System zu konstruieren.

60



Kapitel 2 Systemkonzept

Urast UFast_PEAK_HOLD
1_--
TPH1
'—
TPH2|»:| Crer
Ugpn I

= CocpH

v

Abbildung 2.48: Peak & Hold Schaltung fiir das Signal FAST

Beim Einschalten steigt die Spannung Upast, Uapr und UrpasT pEArx _HOLD Sind gleich
Uss. Der Transistor TPH1 leitet bei dieser Bedingung und ladt Crgp auf. Ab einer
bestimmten Spannung Upast prakx_morp leitet auch der Transistor TPH2 und lddt
den Kondensator Cgpy. TPH1 muss so dimensioniert sein, dass die Schaltung das
Signal FAST nicht belastet und kein Defizit bei der Auslenkung auftritt. Die Spannung
Urast pEAK _HOLD hidhert sich Up 497 mit der Zeit immer mehr an. Der Transistor TPH2
wirkt bis zu diesem Zeitpunkt als Gatesteuerung fiir TPH1. Die Spannung Ugpg folgt
ebenfalls Up g7, jedoch deutlich langsamer, da TPH2 kurz vor Erreichen des iiblichen
Betriebszustandes (Ups7) nur mehr im linearen Bereich arbeitet, bis dieser und TPH1
sperren. Die Schaltung arbeitet nun als Haltekreis, solange keine Anderung am Signal
FAST auftritt.

Fiir die vollstdndige Diskussion der Schaltung fehlen noch jene Zustéinde, bei denen
Abweichungen vom Ausgangswert des Signals FAST eintreten, wihrend sich die Schaltung
im Haltezyklus befindet. Gegeniiber den, durch die Dateniibermittlung verursachten,
Auslenkungen sind diese Anderungen deutlich langsamer.

Uragt steigt: Der Transistor TPH1 hat dank der Dimensionierung eine kleine Schwel-
lenspannung. Das heif3t, Up a5 muss minimal grofler sein als Up asT prax gorp damit
TPHI1 leitet und sich alle Spannungen nach bestimmten Einstellzeiten an die neue Up g
angleichen.

Uragr sinkt: Ausgangspunkt ist Uqppg=Urast PEAK_mHOLD; Der Transistor TPH1 sperrt
solange diese Bedingung erfiillt ist. Durch Leckstrome und vor allem aufgrund der im
Vorhinein bestimmten Kapazitidtswerte von Copg und Crgp sinkt die Spannung Ugpr
langsam ab und ermdglicht einen Stromfluss von FAST_PEAK_HOLD nach FAST. Die
Spannung UpasT prAk_morp nimmt dabei ab und erreicht Ugp 497 schneller als Ugpyy.
Sind alle Spannungen wieder gleich Up g7, sperren die Transistoren und die Schaltung
befindet sich wieder im Ausgangspunkt. Ist Upasr wiederum geringer, fangt der Zyklus
wieder von vorne an. Die Schwierigkeit liegt in der Dimensionierung aller Bauteile, um
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zwischen dem Absinken von Up g7 aufgrund von Daten oder Feldénderungen zu unter-
scheiden und die addquate Antwort der Spannung UpasT prAk Horp einzuleiten. Bei
der Betrachtung der gesamten Schaltung spielen mehrere Zeitkonstanten eine wesentliche
Rolle. Der Einfluss der Temperatur auf die Schwellenspannungen darf nicht vernachlassigt
werden und die Leckstrome sind hierbei ein positiver Aspekt.

Die Abbildung 2.49 beschreibt in einer verzerrten Zeitauflosung die Spannungsverliufe
der vorhergehenden Félle, wenn keine Dateniibermittlung stattfindet. Die zugehotrigen
Anderungen der Spannungen haben gegeniiber einer Dateniibertragung vielfach groBere
Zeitkonstanten.

U
Urast
UFasT_PEAK_HOLD
Ucp

Abbildung 2.49: Spannungsverldufe zur Erstellung der Vergleichsschwelle

Daten am Pfad FAST: Bei schnellem Abfallen von Upag7 bleibt die Spannung Ugpp
auf dem Ausgangswert. Der Transistor TPH1 befindet sich ideal gesehen im gesperrten
Zustand und die Anderung der Spannung Upast pEAK_porLp wird verhindert. Ein fiir
das System baldiges Ansteigen von Up g7 stellt die Ausgangssituation wieder her.

Die Entkopplung des Signals durch den Verstirker hat den Nutzen, dass der Kondensator
Crgp nicht unnétig entladen wird und sich Spannungen im weitesten Sinne frei von
Belastungen einstellen kénnen.
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2.3.3.4 Zusammenschaltung einzelner Blocke fiir die Generierung der Signale FAST
und SLOW
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Abbildung 2.50: Gesamtschaltung fiir die Generierung der Signale FAST und SLOW

Eine realistische Einhiillenden-Simulation bei iiblichen Bedingungen, mit der Versorgung
durch den Gleichrichter, der Bandgap als Referenz und den beschriebenen Schaltungsteilen
(als Gesamtschaltung in Abbildung 2.50 sichtbar) fiir die Erstellung der Signale FAST
und SLOW folgt in Abbildung 2.51.

Die Auslenkung der Spannung Upagr bleibt trotz der Schaltung in Abbildung 2.48
unverdndert grofl. Die Vergleichsschwelle Ugrow befindet sich in einem bestimmten,
konstanten Verhéltnis zu Urpast pEAKk_gorp und liegt nicht im Mittelwert von Upagsr
bei einer Dateniibertragung. Reicht die Auslenkung des Signals FAST nicht mehr aus,
um die Vergleichsschwelle zu unter- bzw. iiberschreiten, erfolgt keine Datendetektion.
Der Verlauf der Spannung Up st pEAkx gornp verharrt, trotz schneller Anderungen an
UrasT, am aktuellen Spitzenwert und sinkt nicht ab. Das Startupverhalten der Schaltung
mit allen unterstiitzenden Elementen wird anhand der Begrenzung der Spannung am
Knoten La beschrieben. Das Uberschwingen von Upagr ist minimiert und kann bei
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Bedarf noch weiter verringert werden. Man muss aber mit léngeren Einstellzeiten der
detektionsrelevanten Signale rechnen.
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Abbildung 2.51: Spannungsverldufe der Eingangssignale fiir den Komparator

2.3.4 Komparator

Mit den bisherigen, generierten Signalen FAST und SLOW besteht die Moglichkeit
mittels eines Komparators Daten zu interpretieren. Die relevanten Anforderungen fiir
den Komparator sind Geschwindigkeit an hohe Datenraten (100 Mbit/s), Aussteuerung
bis nahe an die Versorgungsspannungsgrenzen und der Stromverbrauch wéhrend der

64



Kapitel 2 Systemkonzept

Detektion. Unter Miteinbeziehung dieser Gesichtspunkte wird ein einstufiger Verstirker
mit PUSH-PULL-Ausgang verwendet (Abbildung 2.52) [12]. Um hohere Verstérkungen
erzielen zu konnen, folgt noch eine ausgangsseitige Pufferstufe.

o8

.I T4

Uass J
] ]

I3| I42 T5 — UENABLE T9 —

— L
I —
ﬂ}— Hm Urast oA Uour_comp >C DATA \>OP3USEX
/

o
A 5]

Upp

o]

[*‘,l

4 4

Abbildung 2.52: Komparator

Ausgangspunkt fiir die Funktion des Komparators ist: IDTX =131 = Iys

U
Uour.comp = =52

Der Konstantstrom Ip wird gespiegelt (Ipx) und auf die Strome I3 und I4o bei gleichen
Spannungen Ur as7, Usrow gleichméflig aufgeteilt. Ist eine dieser Spannungen hoéher z.B.
Urast, flieBt in diesem Pfad ein gréferer Strom Iy, die Spannung Ugyg, generiert mit dem
Transistor T4 in Diodenkonfiguration, sinkt und der Transistor T6 leitet (entsprechend
dem Spiegelverhéltnis) I 4, welcher nun gegeniiber dem Ausgangspunkt grofer ist. Die
Aufteilung des Stromes Ipx bewirkt, dass I3; sinkt, Ugss steigt und I57 abnimmt. Der
Stromfluss [ 4g durch T8 wird geringer, der Ausgangspunkt mit der Spannung Uoyr_ comp
steigt. Analog dazu verhélt sich der Komparator bei umgekehrten Bedingungen (Upast
>Usrow) genau kontrér, d.h. die Ausgangsspannung Uoyr con p sinkt. Die Invertierung
des Ausgangssignals zeigt den detektierten Datenfluss an. Eine weitere Invertierung
erzeugt das Signal pausex, welches zur Sperrung der Shuntgatespannung des Gleichrichters
benétigt wird.

Um Fehldetektion aufgrund von Startaktivititen der Schaltung zu verhindern, wird
der Ausgang mit der Spannung Upp mitgefiihrt. Der Transistor T9 leitet so lange bis
Urpnaprr um eine Schwellenspannung kleiner ist als Upp. Die Auslegung der Schaltung
muss ein fritheres Ausbilden von Upp gegeniiber Upnapre gewihrleisten. Bevor es
zu Datendetektion kommen kann, miissen sich alle relevanten Spannungen auf den
Ausgangspegeln befinden und der Transistor T9 gesperrt sein.
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Die folgende Darstellung (Abbildung 2.53) zeigt einen zeitlichen Ausschnitt des Verhaltens
des bisherigen Systems bei verschiedenen Temperaturen. Dargestellt sind die zur Daten-
detektion relevanten Spannungsverlaufe. Die Temperatureinfliisse auf die Ausgangssignale
DATA und pausez sind wegen der Datenrate von 1 Mbit/s und der intelligenten Schaltung
zur Erstellung der Vergleichsschwelle nur minimal. Es ist zu erkennen, dass Ugsrow (dem
Teilerverhiltnis gem#f) dem Spitzenwert Upagy folgt. Bei geringer Versorgung und
kleinem Modulationsindex (z.B. 10 %) folgt, besonders bei niedrigen Temperaturen, eine
méfBige Auslenkung des Signals FAST, was zu Fehldetektion fiihren kann.
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i R A B Y I 0 O B S R Vsiow @ 40°C
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Abbildung 2.53: Datendetektion mit Temperaturverhalten
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2.3.5 Frequenzriickgewinnung
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Abbildung 2.54: Schaltung zur Frequenzriickgewinnung

Der Konstantstrom Ip in Abbildung 2.54 wird mit einem bestimmten Stromspiegel-
verhéltnis im Pfad 1 reproduziert, um wiederum in Pfad 2 und 3 durch die PMOSTs
TPC2 und TPC3 gespiegelt zu werden. Somit ergeben sich die Strome I, oo und Ios.
Fiir ein leichteres Versténdnis seien Ioo und Ic3 gleich grof.

Die Beschaltung der zwei NMOSTs TNK1 und TNK2, sowie die darauffolgende NMOST-
Diode TDG ergeben mit dem Strom Ioo eine Source-Spannung des Transistors TNK1,
welche um eine Schwellenspannung grofler als Ugg ist. Weiters ruft diese Schaltung eine
bestimmte Gate-Source-Spannung des Transistors TNK1 hervor und dient im weiteren
Verlauf als Referenz. Der im Pfad 3 eingeprigte Strom Io3 kann nur in Abh#ngigkeit von
der Spannung am Knoten La flieflen.

Urn(rni2) = Urarpoy = Urarnyy = Urn (2.3.2)

Mit der Annahme, die Schwellenspannungen von TNK2, TNK1 und TDG seien gleich
grof3, ergibt sich eine Gatespannung von TNK2, die der doppelten Schwellenspannung
entspricht. Die Voraussetzung fiir einen leitenden Transistor TNK2 ist:

2Ury — UL > Urg = ULy < Urn (2.3.3)
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Ist diese Bedingung erfiillt, so leitet TNK2, der Strom Ics fliefit und die Spannung
am Knoten OUT ist nahe Ugg. Steigt die Spannung an La iiber die Schwellenspan-
nung, so sperrt TNK2 und der Ausgangspunkt folgt Upp. Die Pufferstufe verwertet das
Ausgangssignal und verleiht eine grofiere Verstarkung fiir steilere Flanken.

2.3.6 Frequenzteilung

Die Frequenzteilung der Trégerfrequenz generiert eine Referenzfrequenz fiir nachfolgende
Schaltungen. Die Teilung gelingt mit einer riickgekoppelten Zusammenschaltung von
taktzustandsgesteuerten Delay-Flipflops gezeigt in Abbildung 2.55 [6]. Das Teilerver-
hiltnis N ist dabei ganzzahlig (in diesem Fall N=2). Der Ausgang eines Blocks dient
dem nachfolgenden als Eingangssignal und ergibt ein dual gewichtetes (2, 4, 8, 16, 32)
Teilerverhalten.

[™_FREQ_OUT
L

ol
ol O

—D ! D
FREQ_IN l
> >
Crri T

I

Abbildung 2.55: Schaltung zur Frequenzteilung

Die dabei entstandenen Frequenzen (%T, fTT, %T, % und %) stehen den weiteren

Schaltungsteilen zur Verfiigung. Der Stromverbrauch der frequenzbetreffenden Schaltungs-
teile darf bei der Lastanalyse nicht vernachléssigt werden.

2.3.7 Datendetektor

Alle bisherigen Schaltungsteile beriicksichtigt und miteinander verkoppelt, ergeben
den Datendetektor mit Frequenzriickgewinnung (wie in Abbildung 2.56 gezeigt). Griin
umrandet ist die Schaltung zur Erstellung einer fiir den Komparator entsprechenden Re-
plikation der Einhiillenden der Daten. Die Erzeugung der Vergleichsschwelle befindet sich
im orangen Block. Die Schaltung zur Freigabe bei Erreichen der addquaten Versorgung ist
grau umrandet. Der Komparator und die Erzeugung des pausex Signals sind im schwarzen
Block wiederzufinden. Der Frequenzriickgewinnungs- und der Frequenzverarbeitungsblock
sind mit blauer Umrandung versehen.
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Simulationskonfigurationen

Wiéhrend der Analysephase des Frontends wurden verschiedene Simulationssysteme bzw.
Simulationstestbenches eingesetzt. Eine kurze Erliuterung der Unterschiede zeigt die
Vor- und Nachteile verwendeter Varianten. Dabei handelt es sich hauptsichlich um das
Versorgungskonzept und das Verhalten der Schaltung.

3.1 Einhillenden-Testbench

Eine Spannungsquelle generiert ein Rechtecksignal mit Berticksichtigung des Modulations-
index’ bezogen auf die SignalgroBe 1V (Abbildung 3.1). Der Multiplexer (AHDL-
basierendes Modell, ideales Bauelement) kombiniert dieses Signal mit einer DC-Spannung
und einem Datenstartsignal mit der Verzogerungszeit tpgpray. Ein darauffolgendes Multi-
plizieren mit dem gezeigten Spannungsverlauf ergibt die gewiinschte Einhiillendensignal-
form am Knoten La. Der Spannungspegel nimmt den Wert Uy gy g, an und tsraprup
simuliert die Zunahme des Feldes und der Spannungen. Diese Signalform kommt ohne
Tragerfrequenz aus.

1&, 1@,
0 0
t t

La UL,
Multiplexer }—{ Multiplizierer }—G ENVA
ULEVEL I
1 | U | ULEVEL 1-m ——————
- LEVEL 1+
MiNDEX mif
0 I—I:» 0 D :

toetay  t tstarTUP t Lb

|

|

|
i - >
tstarTUP toeLay t

Abbildung 3.1: Einhiillenden-Testbench

Die Schaltung benétigt noch kleinere Verédnderungen, um bei dieser Simulationsvariante
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konkrete Ausgangswerte liefern zu kénnen. Das Signal Lb wird auf Bezugspotential
gelegt und die Bauteile, welche mit diesem Potential in Verbindung stehen, miissen
einen direkten Stromfluss von La zu Lb unterbinden und sollen gegebenenfalls dafiir
entsprechend beschalten werden. Da auch der Mulitiplizierer auf einem AHDL Modell
basiert und ein ideales Bauteil darstellt, steht am Ausgang theoretisch unendliche Leistung
zur Verfiigung. Zur Begrenzung dieser, wird ein kompatibler Widerstand zwischen den
Knoten La des Versorgungsmodells und der Schaltung eingefiigt. Das Frontend hat nun
eine endliche Leistung als Versorgung. Die Faktoren t prray, tstarrup, UrpvErL und der
Wert des zwischengeschalteten Widerstandes miissen mittels Vergleich zu einer korrekten
Simulation mit Wechselsignalen angepasst werden, um das Verhalten der Schaltung richtig
simulieren zu kénnen.

Der Vorteil dieser Art der Simulation ist die relativ kurze Simulationszeit im Vergleich
zu den Varianten mit Wechselsignalen. Komponenten, die mit der Trigerfrequenz in
Verbindung stehen (wie z.B. Trigerfrequenzriickgewinnung, Frequenzteilung usw.), kénnen
bei der Simulation nicht beriicksichtigt werden, zeigen ein falsches Verhalten und sind
deswegen Nachteile dieses Systems. Die Auswirkungen der Frequenzen auf Schaltungsteile
werden dabei nicht simuliert.

3.2 Wechselsignal-Testbenches

3.2.1 Testbench mit Schaltwiderstinden

Hauptbestandteil dieses Systems (Abbildung 3.2) sind zwei Leistungsquellen mit Innen-
widerstand und sinusférmiger (Trégerfrequenz entsprechender) Signalform. Eine Quelle (1)
versorgt das Frontend mit einer gewissen Ausgangsleistung, wenn keine Dateniibertragung
im Gange ist. Die zweite Quelle liefert bei anliegenden Daten die Leistung, welche mit
dem Modulationsindex und der Ausgangsleistung der Quelle (1) bestimmt wird. Das
Umschalten zwischen den Leistungen funktioniert mit der Hilfe der vier Schaltwidersténde
mit regulierbaren Widerstandszustéinden. Die zeitliche Steuerung (Profil) ermdoglicht
die Einstellung der aktuellen Werte Roy (z.B. 100m€2) und Rorp (z.B. 1MQ) jedes
einzelnen Widerstandes. Der Ubergang zwischen den beiden Werten muss realistisch
gestaltet werden, um realitdtsnahe Simulationen ausfithren zu kénnen. Die Spulen L1
und L2 simulieren die im System auftretenden Auswirkungen von Induktivitdten. Die
Leistungen stehen dem Frontend an den Knoten La und Lb mit einer Phasenverschiebung
von 180 ° zur Verfiigung.
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Abbildung 3.2: Wechselsignal-Testbench 1

-

Vorteil dieser Testbench ist die umfangreiche Simulation aller Bauteile mit Frequenz-
verhalten. Die Simulationsdauer ist wesentlich grofler gegeniiber der Einhiillenden-
Simulation. Das Schalten der Widerstidnde hat, bei unpassender Auslegung der Zeiten,
negative Auswirkungen auf die Stetigkeit und bereitet dem Simulator Probleme eine
Losung zu berechnen.

3.2.2 Testbench mit Transformator

Ein Profil der Dateniibertragung, erstellt durch einen Rechteckspannungsgenerator, einem
Multiplizierer und einem Subtrahierer wird mit einem sinusférmigen Wechselsignal aus der
Spannungsquelle multipliziert und auf den Transformator gefithrt (Abbildung 3.3). Am
Ausgang des Transformators entsteht eine differentielle Spannung bestimmter Amplitude.
Da dieses Bauelement ideal ist, muss die Leistung an beiden Pfaden durch Widerstdnde
(8hnlich wie in Kapitel 3.1) begrenzt werden.
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Abbildung 3.3: Wechselsignal-Testbench 2

Vorteil ist wiederum die umfangreiche Simulation. Dazu kommt bei dieser Methode
die besser bestimmbare Anderung der Leistungen und daraus das bessere Handling

der Unstetigkeit. Der Nachteil ist die noch ldngere Simulationszeit zur vorhergehenden
Testbench aufgrund des erhéhten Bauteileaufwands.
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Simulationsergebnisse

In den folgenden Darstellungen werden simulierte Spannungsverldufe des Frontends bei
unterschiedlichen Datenraten gezeigt. Die Versorgung ist dabei in allen Féllen gleich
und die Temperatur betrédgt 27 °C. Es wurden Einhiillenden-Simulationen durchgefiihrt,
da bei dieser zeitlichen Auflésung die Trégerfrequenz ohnehin nicht zu erkennen ist.
Der Modulationsindex betriagt 10 % und ist im Vergleich zu den Anforderungen (30 % -
100 %) deutlich niedriger. Bei dieser Simulationsvariante kann die Schaltung trotz dieser
Einstellung Daten detektieren. Das Temperaturverhalten der Schaltung hat aufgrund
der addquaten Dimensionierung aller Bauteile wenig Einfluss auf die Funktionalitdt und
kann aus der Abbildung 2.53 gedeutet werden. Die Feldstirkedynamik wurde einerseits
durch schaltungstechnische Losungen (Shuntregelung, Lingsregelung, Erzeugung des
FAST-Signals usw.) minimiert, andererseits bleibt noch eine geringe Restdynamik. Diese
spielt aber eine untergeordnete Rolle und hat wenig Auswirkungen auf die Datendetektion,
da das SLOW- dem Verlauf des FAST-Signals folgt. Zu Fehlfunktionen kommt es erst,
wenn die Versorgung aller Schaltungsteile nicht mehr ausreicht. Eine genaue Minimal-
leistung fiir die Gew#hrleistung einer richtigen Arbeitsweise dieser Schaltung kann wegen
fehlender Elemente (z.B. Antenne und Last am Ausgang) nicht exakt bestimmt werden.
Das Startverhalten ist von den Faktoren Datenrate und Modulationsindex unabhéngig.
Der anspruchvollste Vorgang, bei maximaler Eingangsleistung, ist in Abbildung 2.50
dargestellt.

Beim Vergleich der Diagramme 4.1 - 4.3 muss ein besonderes Augenmerk auf die un-
terschiedlichen Zeitachsen gelegt werden, welche zur besseren Darstellung veréndert
wurden.
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Abbildung 4.1: Relevante Signalverldufe bei einer Datenrate von 1Mbit /s
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Abbildung 4.2: Relevante Signalverldufe bei einer Datenrate von 20Mbit /s
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Abbildung 4.3: Relevante Signalverldufe bei einer Datenrate von 100Mbit/s
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Ausblick

Die weiteren Schritte (Layout und Fertigung des Systems) konnten aufgrund der limit-
ierten Zeitmoglichkeiten und der festen Fertigungstermine nicht umgesetzt werden. Eine
gezielte Adaptierung der Schaltung an eine bestimmte Anwendung und eine umfassende
Untersuchung des Verhaltens wiirden das Projekt abrunden. Dazu fiihrt ein festgelegter
Verbraucher zu einem definierten Stromverbrauchsprofil, einer besseren Auslegung des
Gleichrichters und zur leichteren Ermittlung der passenden Gleichrichterstruktur. Dies
wiirde sich in Effizienz, sowie Reichweite positiv auswirken. Die Léngsregelung hétte die
Mboglichkeit die PSRR (Power Supply Rejection Ratio) der Versorgungsspannung Upp
hoch zu halten. Verfolgt man diese Optimierungsvorschlige in der Verbesserungsphase,
werden auch kleinere Modulationsgrade (und daraus resultierende bessere Versorgungs-
bedingungen) moglich.

Zur Losung der Versorgungsfrage bedarf es der Modellierung und Entwicklung einer
breitbandigen Antenne (200MHz). Die Verifikation der Antennenparameter verhilft beim
Optimierungsvorgang zu effizienteren Gleichrichtern.

Die Einbindung eines Digitalteiles (Controllers) ermdglicht den Einsatz von Ubertragungs-
protokollen. Es bietet sich die Gelegenheit der Identifikation einzelner Tags, der Auflésung
von Kollisionen und vielen weiteren kommunikationsrelevanten Vorteilen. Durch den
Einsatz von Fehlerkorrekturmechanismen kann Dateninkonsistenz erkannt und dadurch
die Sicherheit des Systems entscheidend erhcht werden. Die Synchronisationsdaten
eines Headers ermoglichen die Einstellung der Datenraten und Frequenzen an die der
Basisstation. Zudem wiirde ein definierter Startzeitpunkt der Daten die Datendetektion
erleichtern.

Die Erweiterung der Kommunikationseinheit um den ,,return link“ vervollstandigt die
Informationsiibermittlung zwischen Tag und Basisstation. Die Implementierung einer
PLL (Phase Locked Loop) erméglicht, mit der Hilfe des Kommunikationsprotokolls,
ein Einschwingen auf die Frequenz der Dateniibertragung. Dieser Vorgang hilft bei der
Abtastung der iibertragenen Daten. Die Datenraten der aktuellen Backscatteringsysteme
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sind gegeniiber den ,forward link“-Datenraten wesentlich geringer, wodurch sich Ent-
wicklungspotential ergibt. Mit der Einfithrung anderer Codierungsverfahren ergeben sich
gegebenenfalls auch hohere Datenraten, wobei die dabei auftretenden Vor- und Nachteile
abgewogen werden miissen.
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