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Abstract
Wei, Lin:

Modellierung, Optimierung und Vermessen von HF-RFID-Transpondern unter
Beriicksichtigung nichtlinearer Effekte

Immer kiirzere Entwicklungszyklen und die vielféltigen Anwendungen von HF-RFID-
Systemen erfordern besonders effiziente Verfahren fiir den Transponderentwurf. Diese
Forderung steht im Gegensatz zum Stand der Technik im Bereich der Transponderent-
wicklung, der durch viele experimentelle Arbeit im Bereich der Spulenentwicklung ge-
kennzeichnet ist.

In dieser Arbeit wird ein analytischer Ansatz entwickelt, mit dem eine Transponderspule
in deutlich kiirzerer Zeit entworfen kann. Weiterhin wird das nichtlineare Verhalten des
integrierten Transponderschaltkreises untersucht, der im industriellen Entwurfsprozess in
der Regel durch ein lineares Modell nachgebildet ist. Da derartige RFID-Schaltkreise von
Natur aus nichtlinear sind, besitzt dieses Modell nur eine begrenzte Genauigkeit. In die-
ser Arbeit wird der Einfluss der Nichtlinearitit des Transponderschaltkreises auf dessen
Eingangsimpedanz genau untersucht. Ein weiterer Hauptabschnitt dieser Arbeit beschif-
tigt sich mit der Vermessung von Transpondern. Autbauend auf den Kenntnissen iiber die
Nichtlinearitét des integrierten Schaltkreises wird ein neuartiges Verfahren zur Resonanz-
frequenzmessung vorgestellt, das den Einfluss der Nichtlinearitéit in den Messablauf mit
einbezieht.

Schlagworter: RFID-Transponder, Schleifenantenne, Nichtlinearitit



Abstract
Wei, Lin:

Modeling, Optimization and Meaurement of HF RFID Transponders with respect
to the nonlinearity

The state-of-the-art process for designing an RFID transponder requires many design iter-
ations. This time-consuming process cannot meet the demands of the fast growing RFID
market. In this thesis, an efficient design process is developed to cut development costs
and time to market.

A HF-RFID-Transponder normally consists of two main components: a loop antenna and
an IC. After an introduction to the theory of RFID systems, the modeling of a loop antenna
is presented. Novel formulas are developed for analyzing a loop antenna based on its ge-
ometry. The high accuracy of these formulas greatly reduces the number of development
iterations. Furthermore, the nonlinearity of the IC is investigated. In the state-of-the-art
design process, the IC is treated as a linear element. Due to the nonlinear nature of the
actual IC, the linear model does not work very accurately. The influence of the nonlin-
earity on the impedance of the IC is analyzed, which is important for transponder design.
Another significant step in the design process is the characterization of the transponder by
measurement. Based on the nonlinear analysis, a novel measurement method for obtain-
ing the resonance frequency of a transponder is developed, which takes the nonlinearity
of the IC into account.

Keywords: RFID Transponder, Loop antenna, Nonlinearity
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Kapitel 1

Einleitung

1.1 Hintergrund und Motivation

Die Abkiirzung RFID steht fiir Radio Frequency Identification. Darunter versteht man ei-
ne Technologie, womit Objekte kontaktlos automatisch identifiziert werden konnen [17].
Ein RFID-System besteht im Allgemeinen aus drei Komponenten: dem Transponder, der
an dem zu identifizierenden Objekt befestigt wird; dem Lesegerit, das die Informationen
auf dem Transponder lesen und eventuell manipulieren kann; einem Computersystem, das
mit dem Lesegerit verbunden und fiir die weitere Bearbeitung der gesammelten Daten zu-
standig ist, z.B. Daten mit einer zentralen Datenbank zu synchronisieren [29].

Obwohl der rasche Zuwachs der RFID-Systeme erst in den 80er Jahren begann, ist die ei-
gentliche Idee, ein Objekt per Funk zu identifizieren, viel dlter und kann auf den zweiten
Weltkrieg zuriickgefiihrt werden. Wihrend der Kriegszeit wurde nach einem Verfahren
gesucht, womit die eigenen Flugzeuge von den feindlichen unterschieden werden konnen.
Im Jahr 1948 publizierte Harry Stockman einen Artikel iber RFID:“Communication by
Means of Reflected Power”. Stockman wies darauf hin:“Evidently, considerable research
and development work has to be done before the remaining basic problems in reflected-
power communication are solved, and before the field of useful applications is explored”
[50]. Wie er vorhergesagt hat, hat es sehr lange gedauert, nimlich etwa 30 Jahre, bis die
Bedingungen fiir einen Boom der RFID-Technik erfiillt waren: theoretische Untersuchun-
gen, Felduntersuchungen und nicht zuletzt die Entwicklung in der Halbleiterindustrie. Im
Jahr 1973 erhielt Mario W. Cardullo das erste amerikanische Patent fiir einen aktiven
RFID-Transponder mit einem wiederbeschreibbaren Speicher [20]. In den 80er Jahren
wurden verschiedene RFID-Anwendungen in der ganzen Welt implementiert. Ein sehr
wichtiger Faktor fiir den schnellen Zuwachs der RFID-Anwendungen war die Verbrei-
tung von PCs [50]. Seitdem wichst die RFID-Technik kontinuierlich und ist inzwischen
aus dem alltdglichen Leben nicht mehr weg zu denken. Die Chronik der RFID-Technik
kann der Tabelle 1.1 entnommen werden.



1.1 Hintergrund und Motivation

Tabelle 1.1: Die Chronik der RFID-Technik [49]

’ Zeit \ Ereignis

1940 - 1950 | Radar entwickelt und in dem zweiten Weltkrieg verwendet.
RFID erfunden im Jahr 1948.

1950 - 1960 | Friihere Untersuchung von RFID-Technik mit praktischen
Experimenten.

1960 - 1970 | Weitere Entwicklung der RFID-Theorie.

Beginn von Felduntersuchungen.

1970 - 1980 | Erweiterung der RFID-Entwicklung.

Beschleunigte RFID-Tests.

Friihere Realisierungen von RFID-Systemen.

1980 - 1990 | Kommerzielle RFID-Anwendungen begannen zu etablieren.
1990 - 2000 | Entstehung von Standards.

RFID weltweit verbreitet.

RFID gehort zum alltiglichen Leben.

RFID-Technik bietet mehrere Vorteile wegen ihrer kontaktlosen Funktionsweise und er-
moglicht somit viele verschiedene Anwendungen in unterschiedlichen Bereichen. Da
RFID-Systeme Barcode-Etiketten in Zukunft ersetzen sollen, kann man diese Vorteile
sehr gut anhand eines Vergleichs zwischen den beiden Techniken darstellen:

* Die optische Funktionsweise eines Barcode-Systems verlangt eine direkte Sicht-
verbindung! zwischen einem Lesegerit und einem Etikett. Das bedeutet einerseits
einen zeitlichen Aufwand, weil das Etikett richtig gegeniiber dem Lesegerét positio-
niert werden muss, und andererseits eine Schwiche gegeniiber Umgebungseinfliis-
sen, die das Sichtverhiltnis verschlechtern konnen, wie z.B. Staub und Rauch. Bei
der RFID-Technik ist der Informationsaustausch durch den Funkkanal realisiert,
was die direkte Sichtverbindung unnétig macht. Somit haben Umgebungsfaktoren
wie Staub und Rauch kaum einen Einfluf auf die Systemperformance. Die Kom-
munikation kann schneller und einfacher aufgebaut werden, da der Transponder nur
in einer definierten Lesereichweite liegen muss und keine prézise Positionierung
durchgefiihrt werden muss.

» Zwischen den Lesevorgingen zweier Barcode-Etiketten dauert es in der Regel meh-
rere Sekunden, da das zweite Etikett erst positioniert werden muss. Im RFID-System
ist es hingegen anders. Dank der Entwicklung der Halbleitertechnologie sind die in
die Transponder eingebauten ICs heutzutage so schnell, dass ein Informationsaus-
tausch innerhalb eines Bruchteils einer Sekunde schon durchgefiihrt werden kann.
Kombiniert mit der TDMAZ2-Technologie kann eine groBe Anzahl von Transpon-
dern, bei manchen Systemen sogar mehrere hundert, innerhalb einer Sekunde gele-
sen werden. Die Steigerung der Lesegeschwindigkeit ist enorm.

« Ein Barcode-Etikett ist normalerweise nur lesbar. Eine nachtriigliche Anderung der
gespeicherten Information ist wegen des hohen Aufwandes nicht wirtschaftlich.

'Englisch: Line-of-sight (LOS)
2TDMA: Time Division Multiple Access



1.1 Hintergrund und Motivation

RFID-Transponder konnen ausgelesen und beschrieben werden, wenn der einge-
baute IC es erlaubt.

* Ein RFID-System kann gegen illegale Zugriffe geschiitzt werden, z.B. durch mo-
derne Authentifizierungsmechanismen. Barcode-Etikette unterstiitzen diese Funk-
tion nicht.

Zu den Vorteilen der RFID-Technik zédhlen, wie aus dem obigen Vergleich ersichtlich ist,
Flexibilitit, einfache Nutzbarkeit, hohe Effizienz und Wiederverwendbarkeit. Diese Vor-
teile ermdoglichen einen vielseitigen Einsatz der RFID-Technik in unterschiedlichen An-
wendungen, wie z.B. Warenkennzeichnung im Warenhaus, Logistik, Zugangskontrolle,
Bezahlsystem, Tieridentifikation, EAS?, Automobile Wegfahrsperre, intelligente Biblio-
theken und nicht zuletzt im Gesundheitswesen [28][69]. Neue Systeme konnen erschaf-
fen werden, wenn die RFID-Technik mit anderen Technologien kombiniert wird. Dazu
gehoren z.B. Sensorik mit RFID-Schnittstelle [58] und die Ortung mit aktiven RFID-
Transpondern [78]. Diese Systeme konnen helfen, Probleme zu 16sen, die bis jetzt nur
mit groBem Aufwand oder gar nicht 16sbar sind, z.B. Temperaturiiberwachung von Kiihl-
truhen wihrend der Transportwege oder die Uberwachung des Drucks innerhalb einer
unterirdischen Olleitung zum Wartungs- und Reparaturzweck.

Je nach Anwendung lassen sich unterschiedliche Formen der RFID-Technik einsetzen
[67]. Eine Unterteilung dieser Technologie kann anhand unterschiedlicher Parameter er-
folgen, z.B.: Betriebsfrequenz, Lesereichweite, Energieversorgung, u.s.w. Eine Untertei-
lung der RFID-Systeme anhand der Betriebsfrequenz kann Tabelle 1.2 entnommen wer-
den. In dieser Arbeit liegt der Fokus auf dem HF-RFID-System nach dem ISO/IEC Stan-
dard 14443 [10]. Die Betriebsfrequenz ist 13,56 MHz und die Dateniibertragung basiert
auf magnetischer Kopplung. Da HF-RFID-Systeme nach dem ISO/IEC Standard 15693
[11] dhnlich funktionieren, kann das Ergebnis dieser Arbeit auch darauf angewendet wer-
den.

3Electronic Article Surveillance



1.1 Hintergrund und Motivation

Tabelle 1.2: RFID-Systeme mit unterschiedlicher Betriebsfrequenz [1]

LF | HF | UHF | Microwave
Frequenz | _ 35 gpy 13,56 MHz 860 - 930 MHz | 2,45GHz
Bereich
ISO/IEC 18000-3,
Standard ISO/IEC ISO/IEC 15693, ISO/IEC ISO/IEC
18000-2 ISO/IEC 14443 18000-6 18000-4
(A/B)
Typische
Lesereich- <0,5m ~1m ~4 -5 m ~1m
weite
Hauptsachhch Hauptsichlich Aktive und Aktlye und
passive assive passive Dassive
Energie- Transponder, P Transponder,
] Transponder, Transponder, N
versorgung | magnetische . . Riickstreu-
Kopplung magnetische Riickstreuung, ung
Nahfeld Kopplung, Nahfeld | Fernfeld Fernfeld
Chipkarten,
‘ Zugriffskontrol, Zugriffskontrol, Loglnstlk, automatische
Typische e : Bezahlung, Gepickverwal- | Mautsyste-
Tieridentifika- . . .
Anwendun- tion Giiteridentifikation, | tung, me, Ortung
gen Auté)mobil Transport, automatische von Giitern
Biicherei, Mautsysteme in Echtzeit
Gepickverwaltung
Leserate
mehrerer Langsamer < > Schneller
Transpon-
der
Performance
wenn neben Besser < > Schlechter
Wasser und
Metal
GroBe der
passtven GroBer < > Kleiner
Transpon-
der

Die oben genannten Vorteile machen RFID-Technik fiir viele Bereiche interessant. Da we-
gen verbesserter Produktionstechnik und groBerer Verkaufsvolumina die RFID-Transponder
immer kostengiinstiger hergestellt werden konnen, steht einem rasanten Wachstum des
RFID-Marktes nichts mehr im Wege. Abbildung 1.1 zeigt die rasche Entwicklung von
RFID-Systemen.
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Abbildung 1.1: Gesamter RFID-Markt in US Dollar in Billionen fiir 2008, 2013, 2018 [8]

Diese Marktanalyse sagt einen erheblichen Wachstum im RFID-Markt in dem kommen-
den Jahrzehnt voraus. Eine andere Analyse (siehe [7]) weist darauf hin, dass der wichtigs-
te Sektor der HF-Bereich ist: letztes Jahr wurde circa 2.5 Billionen Dollar fiir Transponder
und Systeme im HF-Bereich ausgegeben. Dies ist zehnmal so viel wie fiir RFID-Systeme
in anderen Frequenzen, somit machten HF-RFID-Systeme 50 Prozent des globalen RFID-
Marktes aus. Der schnell wachsende Markt und die neu erschaffenen Anwendungen stel-
len eine groB3e Herausforderung fiir HF-RFID-Entwickler dar. Fiir die Kunden miissen in-
dividuelle Losungen angeboten werden, wihrend sich die Anforderungen und die Umge-
bungseinfliisse von Anwendung zu Anwendung unterscheiden. Um die Entwicklungszeit
minimal zu halten und hohe Kosten bei der Entwicklung von Prototypen zu vermeiden,
braucht man einen guten und effizienten Entwicklungsprozess.

Ein HF-Transponder besteht hauptsichlich aus einem IC und einer Schleifenantenne. Da
die meisten Transponder Entwickler nur geringen oder gar keinen Einflul auf die IC-
Struktur ausiiben konnen, liegt der Kernpunkt ihrer Aufgabe in der Entwicklung einer
optimalen Schleifenantenne fiir einen gegebenen IC. Der Entwicklungsprozess nach dem
Stand der Technik lduft in folgenden Schritten ab: anhand der Impedanzparameter des
IC’s wird zuerst ein Induktivititswert berechnet, der zusammen mit diesem IC eine Ziel-
resonanzfrequenz erzielen kann. Dann wird mit Hilfe der Erfahrung der Entwickler und
ein paar grundlegenden Formeln eine Schleifenantenne dimensioniert. Die Antenne wird
anschlieend hergestellt und vermessen. Darauf folgend werden die Geometrieparameter
der Antenne angepasst, um die Differenz zwischen dem Sollwert und dem Messwert zu
verkleinern. Diese Prozedur wiederholt sich so lange, bis die Differenz klein genug ist. Es
ist offensichtlich, dass der Erfolg des Entwicklungsprozesses stark von den verwendeten
Formeln abhédngt und auch die Erfahrung der Entwickler eine wichtige Rolle spielt. Da
oft mehrere Iterationen nétig sind, um eine optimale Anpassung zu erreichen, ist dieser
Prozess mit groem Kosten- und Zeitaufwand verbunden.

Um den Entwicklungsprozess zu erleichtern, wird in dieser Arbeit auf die grundlegen-
de Gleichungen zur Dimensionierung der Antenne eingegangen. Dazu wird zuerst durch
die Zusammenfassung mehrerer Entwicklungsanleitung der fithrenden Transponderchi-
phersteller ein Uberblick iiber den Stand der Technik gegeben. Eine komplizierte Be-

_5-



1.2 Struktur der Arbeit

rechnungsmethode wird in [60] vorgeschlagen. Um die Induktivitiit einer rechteckigen
Schleifenantenne zu berechnen, soll zuerst die Antenne segmentiert werden und dann die
Selbst- und Gegeninduktivitit der Segmente berechnet werden, was wiederum zu einer
komplizierten Matrix fiihrt. Am Ende soll durch Losung dieser Matrix die Induktivitit
der Antenne festgestellt werden. Ohne den vorgeschlagenen Prozess in einem Programm
zu implementieren, ist diese Methode kaum anwendbar. In zwei anderen Entwicklungs-
anleitungen [41, 64] ist die gegebene Formel wesentlich einfacher:

Lcal:f(aab7Nagaw)Nc (11)

mit a, b : GroBe der Antenne; N: Windungszahl; g: Spurbahnabstand; w: Spurbahnbreite;
f(): eine Funktion aller geometrischen Parameter. Die Genauigkeit der Funktion f() ist
nicht direkt schitzbar, aber der Fehler durch den Term N° kann leicht geschitzt werden.
Der Term beinhaltet einen konstanten Exponenten ¢, dessen Wert anhand der Erfahrung
des Entwicklers aus dem Wertbereich [1,7 - 1,8] gewihlt werden soll. Allein durch diesen
Term kann eine schlechte Schitzung bei einer Antenne mit fiinf Windungen einen ma-
ximalen Fehler von 17% verursachen. Da die Funktion f(a,b, N, g, w) noch zusétzliche
Fehler mit sich bringt, ist der gesamte Fehler noch groBer.

Um diese Herausforderung zu meistern, wurde ein Koorperationsprojekt mit Infineon ins
Leben gerufen, auf dem diese Arbeit basiert. Ziel dieses Projekts ist, Formeln zur Be-
rechnung der in einem HF-RFID-System hiufig verwendeten Schleifenantennen zu ent-
wickeln. Die Formeln sollen einerseits prizise sein, damit weniger oder gar keine Itera-
tionen gebraucht werden, andererseits soll sie auch moglichst einfach zu verwenden sein,
damit Entwicklungszeit und Aufwand minimal bleiben. Die gleichzeitige Erfiillung dieser
beiden Bedingungen soll eine moglichst effiziente Entwicklung ermdglichen.

Nicht nur die Genauigkeit der Formel stellt eine Herausforderung bei der Entwicklung
dar, die Nichtlinearitiit des IC’s ist eben so anspruchsvoll. In der oben erwiéhnten ,,Stand
der Technik”-Recherche wurde auch festgestellt, dass tiblicherweise der IC als eine Paral-
lelschaltung von einem Widerstand und einer Kapazitit modelliert wird. Der Wert dieser
beiden Elemente wird dabei als konstant angenommen. Da ICs wegen ihrer Struktur von
Natur aus nichtlinear sind, gibt es eine Diskrepanz zwischen der Realitdt und der Model-
lierung. Ob diese Diskrepanz einen EinfluB} auf einen HF-RFID-Transponder hat und wie
grof} dieser Einfluss gegebenfalls ist, wird in dieser Arbeit auch untersucht.

Am Ende einer Entwicklung soll die Leistungsfahigkeit des Transponders mit Messun-
gen verifiziert werden. Ein wichtiger Parameter hierbei ist die Resonanzfrequenz. Alle
Messmethoden, die bisher in der Industrie verbreitet sind, basieren auf einem linearen
IC-Modell. Deswegen wird in dieser Arbeit untersucht, wie grof3 der Einfluss der Nicht-
linearitdt des IC’s auf die Resonanzfrequnzmessung ist und eine neuartige Messmethode
vorgestellt, um diesen Einflufl zu beriicksichtigen.

1.2 Struktur der Arbeit

Um die im vorherigen Text erwédhnten Herausforderungen zu meistern, ist das Verstiand-
nis eines HF-RFID-Systems unabdinglich. Im Kapitel 2 wird deswegen das HF-RFID-

-6 -



1.2 Struktur der Arbeit

System detailliert erldutert. Schwerpunkt wird auf die physikalische Funktionsweise ei-
nes induktiv gekoppelten Systems gelegt. Dabei werden auch wichtige Parameter, welche
fiir die weitere Formelentwicklung von Bedeutung sind, vorgestellt und hergeleitet.

Damit der Entwicklungsprozess optimiert werden kann, sind prizise Formeln fiir die Be-
rechnung der Induktivitit von Schleifenantennen notwendig. In Kapitel 3 werden zuerst
verschiedene Modellierungsmoglichkeiten verglichen, sodass dann der beste Weg verifi-
ziert werden kann. AnschlieBend werden neue Formeln entwickelt, die die eben erwihn-
ten Zielanforderungen erfiillen. Mit diesen Formeln ist man in der Lage, sehr schnell
eine passende Schleifenantenne zu entwickeln. Dank der hohen Prézision und einfachen
Struktur der neuen Formeln ist es sogar moglich, eine Schleifenantenne innerhalb weniger
Sekunden zu dimensionieren. Dafiir wurde ein Computerprogramm entwickelt, welches
bereits in der Industrie Anwendung gefunden hat. Mit diesem Tool erdffnen sich weitere
Optimierungsmoglichkeiten, die anhand eines Beispiels demonstriert werden.

Die Nichtlinearitiit des IC’s wird in Kapitel 4 analysiert. Auf Basis eines vereinfachten
Ersatzschaltbildes wird die nichtlineare Eigenschaft eines IC’s theoretisch analysiert. Ver-
schiedene Methoden werden dabei verwendet. AnschlieBend werden die Vor- und Nach-
teile der einzelnen Methode diskutiert. Am Ende wird eine Entwicklungsmethode vorge-
stellt, die auf den neuen entwickelten Formeln und Schaltungssimulationen basieren. Mit
dieser Methode kann ein gesamter Transponder effizient analysiert werden, weil zeitin-
tensive Feldsimulationen vermieden werden kdnnen.

Nach der Entwicklung werden normalerweise Prototypen hergestellt, um die Leistungs-
fahigkeit des Transponders zu verifizieren. Die Genauigkeit dieser Bewertung héingt von
der verwendeten Messmethode ab. Um die Resonanzfrequenz eines Transponders festzu-
stellen, gibt es mehrere Messverfahren. Sie werden in Kapitel 5 vorgestellt. Basierend auf
einem linearen IC-Modell kann die Genauigkeit dieser Methoden theoretisch abgeleitet
werden. Da die nichtlinearen Eigenschaften des IC’s nicht beriicksichtigt werden, sind sie
alle fehlerbehaftet. Um das Problem zu 16sen wird eine neue Messmethode entwickelt,
deren Genauigkeit anhand von Messungen verifiziert wird.

In Kapitel 6 werden die wichtigsten Aspekte dieser Arbeit kurz zusammengefasst sowie
Erweiterungsmoglichkeiten vorgestellt.



Kapitel 2

Grundlagen der induktiv gekoppelten
RFID-Systeme

Wie in Kapitel 1 schon erwihnt, gibt es viele RFID-Systeme. Sie unterscheiden sich in der
Betriebsfrequenz, Lesereichweite, Datenrate, u.s.w. Das HF-RFID-System, das in dieser
Arbeit untersucht wird, hat eine Betriebsfrequenz von 13,56 MHz. Diese Frequenz befin-
det sich in einem ISM ! Band und hat den groBen Vorteil, dass sie weltweit verfiigbar ist.
Ein HF-RFID-System besteht hauptsichlich aus einem Lesegeriit (im Standard als PCD?
bekannt) und einem Transponder (im Standard als PICC? bezeichnet).

Um das System zu verstehen, muss zuerst gekldart werden, ob es im Nahfeld oder im
Fernfeld arbeitet. Die Wellenlidnge )\, eines Sinussignals auf 13,56 MHz kann mit der
folgenden Formel berechnet werden:

A _C 3X108% ~ 99 (21)
0T F T 13,56 x 10Hz ™ '

Da die GroBe der Schleifenantenne eines Lesegerites oder eines Transponders viel kleiner
als die Wellenléinge ist, kann man mit Gleichung (2.2) berechnen, wo das Fernfeld beginnt
[59, 27]:

A
2 ~3,52m 2.2)
27
Aus Tabelle 1.2 ist ersichtlich, dass die maximale Lesereichweite eines HF-RFID-Systems
einen Meter betrigt, was dazu fiihrt, dass das System im Nahfeld funktioniert und auf ma-

gnetischer Kopplung basiert.

In den folgenden Unterabschnitten werden das Funktionsprinzip und ein paar wichtige
Parameter erldutert.

"Industrial, Scientific and Medical
ZProximity Coupling Device
3Proximity Integrated Circuit Card



2.1 Funktionsprinzip

2.1 Funktionsprinzip

Ein RFID-System kann in verschiedene Schichten unterteilt. Zwischen den Schichten
werden Daten ausgetauscht. Ein Uberblick iiber die Schichten enthilt die Abbildung 2.1.

Processes [ BPM — Business Process Management ]
ERP MES SCM
Backend Enterprise anufacturing Supply
Resource Execution Chain
Planning System Management
Middleware [ EAI - Enterprise Application Integration ]
Events Command
& 3
alerts [ Tag business layer ]
Edgeware ( [ Data management layer ] RFID software
Raw [ Device management layer ] Config.
data data
Hardware [ RFID devices: Transponders, readers, printers, sensors ... ]

Abbildung 2.1: Systemarchitektur fiir RFID-Anwendungen [18]

Hardware und Software spielen eine wichtige Rolle in dieser Architektur. Die unterste
Schicht ist die Hardware-Schicht, welche Lesegerit, Transponder und eventuelle Periphe-
riegerdte enthilt. Die durch die Hardware-Schicht gesammelten Rohdaten werden durch
die hoheren Schichten bis zu einem Server zur weiteren Bearbeitung weitergeleitet. Die
Hardware kann durch Software konfiguriert werden. Diese interaktive Architektur dient
als Basis fiir ein effizientes Verwaltungssystem.

Zu den wichtigsten Komponenten in der Hardware Schicht zéhlen Lesegerit und Trans-
ponder. Wie in Abbildung 2.2 dargestellt, sind diese beiden Komponente durch ein ma-
gnetisches Feld gekoppelt.



2.1 Funktionsprinzip

H-Feld

SN

i \\
=
Daten

— l l \ \ Cic Ric

/
W\eeed/ T

M\

IC

Lesegerit \\ / / Transponder
—

Abbildung 2.2: HF-RFID-System

Das Lesegerit besteht aus einer Schleifenantenne, einem Anpassungsnetzwerk und ein
paar Steuerungskomponenten. Es erzeugt ein magnetisches Wechselfeld auf 13,56 MHz.
Wenn sich ein Transponder dem Feld néhert, entsteht durch die magnetische Induktion
eine Spannung iiber dem AnschluBpunkt der Schleifenantenne. Mit der Niherung des
Transponders steigt diese Spannung. Bei Uberschreitung eines Schwellwertes beginnt der
auf dem Transponder aufgebrachte IC zu arbeiten. Die Distanz zwischen dem Lesegerit
und dem Transponder wird als Energiereichweite definiert. Die entsprechende magneti-
sche Feldstédrke wird als Ansprechfeldstirke bezeichnet.

Informationsaustausch zwischen dem Lesegerit und dem Transponder erfolgt durch Mo-
dulation des magnetischen Feldes. Das Lesegerit sendet Information zu dem Transponder
durch Modulation des erzeugten magnetischen Feldes mit dem ASK* Modulationsverfah-
ren. Der Transponder hingegen moduliert das magnetische Feld des Lesegerites indirekt,
indem er seine Impedanz entsprechend des zu iibertragenden Datenstroms variiert. Der
Transponder entnimmt Energie von dem magnetischen Feld und verursacht dadurch einen
Spannungsabfall an der Schleifenantenne des Lesegerites. Wird die Impedanz verindert,
andert sich auch der Spannungsabfall entsprechend. Die Information wird so von dem
Transponder zum Lesegerit iibertragen. Dieses Verfahren wird als Lastmodulation be-
zeichnet und ist in Abbildung 2.3 dargestellt.

* Amplitude Shift Keying
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2.2 Magnetisches Feld

M
T T
—
Ly s % Daten
Lesegerat Transponder

Abbildung 2.3: Lastmodulation

Das Funktionsprinzip des HF-RFID-Systems zeigt, dass sowohl die Energieiibertragung
als auch die Dateniibertragung von der magnetischen Kopplung abhingen. Es ist des-
halb auch als induktiv gekoppeltes RFID-System bekannt. Fiir ein gutes Verstiandnis des
Systemverhaltens ist ein vertieftes Verstindnis in Magnetismus erforderlich. Unterab-
schnitt 2.2 befasst sich deswegen intensiv mit magnetischen Parametern, die besonders
wichtig fiir HF-RFID-Systeme sind. Danach werden ein paar wichtige Parameter fiir die
Beschreibung eines Transponders im Abschnitt 2.3 eingefiihrt.

2.2 Magnetisches Feld

2.2.1 Magnetische Feldstirke

Das magnetische Feld wurde urspriinglich durch Beobachtung natiirlicher Phinomene
entdeckt. Wenn ein Permanentmagnet in der Luft frei beweglich aufgehdngt wird, ver-
sucht er immer eine bestimmte Orientierung zu halten. Dies deutete darauf hin, dass der
Magnet durch eine bestimmte Kraft beeinflult wird. Das selbe Phiinomen wurde auch bei
der Anordnung eines Magneten neben einem stromdurchflossenen Leiter 1820 von Hans
Christian Oersted [36] beobachtet. Die Ursache dieser Kraft kann mit einem Vektorfeld
der magnetischen Feldstirke beschrieben werden, das mit H bezeichnet wird. Das von ei-
nem stromdurchflossenen Leiter erzeugte magnetische Feld kann mit dem Ampereschen
Gesetz aus Gleichung (2.3) berechnet werden.

]{Fl-df:I (2.3)

Obwohl die Formel relativ einfach aussieht, ist die Berechnung dieses Kurvenintegrals
meistens schwierig, da das magnetische Feld ein Vektorfeld ist und somit die Feldstirke H
an jedem Punkt entlang der Kurve eine unterschiedliche Amplitude und Richtung haben
kann.

Fiir Geometrien mit besonderer Symmetrie ist es moglich, das Integral ohne groB3en Auf-
wand zu berechnen. Dies gilt z.B. fiir einen sehr langen geraden Leiter (ndherungsweise
als unendlich lang zu betrachten), wie er in Abbildung 2.4 dargestellt ist. Fliet ein Strom
I durch den Leiter, wird ein kreisformiges konzentrisches magnetisches Feld erzeugt.
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2.2.2 Magnetischer Fluss und magnetische Flussdichte

B N
(O
~=T=

Abbildung 2.4: Magnetisches Feld um einen langen stromdurchflossenen Draht

Auf solch einem Kreis mit einem bestimmten Radius R ist die Amplitude der magneti-
schen Feldstirke Hr konstant und die Richtung parallel zu dem infinitesimalen Integrati-
onsweg. So lisst sich das Kurvenintegral wie folgt berechnen:

‘%Efdf:2wRHR (2.4)

Zusammen mit der Stromstédrke / ergibt sich die magnetische Feldstérke:

I
—a
2R ¢
d,: Einheitsvektor in ¢ Richtung

H= (2.5)

2.2.2 Magnetischer Fluss und magnetische Flussdichte

Ein weiterer Vektorparameter fiir die Beschreibung des magnetischen Feldes ist die ma-
gnetische Flussdichte B. Im isotropischen Medium ist es durch Gleichung (2.6) mit der
magnetischen Feldstiarke H verkniipft.

B=uH (2.6)

u - die Permeabilitit des Mediums

Wird B iiber die Fliche integriert, so erhélt man den magnetischen Fluss . Anschaulich
lasst sich dieser Parameter als Summe der magnetischen Flusslinien durch diese Fliche
beschreiben.

Wie schon im Unterabschnitt 2.2.1 gezeigt, ist es fiir Leiter mit komplizierter Geometrie
schwierig, das Amperesche Gesetz fiir die Berechnung der magnetischen Feldstéirke zu
verwenden. Durch Einfithrung der magnetischen Flussdichte ergibt sich ein alternativer
Weg durch das Biot-Savart Gesetz:
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2.2.2 Magnetischer Fluss und magnetische Flussdichte

JB - @Idl X d,

ir” R &P

Mit dem Biot-Savart Gesetz ldsst sich die magnetische Flussdichte g, die von einem
durch Strom I durchflossenen Leiter mit einer infinitesimalen Linge dl erzeugt wird, an
einem bestimmten Ort P berechnen. In der Formel steht r fiir die Distanz zwischen dem
Aufpunkt P und dem kleinen Leiterstiick, a, ist der Einheitsvektor in Richtung von dem
Leiterstiick zum Ort P.

Gleichung (2.8) ist die entsprechende Integralform vom Biot-Savart Gesetz.
B»_@ Idfxd} Ho deF

= I (2.8)

- 2 Ar 3
dr /., r A J, 1

Mit Hilfe von Formel (2.8) ldsst sich das von einer Schleifenantenne erzeugte magneti-
sche Feld berechnen. Als Beispiel wird hier die Schleifenantenne eines Lesegerites ge-
nommen, das im ISO/IEC Standard 10373-6 fiir Testzwecke definiert ist. Es ist eine kreis-
formige Schleifenantenne mit einer Windung und mit einem Radius 2. Wird die Ebene,
in der die Schleifenantenne liegt, als zy Ebene definiert (sieche Abbildung 2.5), kann die
magnetische Flussdichte an dem Punkt P (0, 0, z) mit dem Biot-Savart Gesetz berechnet
werden.

P(0,0,z)

ra

X

Abbildung 2.5: Das magnetische Feld einer Schleifenantenne

Wegen der Symmetrie dieser Anordnung wird das Zylinderkoordinatensystem fiir die wei-
tere Ableitung ausgewihlt. Das Leitungsstiick dl'kann in diesem Koordinatensystem mit
Al = Rdg¢d, beschrieben werden, wobei dy der Einheitsvektor in ¢-Richtung ist. Der
Weg von dem Leitungsstiick zu dem Aufpunkt P wird mit 7 = ra, beschrieben, was in
Zylinderkoordinaten — Rdg + za, entspricht. Das fiihrt zu: Al x 7 = R2d¢a, + Rzdoag.

Setzen wir dieses in Gleichung (2.8) ein, ergibt sich fiir die magnetische Flussdichte am
Punkt P :

-13 -



2.2.3 Magnetische Induktion, Selbst- und Gegeninduktivitit

Ho Idf)( T

o]}
Il

4r . 3
wol B2 [*™  d.d¢ wolRz [*™  dpde
- 5m T 3/2
ar - Jo o (R% 4 22) ar - Jo  (R2 + 22)
polR*
2(R%+ 22)3/2

(2.9

Das Ergebnis zeigt, dass das magnetische Feld entlang der z-Achse nur eine Feldkompo-
nente in z-Richtung hat, wie es wegen der Symmetrie der Anordnung auch zu erwarten
ist. Eine kommerzielle Schleifenantenne ist komplizierter. Trotzdem ist es moglich, das
magnetische Feld mit dem Biot-Savart Gesetz zu berechnen, wenn die Antenne zuerst in
einfache Segmente zerlegt wird.

2.2.3 Magnetische Induktion, Selbst- und Gegeninduktivitiit

Magnetische Induktion, die durch das Faradaysche Induktionsgesetz beschrieben wird
[36, 62], stellt die Funktionsbasis des HF-RFID-Systems dar. Das Gesetz besagt: die in-
duzierte EMK? entlang eines geschlossenen Weges ist gleich die Anderungsrate des ma-
gnetischen Flusses durch die von dem Weg umschlossene Fliche. Ein weiteres Gesetz,
die sogenannte Lenz’sche Regel, gibt die Richtung der induzierten EMK an. Mit diesen
beiden Gesetzen konnen Selbst- und Gegeninduktivitit erkldart werden.

Wie in Abschnitt 2.2.2 schon beschrieben, kann eine stromdurchflossene Spule ein ma-
gnetisches Feld generieren. Wenn der Strom sich verdndert, dndert sich das Feld und somit
auch der verkettete magnetische Fluss, was zu einer induzierten EMK in der Spule fiihrt.
Fiir die Berechnung dieser EMK wird ein neuer Parameter eingefiihrt: die Selbstindukti-
vitit L, die nach Gleichung (2.10) [33] durch

v
L=— 2.10
7 (2.10)
¥ der verkettete magnetische Fluss
definiert ist.
Der Spannungsabfall v iiber der Induktivitét L ist:
de
= L— 2.11
v=_L= (2.11)

In einem linearen magnetischen Medium, z.B. wie dem Freiraum, ist die Selbstinduktivi-
tdt einer Spule konstant.

Wenn der verkettete magnetische Fluss von einer anderen Spule erzeugt wird, handelt es
sich um die Gegeninduktivitdat M/. Nehmen wir an, dass ein Strom /; durch die Erzeuger-
spule flieBt, wird die Gegeninduktivitit folgendermafen berechnet:

SElektromotorische Kraft
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2.3 Parameter fiir die Charakterisierung eines Transponders

M21 = (212)
Ys1: der von Spule 1 erzeugte verkettete magnetische Fluss durch Spule 2

In einem linearen magnetischen Medium hingt die Gegeninduktivitdt von den beiden
Spulen und deren geometrischen Anordnung ab:

M = My, = Mo (2.13)

Die Gegeninduktivitiat zwischen zwei stromdurchflossenen Spulen kann mit der Neu-
mann’s Formel berechnet werden:

N, N.
_ A 2% f{ dirdly (2.14)

Die Gegeninduktivitit beschreibt die Kopplung zwischen zwei Spulen quantitativ, wih-
rend der Kopplungskoeffizient &, die Kopplung qualitativ beschreibt, indem die Gegenin-
duktivitdt auf die beiden Selbstinduktivitdten normiert wird:

M
J— (2.15)
VI L

Kopplungskoeffizient £ ist immer zwischen O und 1.

2.3 Parameter fiir die Charakterisierung eines Transpon-
ders

Es gibt viele Parameter zur Beschreibung eines HF-RFID-Systems. Einige davon, z.B. die
Lesereichweite, betreffen sowohl das Lesegerit als auch den Transponder. Die Lesereich-
weite ist abhdngig von dem vom Lesegerit erzeugten magnetischen Feld, dem Energiebe-
darf des Transponders und der Empfindlichkeit des Lesegerites. Einige andere Parameter
betreffen entweder nur das Lesegerit oder nur den Transponder. Da sich diese Arbeit nur
mit der Analyse der Transponder befasst, werden hier auch nur die Parameter vorgestellt,
die fiir die Beschreibung eines Transponders von Bedeutung sind.

Das Ersatzschaltbild eines Transponders wird in Abbildung 2.6 gezeigt.

==Cp =C U, ==C[C RIC%

Schleifenantenne IC

Abbildung 2.6: Ersatzschaltbild eines Transponders
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2.3.1 Resonanzfrequenz fi.s

Es besteht aus einer Schleifenantenne, einem Abstimmkondensator C; und einem IC, wo-
bei der Abstimmkondensator, der fiir die Abstimmung der Resonanzfrequenz des Trans-
ponders sorgt, in den meisten Fillen durch eine gut dimensionierte Antenne vermieden
wird, um Kosten zu reduzieren. Die Schleifenantenne kann mit drei Komponenten mo-
delliert werden (die Modellierung der Schleifenantenne wird intensiv im Kapitel 3 behan-
delt): dem Serienwiderstand R, der Selbstinduktivitit L, und der Streukapazitit C,,. Der
IC ist stark vereinfacht mit zwei Elementen modelliert: der Eingangskapazitit C';~ und
dem Lastwiderstand R;c. Durch Gruppierung der parallelen Kapazititen zu C' kann das
Ersatzschaltbild weiter vereinfacht werden (Abbildung 2.7) und dient dann als Basis fiir
weitere Entwicklungen.

N
R,

LS U, _—C R[Cg

Abbildung 2.7: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines Transponders

Induktivitit und Kapazitit bilden einen Resonanzkreis, der sich hauptsédchlich durch zwei
Parameter charakterisieren ldsst: die Resonanzfrequenz und den Giitefaktor. In den fol-
genden Abschnitten werden diese beiden Parameter naher beschrieben und anhand des
Ersatzschaltbildes abgeleitet. AnschlieBend wird der Parameter Ansprechfeldstirke ein-
gefiihrt.

2.3.1 Resonanzfrequenz f,

Resonanzverhalten ist ein generelles Phiinomen, welches nicht nur in den elektrischen
Schaltungen zu sehen sind. Héufig ldsst es sich auch in der Mechanik und Akustik wie-
derfinden. In der Mechanik beschreibt es das Phinomen, dass eine periodische Antriebs-
kraft eine Vibration mit extremer Amplitude hervorrufen kann. In der Elektrotechnik gibt
es mehrere Definitionen fiir die Resonanzfrequenz. Die am weitesten verbreitete definiert
den Frequenzpunkt als Resonanzfrequenz, an welcher die Impedanz der Schaltung rein
reell ist [33, 25, 38]. Aus Sicht des Energieaustausches bedeutet das, dass die Quelle nur
Wirkleistung liefert und die Blindleistung zwischen den Blindelementen pendelt. Wenn
nicht die Impedanz, sondern die Spannung iiber einem bestimmten Bauteil in der Schal-
tung von Interesse ist, ist die eben erwihnte Definition nicht immer geeignet [37].

Ein reiner Reihenschwingkreis aus einer Induktivitit, einer Kapazitit und einem Wider-
stand ist ein sehr einfacher Resonanzkreis und dient hier als ein Beispiel fiir die Erkldarung
der Unterschiede der verschiedenen Definitionen. Dieser Reihenschwingkreis ist in Ab-
bildung 2.8 zu sehen.
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2.3.1 Resonanzfrequenz fi.s

Abbildung 2.8: Einfacher Reihenschwingkreis
Die Spannungsquelle sieht die Impedanz:

1 1
7 = jwl + —— = | wL — — ). 2.16
Z =R+ jw +ij’ R—i—j(w wC) ( )

Aus der ersten Definition soll die Impedanz rein reell, das fiihrt zu:

m{Z} = 0
1
= Wresl =
“ WresC
1
= Wres = —— (2.17)

VLC

Bei dieser Frequenz erreichen die Eingangsimpedanz |Z| = \/ R? 4+ (wL — %)2 ein

Minimum und der Strom || = ||QTQ|\ ein Maximum. Wenn der zu betrachtende Parameter
nicht Impedanz oder Strom, sondern die Spannung ist, dann wird die Resonanzfrequenz
anders berechnet. Die Resonanzfrequenz ist dann als der Frequenzpunkt definiert, an dem
die Zielspannung maximal wird. In der Beispielschaltung gibt es drei Spannungen, U 5,

U, und U, die als Zielspannung betrachtet werden konnen.

Die Spannung iiber dem Widerstand R ist:

1
Ug| = [Ug|R (2.18)
Vi (L= 5)’

Aus Gleichung (2.18) ist ersichtlich, dass die Amplitude der Spannung U ;, ein Maximum
erreicht, wenn

1

wR,resC

1
VILC
Fiir die Spannung iiber der Induktivitit L kann die Resonanzfrequenz auf die gleiche
Weise berechnet werden:

20 = Whpes = (2.19)

wR,TESL -
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2.3.1 Resonanzfrequenz fi.s

wlL
s = [Uql :
VR + (WL - )
wlL
= |QQ| 5
WR,res \/&LC + (WRU:)res - —WRJES)
wlL
= |Ug| (2.20)

2 w WR,res 2
WRres (QD) + <UJR . e )

Der Parameter D ist der Dampfungsgrad und in Gleichung (2.21) definiert:

R |C
D=—\— 2.21
S\ T (2.21)
Um die Resonanzfrequenz wy, ,.s zu ermitteln, kann Gleichung 2.20 nach w abgeleitet

werden:

d|UL‘ ! WR, res
20 S W e = e 2.22
dw e =T oD (222)

Die Resonanzfrequenz wc .5 ergibt sich auf gleiche Weise zu:

WC,res = WR,res'V 1—-2D? (2.23)

Solange der Dampfungsgrad grofler als null ist, sind die drei Resonanzfrequenzen unter-
schiedlich.

Um die Mehrdeutigkeit der Definition zu vermeiden, wird folgende Definition in [65]
vorgeschlagen:

Die Resonanzfrequenz eines Schwingkreises wird als Eigenkreisfrequenz w, definiert,
wenn der Didmpfungsgrad null betrdgt. In einem einfachen Schwingkreis gibt es nur eine
Eigenkreisfrequenz. In dem obigen Beispiel betrigt die Eigenkreisfrequenz wy = \/%T*
Im Gegensatz zur Eigenkreisfrequenz kann es auch in einem einfachen Schwingkreis
mehrere Resonanzfrequenzen geben. Sie wird als diejenige Frequenz definiert, an der der
zu beobachtende Parameter, z.B. die Spannung, der Strom, die Impedanz, u.s.w., einen
Extremwert erreicht. In dem obigen Beispiel gibt es drei Resonanzfrequenzen iiber den
drei Komponenten. Im Folgenden wird diese Definition wegen ihrer Eindeutigkeit ver-

wendet.

Zuerst wird das HF-RFID-System in Abbildung 2.2 vereinfacht. Das Lesegerit versorgt
den Transponder durch magnetische Induktion. Deshalb kann das Lesegerit durch ei-
ne Spannungsquelle U, ; ersetzt werden. U, ; ist proportional zu dem Strom /; in der
Schleifenantenne des Lesegerites.
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2.3.2 Giitefaktor ()

Lg
U, =—=C R,C§

de@ £ 4

Abbildung 2.9: Vereinfachtes Transponder Modell

Die fiir die Anwendung relevante Spannung ist die Spannung U, iiber dem IC. Anhand
des Ersatzschaltbildes in Abbildung 2.9 kann die Spannung U, berechnet werden:

Qind 1
QQ = R . L 1 . C 1
8+]w S+jwc+ 1 .]w +RIC
Ric
- JoML, (2.24)

(1-w2L,0+ &) + juo (CR, + )

Wird die Gleichung nach w abgeleitet und anschlieBend gleich null gesetzt, ergibt sich die
Resonanzfrequenz w;.:

d|U,|

!
= 0
dw
Y
Ry
Wres = wor/1l+ (2.25)
Ric
wobel wy = \/L;ic die Eigenkreisfrequenz ist. Die Resonanzfrequenz w;..s unterschei-

det sich also erwartungsmiBig von der Eigenkreisfrequenz wy. Die Differenz liegt in dem

Faktor /1 + ;;SC . In einer typischen RFID-Anwendung betrigt der ohmscher Widerstand

R4 nur ein paar Ohm, wihrend sich der Lastwiderstand des IC’s R;- von einigen hun-
dert Ohm bis zu tausenden Ohm erstrecken kann. Deshalb ist der zusétzliche Faktor im
allgemeinen Fall ungefihr 1 und w,.., ist ndherungsweise gleich wy.

2.3.2 Giitefaktor ()

Die Resonanzfrequenz gibt an, an welcher Frequenz der Extremwert erreicht wird, wih-
rend der Giitefaktor beschreibt, wie steil der Anstieg ist. Der Giitefaktor ist nach Glei-
chung (2.26) [46] definiert.
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2.3.3 Ansprechfeldstiarke H,,;,

W
Wa

W ist die gespeicherte Energie im Schwingkreis. W, ist die Verlustenergie innerhalb
einer Periode. Das Verhiltnis zwischen W, und W, wird bei der Resonanzfrequenz aus-
gewertet. In einem einfachen Reihenschwingkreis gilt () = %; in einem einfachen
Parallelschwingkreis gilt () = w;.;C'R. Fiir den Transponder in Abbildung 2.7 kann der
Giitefaktor wie folgt abgeleitet werden:

Q=w

|lo=wres (2.26)

In dem Ersatzschaltbild gibt es zwei Blindelemente, welche Energie speichern konnen.
Wenn die Schaltung in Resonanz ist, pendelt die Blindenergie zwischen den beiden Ele-
menten. In der Induktivitit L, wird eine maximale magnetische Energie I/} gespeichert
und in der Kapazitit C' eine elektrische Energie WW-. Am Resonanzpunkt sind die magne-
tische und elektrische Energie gleich grof3.

Wi =We =W; (2.27)

Die Schaltung hat zwei Verlustkomponenten, 12, und R;¢.

WRS WRI C

— (2.28)

wreshs wresCR1c
s

2.3.3 Ansprechfeldstirke H,,;,

Ein passiver Transponder erhilt Energie durch das magnetische Feld des Lesegerites. Das
Feld dringt durch die Schleifenantenne des Transponders und induziert eine Spannung
Uina- Diese Spannung muss einen IC-spezifischen Schwellenwert iiberschreiten, damit
der IC stabil arbeiten kann. Die entsprechende Feldstirke wird als Ansprechfeldstirke
definiert und ist ein wichtiger Parameter fiir Beschreibung eines Transponders.

Mit Gleichung (2.24) kann die Ansprechfeldstirke berechnet werden. In diesem Fall be-
trigt die Amplitude der induzierten Spannung:

do
Uina = dt = wpoAes s H (2.29)

wobei A, die effektive Fliache der Schleifenantenne ist.
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2.4 Zusammenfassung

Setzen wir das Ergebnis in Gleichung (2.24) ein, ergibt sich nach ein paar Berechnungs-
schritten die Ansprechfeldstérke:

2 2
Ug\/(% - wRSO) + (1 — WL+ 1§C>

Hmin =
wpoAes s

(2.30)

2.4 Zusammenfassung

Es gibt verschiedene RFID-Systeme, die auf unterschiedlichen Frequenzen arbeiten. Die-
se Arbeit befasst sich mit der Modellierung und Optimierung von HF-RFID-Systemen.
HF-RFID-Systeme benutzen magnetische Kopplung sowohl fiir die Energietibertragung
als auch fiir den Datenaustausch. In diesem Kapitel wurden deshalb die relevanten Begrif-
fe fiir Magnetismus erklirt. Anschlieend wurden wichtige Parameter, wie magnetische
Feldstidrke, magnetische Flussdichte und Selbst- und Gegeninduktivitit, vorgestellt und
abgeleitet. Mit diesen Grundkenntnissen konnten der Transponder analysiert und system-
relevante Parameter wie Ansprechfeldstirke und Resonanzfrequenz berechnet werden.
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Kapitel 3

Modellierung einer Schleifenantenne

Ein Transponder besteht hauptsichlich aus einer Schleifenantenne und einem IC, wie in
Abbildung 3.1 gezeigt wird. Die Modellierung eines HF-RFID-Transponders wird des-
halb in die Modellierung einer Schleifenantenne und die Modellierung eines IC’s unter-
teilt.

Schleifen-

antenne

Abbildung 3.1: Transponder

3.1 Ersatzschaltbild einer Schleifenantenne

Die Schleifenantenne dient hauptsédchlich dazu, die magnetische Kopplung mit der Lese-
gerdtantenne zu ermdglichen. Von Natur aus ist sie als eine Induktivitit zu sehen. Wenn
die endliche Leitfihigkeit des Materials beriicksichtigt wird, muss noch ein ohmscher
Widerstand im Ersatzschaltbild vorgesehen werden. Deshalb kann die Schleifenantenne
in einer ersten Approximation als die Reihenschaltung einer Induktivitit L, und eines
Widerstandes R, modelliert werden. Abbildung 3.2 zeigt dieses Ersatzschaltbild.

KA W

Ly

Abbildung 3.2: 2-Komponenten Ersatzschaltbild

Dieses Modell soll messtechnisch verifiziert werden. Als Messinstrument dient ein Agi-
lent E4991A Impedanzmessgerit. Ziel ist es, die Impedanz der Schleifenantenne um die
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3.1 Ersatzschaltbild einer Schleifenantenne

Betriebsfrequenz des HF-RFID-Systems mit diesem Ersatzschaltbild genau zu beschrei-
ben. Das Messobjekt ist eine Schleifenantenne in der Gréenordnung einer ID-1 Karte,
welche in [12] definiert und in HF-RFID-Anwendungen sehr verbreitet ist.

Die Geometriedaten der Testantenne:
e Linge: 72 mm
* Breite: 42 mm
* Windungszahl: 3
* Spurbahnbreite: 0,54 mm

* Spurbahnabstand: 0,26 mm

Materialdicke: 0,035 mm

Diese Werte sind typisch fiir eine kommerzielle Transponderantenne.

Die gemessenen Kurven sind in Abbildung 3.3 dargestellt.

Trace 1 - E4991A RF Impedance/Material Analyzer

Trace Meas/Format Scale Display Marker Stimulus Trigger Utility SavejRecall System

MKR1 10 MHz 1.

2: Is [uH] 3: 8z [°)

17 )
o l‘ﬁ"h

f i
. i
kL
3.00000 0 - LLANIORD |uH
f N.\«.ﬂ“

Bias OFF |CalUser |[CompON | lavg 1

Abbildung 3.3: Gemessene Impedanzkurven einer Schleifenantenne

Das Impedanzmessgerit besitzt die Funktionalitit, eine gemessene Impedanz auf Basis
eines zuvor gewdahlten Ersatzschaltbildes darzustellen. Fiir die Verifikation wird eine Rei-
henschaltung aus einem Widerstand R;_,,.s und einer Induktivitdt L, _,,.s als Basis ge-
wihlt. Das Messgerit gibt dann direkt die entsprechenden Werte R;_,,cs und L5 aus.
Die gelbe Kurve steht fiir den Widerstand R;_,,.. Dieser steigt aufgrund des Skin- und
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3.1 Ersatzschaltbild einer Schleifenantenne

Proximity-Effekts mit der Frequenz. Eine detaillierte Analyse wird in Abschnitt 3.3 gege-
ben. Die blaue Kurve stellt die Induktivitit L,_,,., dar. Es ist ersichtlich, dass auch dieser
Wert mit der Frequenz steigt. In [63] wird die Induktivitét einer Schleifenantenne nur in
Abhingigkeit ihrer geometrischen Form und der Permeabilitit des umgebenen Materials
modelliert. Dies miisste in Abbildung 3.3 zu einer waagerechten Kurve, also der Unab-
hingigkeit der Induktivitit von der Frequenz fithren. Da dies nicht der Fall ist, deutet
es darauf hin, dass die Modellierung mit nur einem Blindelement L, nicht ausreichend
ist, um die Schleifenantenne fiir den gegebenen Frequenzbereich genau zu beschreiben.
Da Schleifenantennen mehrere Windungen haben und zwischen den Windungen parasi-
tare Kapazititen existieren, wird das Ersatzschaltbild um eine Kapazitit erweitert, siche
Abbildung 3.4.

CP
|
I

KARRUUN

Ly

Abbildung 3.4: 3-Komponenten Ersatzschaltbild

Da der Widerstand sehr klein ist und kaum Einfluss auf die Reaktanz hat, ist er fiir die
Analyse der Reaktanz vernachlédssigbar. Die von dem Messgerit erfasste Induktivitit ist
dann die Summe aus einer Parallelschaltung aus einer Induktivitit L, und einer Kapazitit
C,, siehe Abbildung 3.5.

L, ==C ) Lo

Abbildung 3.5: LC Parallelschaltung

Um dieses Modell zu verifizieren, miissen aus der Messkurve die beiden Parameter L, und
C, extrahiert werden. Die ,,curve fitting” Methode wird angewandt. Mit den berechneten
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3.2 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von L,

Werten fiir L und C), kann dann fiir jeden Frequenzpunkt eine dquivalente Induktivitit
berechnet werden. Die berechnete Kurve wird mit der Messkurve verglichen, wie Abbil-
dung 3.6 zeigt.

1,85 —-----em-s ---------- ---------- Messung -----

: : : Berechnung | ;
1,80 — g
175 = :
as 5
el :
= 1,70 - !
3 :
= 5
T 1,65 :
= :
< :
= :
= 1,60 ;
1,55 - ...

1,50 T T T T T 1

10 12 14 16 18 20 22 24

Frequenz (MHz)

Abbildung 3.6: Vergleich zwischen der berechneten und gemessenen Kurve

Die sehr gute Ubereinstimmung der beiden Kurven bestitigt die Giiltigkeit des 3-Kompo-
nenten Ersatzschaltbildes. Dieses Modell wird auch in [54, 30, 42] vorgeschlagen. Des-
halb wird es fiir die weiterfithrende Untersuchung als Basis verwendet. Da das Modell
jetzt fest steht, sollen im nichsten Schritt Formeln entwickelt werden, mit denen sich
die Werte dieser drei Komponenten berechnen lassen. Von der Industrie werden unter-
schiedliche Genauigkeitsanforderungen fiir die Komponenten gestellt. Die Induktivitéit
ist der wichtigste Parameter und die Formel soll einen maximalen Fehler von 5 Prozent
nicht tibersteigen. Die beiden anderen Parameter, die Kapazitit und der Widerstand, ha-
ben weniger Einfluss auf das Gesamtsystem und die entsprchenden Formeln sollen einen
maximalen Fehler von 10 Prozent zulassen.

3.2 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von

3.2.1 Vergleich verschiedener Methoden

Eine Schleifenantenne hat viele Geometrieparameter: Linge, Breite, Windungszahl, Spur-
bahnabstand, Spurbahnbreite, Materialdicke. Die gro3e Anzahl der Parameter macht die
Entwicklung der Formeln besonders schwierig.
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3.2.1 Vergleich verschiedener Methoden

In den vergangenen Jahrzehnten wurden mehrere Ansitze verfolgt, die Parameter genau
zu bestimmen. Anfangs mussten auf Messdaten zuriickgegriffen werden, da keine Com-
puter zur Verfiigung standen. Schleifenantennen wurden in Serie produziert und vermes-
sen. Die Messdaten wurden dann wie in [35] beschrieben anhand der Geometriedaten
sortiert und in Tabellenform zusammengefasst. Der Benutzer musste dann die richtige
Tabelle finden und die gewiinschten Daten aus der Tabelle auslesen. Da wegen der grof3en
Anzahl nicht alle Kombinationen der Geometriedaten gemessen werden konnten, wurden
normalerweise Spulen mit dhnlichen Geometriedaten ausgewihlt und dann die Parameter
interpoliert, um die Zielspule zu berechnen. Dies resultierte in einer nur eingeschriankten
Genauigkeit.

Ein zweites Verfahren geht einen anderen Weg. Da die Schwierigkeit groftenteils in der
Vielzahl der Parameter liegt, wird versucht, durch Vereinfachung des Modells die Pa-
rameteranzahl zu reduzieren und so eine analytische Ableitung zu ermoglichen. Dieses
Verfahren wird unter anderem in [73, 72] verwendet. In diesem Artikel wird die Schlei-
fenantenne vereinfacht, indem der Spurbahnabstand vernachléssigt wird und die Strom-
dichteverteilung als homogen angenommen wird, wie Abbildung 3.7 zeigt. Mit diesen
Vereinfachungen kann die Induktivitét analytisch berechnet werden. Das Ergebnis ist ein
komplexes elliptisches Integral. Als Vorteil dieses Verfahrens ist die Einfachheit, Formel
zu entwickeln, zu nennen. Zu den Nachteilen gehoren die nicht hohe Genauigkeit durch
Vereinfachung und die eingeschrinkte Verwendbarkeit fiir bestimmte geometrische For-
men.

—2 N

Abbildung 3.7: Verfahren durch Vereinfachung [73]

Ein anderer Weg wird durch die Verbreitung von Computern erméglicht: das Verfahren
basierend auf Segmentierung der Schleifenantenne [76, 26, 60, 48]. Es folgt dem Prinzip,
die Schleifenantenne in so kleine Segmente zu zerlgen, dass sich die Selbst- und Gegen-
induktivitit der einzelnen Segmente mit existierenden Formeln direkt berechnen lassen.
So erhilt man am Ende eine Matrix, welche alle Selbst- und Gegeninduktivititen bein-
haltet. Durch Losung dieser Matrix bekommt man letztendlich die gesuchte Induktivitit.
Das Verfahren ist in Abbildung 3.8 dargestellt. Diese Technik hat den groen Vorteil,
dass sie sehr prizise ist und fiir beliebige Struktur anwendbar ist. Nachteil ist die hohe
Rechenleistung, die ohne Computer kaum handhabbar ist.
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3.2.1 Vergleich verschiedener Methoden

My —/~
GDD r I, L
oD - B8 B it

Abbildung 3.8: Verfahren durch Segmentierung [76]

Nicht zuletzt gibt es noch ein Verfahren, das auf Basis der Methode der Vereinfachung
aufgebaut ist. In einem ersten Schritt wird die komplizierte Antenne so vereinfacht, dass
sie analytisch berechnet werden kann, um einen Formelprototypen zu entwerfen. In die-
sem Schritt gehen einige Parameter durch die Vereinfachung verloren. In einem zweiten
Schritt werden Korrekturfaktoren eingefiihrt, die die Einfliisse dieser Parameter beriick-
sichtigen. Simulationen oder Messungen werden durchgefiihrt, um eine Datenbasis fiir
die Ermittlung der unbekannten Koeffizienten zu schaffen. Mit Hilfe dieser Datenbasis
konnen die unbakannten Koeffizienten in den Korrekturfaktoren durch mathematische
Algorithmen, z.B. die ,,curve fitting” Methode, ermittelt werden. Dieses Verfahren kann
zu einfachen und dennoch prizisen Formeln fithren. Wegen dieser Vorteile ist es in der
Literatur weit verbreitet [79, 52].

Durch Vergleich dieser vier Methoden ist ersichtlich, dass die vierte Methode fiir unse-
re Untersuchung am besten geeignet ist, da die erste und zweite Methoden nicht prizi-
se genug sind und die dritte einen hohen Implementierungsaufwand hervorruft. Nur die
vierte Methode kann Formeln liefern, die unsere Zielanforderung erfiillen kann, ndmlich
einfach verwendbare und prizise Formeln. Fiir die weitere Analyse wird diese Metho-
de verwendet. Diese Methode kann noch verfeinert werden, indem die in Abbildung 3.9
dargestellten Schritte eingefiihrt werden.

Theoretische Formel
Analyse Prototyp
Cu@e Endgiiltige
fitting Formeln
Pare.lmetrls,lerte Daten-
Simulation —1 basis
Ansoft HFSS

Abbildung 3.9: Entwicklungsprozedur

Mit den neu entwickelten Formeln sollen die in der Industrie hdaufig verwendeten Schlei-
fenantennen analysiert werden. Diese Schleifenantennen werden meistens planar auf ei-
nem Substrat aufgebracht (keine Zylinderspule). Die duflere Form der Schleifenantennen
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3.2.2 Rechteckige Schleifenantennen mit kreisférmigem Querschnitt

ist rechteckig oder kreisformig. Sie sind meist drahtgewickelt, geitzt, gedruckt oder ge-
lasert. Die erste fiir die Formelentwicklung relevante Eigenschaft ist der Querschnitt der
Leiterbahn. Bei den drahtgewickelten Antennen ist der Querschnitt kreisformig, wihrend
bei den anderen Verfahren der Querschnitt ndherungsweise als rechteckig betrachtet wer-
den kann. Durch Kombination der dufleren Form und des Querschnitts ergeben sich also
vier Sorten von Schleifenantennen, die untersucht werden sollen. Die zweite Eigenschaft
ist die Materialdicke der Schleifenantenne. Da sie meist im pm-Bereich liegt und viel
kleiner als die GroBe der Antenne ist, kann die Antenne bei der Untersuchung der Induk-
tivitdt als planar angenommen werden.

In den folgenden Unterabschnitten wird der Entwicklungsprozess erldutert. Da der Pro-
zess fiir alle vier Antennentypen dhnlich verlduft, wird in dieser schriftlichen Arbeit nur
der erste Typ, die rechteckige Schleifenantenne mit kreisformigem Querschnitt, detailliert
behandelt. Fiir die anderen drei Typen wird er nur kurz dargestellt.

3.2.2 Rechteckige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt

Die Schleifenantenne muss zuerst vereinfacht werden, damit der Formelprototyp entwi-
ckelt werden kann. Die vereinfachte Schleifenantenne hat nur eine Windung. Die Linge
und Breite der Antenne sind ¢ und b. Das Durchmesser des Drahtes ist d, wobei d = 2R
ist. Die Antenne ist in Abbildung 3.10 dargestellt.

a
[« >
A S
b > <«
d
Y
' >
0 X

Abbildung 3.10: Rechteckige Schleifenantenne mit kreisformigem Querschnitt

Wenn der Drahtradius R viel kleiner als die Grof3e a und b ist, kann das magnetische Feld
ndherungsweise mit der folgenden Formel berechnet werden:

T
-~ 27R
Jetzt kann der von der Antenne umschlossene magnetische Fluss, der allein durch die

Spurbahn mit der Linge b (die senkrechte Spurbahn auf dem Null-Punkt der x-Achse)
erzeugt wird, berechnet werden:

S | pol (b — d) a—R
D, = (b— d)/R Lo 27mdx = 5 In < 7 ) (3.2)

3.1)
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3.2.2 Rechteckige Schleifenantennen mit kreisférmigem Querschnitt

In @hnlicher Weise lidsst sich der durch eine Spurbahn mit der Linge a generierte Fluss
berechnen:

ol (a —d) b—R
2, = M ln< R) (3.3)

Die Induktivitit der Antenne':

L= Qst;ml _ o [(b—d)m (“;LR) +(a—d)n <¥)} (3.4)

™

Bei einer Antenne mit N Windungen und einer idealen Kopplung zwischen den Windun-
gen ist die Induktivitdt dann:

_@total_@ . a—R _ b—R 2
L= —W[(b d)ln(—R >+(a d)ln(—R )]N (3.5)

Bei einer reellen planaren Schleifenantenne haben die N Windungen unterschiedliche
Abmafe. Dieser Einfluss kann durch eine Anpassung der Linge a und Breite b nihe-
rungsweise in dem Formelprototyp beriicksichtigt werden:

aeff=a—(N—1)p (3.6)

besp=b—(N—-1)p (3.7)

mit dem Drahtabstand p.

Da die Kopplung zwischen den Windungen nicht ideal ist, muss der Exponent kleiner als
2 sein. Dieser Einfluss kann dadurch beriicksichtigt werden, dass in Gleichung 3.5 der
Exponent iiber NV zu 2 — ¢ gedndert wird, wobei c eine Funktion der Geometriedaten ist.

Damit ergibt sich fiir den Formelprototypen:

) err — R berr — R e
L= ?0 {(beff —d)In (%) + (aesy — d)In <ffT)] N? (3.8)

Nun muss die noch unbekannte Funktion c ermittelt werden. Dieser Exponent kennzeich-
net, wie gut die einzelnen Windungen miteinander verkoppelt sind. Das ist wiederum
davon abhingig, wie dicht die Spurbahnen nebeneinander liegen. Um das zu beschreiben,
kann ein Formfaktor p/ (a + b), dhnlich wie in [52], als Parameter eingefiihrt werden.
Wenn sich der Parameter dndert, dndert sich auch c. Die Beziehung zwischen ¢ und dem
Formfaktor p/ (a + b) soll mit einer geschickten Funktion beschrieben werden. Um eine
geeignete Funktion finden zu konnen, ist es hilfreich, die Beziehung anschaulicherweise
durch eine Kurve darzustellen. Die hierfiir notwendigen Stiitzpunkte werden durch Simu-
lationen einer Serie Schleifenantenne gewonnen, in denen der Parameter p variiert ist. Die
Kurve ist in Abbildung 3.11 dargestellt.

'Die innere Induktivitit ist sehr gering und wird hier vernachlissigt [23]. Eine Berechnung der inneren
Induktivitit kann [80] entnommen werden.
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3.2.2 Rechteckige Schleifenantennen mit kreisférmigem Querschnitt
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Abbildung 3.11: Parameter ¢ in Abhingigkeit vom Formfaktor p/(a + b)

Mit Hilfe dieser Kurve kann die unbekannte Funktion durch die ,,curve fitting” Methode
ermittelt werden. Es gibt viele Funktionstypen zur Auswabhl, ein sehr hdufig verwendeter
Typ ist Polynom. Solange die Anzahl der Stiitzpunkte ausreicht, kann durch Erhhung der
Ordnung des Polynoms die Anpassung verbessert werden [5]. Damit kann z.B. die obige
simulierte Kurve angepasst werden. Das Ergebnis hat jedoch nur einen eingeschrinkten
Giiltigbereich, ndmlich den Bereich, in dem sich die Stiitzpunkte befinden. Ausserhalb
des Giiltigbereichs kann es schnell zu Abweichungen kommen. Der Simulationsbereich
kann erweitert werden, um den Giiltigbereich zu vergroern. Dies verldngert die Simulati-
onszeit jedoch erheblich. Wenn die Stiitzpunkte fiir einzelnen Parameter erweitert werden,
erhohen sich die zu simulierenden Kombinationen drastisch. Da bei einer Feldsimulati-
on jede einzelne Simulation schon viel Zeit kostet, kann die gesamte Simulation schnell
nicht mehr in einem angemessenen Zeitrahmen durchgefiihrt werden.

In dieser Arbeit wird deshalb eine andere Methode verwendet. Es wird nach einem Funk-
tionstypen gesucht, der zwei Bedingungen erfiillt: erstens soll seine Kurvenform @hnlich
wie die anzupassende Kurve sein, damit eine Anpassung mit moglichst wenigen Para-
metern gut funktioniert. Zweitens wird der theoretische Grenzfall betrachtet, in dem die
Funktion auch richtige Ergebnisse liefert. In diesem Fall wird der Grenzfall erreicht, wenn
der Drahtabstand p gegen null geht. Dann sind alle Windungen gleich gro3 und iiberlap-
pen sich somit. Dies fiihrt zu einer idealen Kopplung zwischen den Windungen und der
Exponent iiber NV ist gleich 2. Somit ist ¢ im Grenzfall 0. Diese beiden Bedingungen erfiillt
die Funktion asinh(z), deren Kurvenform in Abbildung 3.12 dargestellt ist. Diese Kurve
weist deutliche Ahnlichkeit mit der in Abbildung 3.11 dargestellten auf. Die Funktion
asinh(x) hat auferdem den Wert 0 wenn x = 0 ist. Somit ist die zweite Bedingung auch
erfiillt. Damit wird diese Funktion als Anpassungsbasis fiir die Schitzung der Funktion ¢
gewdhlt.
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3.2.2 Rechteckige Schleifenantennen mit kreisférmigem Querschnitt
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Abbildung 3.12: Funktion asinh(x)

Die Simulation deckt aulerdem auf, dass auch die Windungszahl N einen Einfluss auf
die Funktion c hat. Da der Einfluss im Vergleich zu dem Formfaktor deutlich geringer ist,
wird dieser zuerst mit einem Polynom erster Ordnung geschitzt. Fiir den Fall, dass dies
nicht ausreicht, kann die Ordnung in dem nichsten Schritt ohne groen Aufwand erhoht
werden. Spitere Ergebnisse zeigen jedoch, dass dieser Ansatz prizise genug ist. Damit
ergibt sich fiir den endgiiltigen Formelprototyp:

L Gefr — R berr — R e
L= ?0 {(beff —d)In (ffT) + (aepr — d)In (”T)} N® (3.9)

mit ¢ = (a1 N + ay) asinh (aga%b).

Im néchsten Schritt sollen die unbekannten Parameter geschitzt werden. Um eine Para-
meterschidtzung erfolgreich durchfiihren zu konnen, wird eine Datenbasis bendtigt. Sie
kann entweder durch Messungen oder durch Simulationen gewonnen werden. Durch die
vier Typen von Schleifenantennen kombiniert mit den vielen Geometrieparametern gibt
es eine groe Menge von Spulenkonstruktionen, die analysiert werden sollen. Deshalb ist
eine automatisierte Simulation deutlich effizienter als Messungen. Ansoft HFSS [3] wird
fiir diesen Zweck eingesetzt, da dieses Programm in einer fritheren Induktivitdtsuntersu-
chung sehr gute Ergebnisse erzielt hat.

Die simulierten Schleifenantennen haben gemif der Anforderung von Infineon folgende
geometrische Daten:

* Windungszahl N: [2..5]
* Drahtabstand p: [0,4..2] mm

e Lénge a: [60..80] mm

Breite b: [30..50] mm

Drahtdurchmesser d: 0,112 mm.

-31 -



3.2.3 Rechteckige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt

Auf Basis der simulierten Daten kann die ,, Least Squares Fitting” Methode [21] ange-
wandt werden, um die unbekannten Parameter festzustellen.

Die Formel fiir die Berechnung der Induktivitit einer rechteckigen Schleifenantenne mit
kreisformigem Querschnitt ist somit fertig entwickelt:

L Qerf — R beryr — R e
L="" [(beff ~d)ln (%) + (aesy —d)In (”Tﬂ N? (3.10)

mit

tefp =a—(Ne—1)p

bepr =b—(N.—1)p

¢ = (a1 N + ay) asinh (aga%b)

a1, as, az sind konstante Koeffizienten, gewonnen durch die "curve fitting" Methode. We-
gen Geheimhaltungsvereinbarung mit Infineon diirfen sie nicht verdffentlicht werden. In

allen weiteren Formelentwicklungen wird aus demselben Grund auch auf die Bekanntga-
be der genauen Werte der Parameter verzichtet.

Die Qualitét der Parameterschitzung wird durch einen Vergleich mit den simulierten Da-
ten bewiesen. Der relative Fehler ist im gesamten Parameterraum kleiner als 3%. Diese
Genauigkeit wird mit nur drei Schétzparametern erreicht, welches auch indirekt beweist,
dass der Formelprototyp gut gewéhlt ist. Die Formel ist auch durch Messungen an Test-
spulen verifiziert. Die Ergebnisse werden zusammen mit anderen Messergebnissen im
Unterabschnitt 3.2.6 gezeigt.

3.2.3 Rechteckige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt

Da der gesamte Entwicklungsvorgang schon detailliert im vorherigen Unterkapitel be-
handelt wurde, wird hier fiir diesen Schleifenantennentyp nur auf die Entwicklung des
Formelprototyps eingegangen.

Die zu untersuchende Schleifenantenne hat einen rechteckigen Querschnitt mit einer Spur-
bahnbreite w, wie in Abbildung 3.13 dargestellt ist.

'y

dl
| Y

»
>
X

Abbildung 3.13: Rechteckige Schleifenantenne mit rechteckigem Querschnitt

-32 -



3.2.3 Rechteckige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt

Zuerst wird das magnetische Feld einer Spurbahn berechnet. Diese Spurbahn hat eine
Linge b und befindet sich auf dem Null-Punkt der z-Achse. Sie wird dann entlang der
x-Achse in infinitesimale Segmente mit einer Breite dx unterteilt. Nehmen wir an, dass
der Strom I gleichmiBig auf der ganzen Spurbahn verteilt ist, so betrdgt der Strom durch
ein Segment d/ = édx. Die magnetische Feldstirke in einer Entfernung r ergibt sich zu:

df 1
H = = A1
d 21 (r—x) 27w (r —x) de G.1D

Durch Integration bekommt man:

w/2 w
H(r)—/ Y ln(r—i_i) (3.12)

—w)/2 2mw r—g

Dann kann der verkettete magnetische Fluss durch Integration iiber die umschlossene
Flédche berechnet werden:

¢, = /BdA
_ w/2 w
pol (b—w) (/ In (H 5)) dr) (3.13)
2mw —w/2 7’—5
= —'LLOI(b_w) (aln( ¢ )—wln( d ))
2w a—w a—w

Gleichung (3.13) kann mit der folgenden Bedingung weiter vereinfacht werden:

ln( ¢ ):ln(1+ d )z d (a>> w) (3.14)
a—w a—w a—w
Nach einigen Vereinfachungsschritten ergibt sich fiir Gleichung (3.13):
I(b— —
g, — Mol (b—w) (“ w/€> : (3.15)
27 w/e

wobei e die Eulersche Zahl ist.

Vergleichen wir die Formel mit Gleichung 3.2, so konnen wir sehen, dass beide Gleichun-
gen eine dhnliche Struktur aufweisen.

Fiir eine einheitliche Form der Gleichungen kdnnen wir dementsprechend einen neuen
Parameter R, einfiihren:

Requ =w/e (3.16)
Der magnetische Fluss lautet dann:
ol (b —w) a— Requ
D, = 1 3.17
b 2 . Requ ( )
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3.2.4 Kreisformige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt

Die Induktivitat der Schleifenantenne:

- gptotal o @ . a — Requ . b— Requ
L= 7= {(b w) In <—R ) + (e —w)n (—R )] (3.18)

m equ equ

Der Formelprototyp:

— boer —
L= % {(beff —w)n (%) + (aess —w)In (”quu)] N*7¢ (3.19)

mit
aepr =a— (N —1) (w+g)
berr =b— (Ne.— 1) (w+g)
Requ =7

e

c=ayw + % + ayg asinh (aga%b) + as

3.2.4 Kireisformige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt

In Abbildung 3.14 ist eine kreisformige Schleifenantenne dargestellt.

Abbildung 3.14: Kreisformige Schleifenantenne mit kreisformigem Querschnitt

Das magnetische Vektorpotential eines stromdurchflossenen Kreisrings an einem Auf-
punkt P ist gemal [43, 62]:

T Arx a
c

(3.20)

mit

d75: vektorielle Darstellung eines infinitesimalen Leiterstiick ds
a: Distanz zwischen dem Leiterstiick ds und dem Aufpunkt P
C'": Kreiskontur
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3.2.4 Kreisformige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt

Aus Symmetriegriinden ist das magnetische Vektorpotential nur von der Distanz ¢ zwi-
schen dem Aufpunkt P und der Kreismitte O abhingig. Setzen wir die Linie durch O und
P auf die x-Achse, wie in Abbildung 3.15 zu sehen ist, kann das magnetische Vektorpo-
tential berechnet werden.

y oo
A ds _
ds,
ds.
R
a
o
>
o q P ¥

Abbildung 3.15: Ein stromdurchflossener Kreisring

Der Aufpunkt P liegt auf der z-Achse. Da das ganze System symmetrisch zur z-Achse
ist, wird der Einfluss des Leiterstiicks d?x immer von einem Gegenstiick kompensiert,
welches symmetrisch zur x-Achse liegt. Deshalb muss bei der Berechnung nur die Kom-
ponente d s, beriicksichtigt werden.

Basierend auf dem gewihlten kartesischen Koordinatensystem ergibt sich

d¥ =R-da-¢,=d5,=ds-cos(a)- &, =R-cos(a) da- ¢, (3.21)
¢ o der Einheitsvektor in Tangentenrichtung.
?y: der Einheitsvektor in Richtung der positiven y-Achse.

Nach dem Einsetzen dieser Relationen ergibt sich das magnetische Vektorpotential zu:

A(g) = pol 7

A7 a
C

pol [*  Rcos(a)da- ¢,
Am Jo  /R?+¢® —2Rqcos ()

~ polR- 7, /27r cos (o) dav (3.22)
4m 0 VR?+ ¢ —2Rqcos(a) '
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3.2.4 Kreisformige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt

Durch die Definition des magnetischen Vektorpotentials B = rotX kann jetzt der ma-
gnetische Fluss durch die von dem Kreisring umschlossene Flache berechnet werden:

b — @B dS = ﬁrotz A5 (3.23)

F: umschlossene Flidche

Durch den Einsatz des Stokes’schen Integralsatzes ergibt sich ¢ = § Xd?. Die Integra-
tionslinie ist die innere Seite des Kreisrings und hat damit einen Radius von R — d/2.

,uofR cos (a) - dav

/ (3.24)
VB + (R —d/2)? — 2R (R — d/2) cos (o)

A(R—d/2) =

Fiir einen im HF-RFID iiblichen Draht mit d/2 < R kann das Integral mit der folgenden
Approximation [6] vereinfacht werden:

/ cos (o) - da
0 /R + (R - d/2)? — 2R(R — d/2) cos (a)

X
sV
T — 1
=
N

=
|
| o
=4
I~
[\v]
N—
I
[\»}
| I

Q

3| o

Damit ergibt sich die Induktivitit der Schleifenantenne:

k4
I
— A(R—d/2) 27 (R—d/2)

16R
~ 1 -2
ot (7)1
~ uoRIn (ﬁ) (3.26)

Fiir eine Antenne mit NV Windungen kann der effektive Radius R,y = R — %p einge-
fiihrt werden.

Der endgiiltige Formelprototyp lautet:

2R, _
L = pioResyIn (%) NZe (3.27)

mit
Repp=R— 571

_ 3 az-p
¢ = aq asinh (d/2+a3)
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3.2.5 Kreisformige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt

3.2.5 Kireisformige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt

Die Basisformel wurde bereits in Unterabschnitt 3.2.4 entwickelt. Ein dquivalenter Draht-
durchmesser ist &hnlich wie im Unterabschnitt 3.2.3 definiert: d.;f = 2w/e.

Der Formelprototyp:
2R,
L = poRessIn <—ff) N2e (3.28)
degy
mit
Repp =R~ 5 (w+g)
depp =2

c = a1 N% + azasinh (%) + ay

3.2.6 Verifikation durch Messung

In den vorherigen Unterabschnitten wurden Formelprototypen fiir die Berechnung der
Induktivitét vier Antennenarten entwickelt, in welchen nur noch wenige unbekannte kon-
stante Parameter zu schitzen sind. Durch Simulationen sind Daten vorhanden, die als
Stiitzpunkte fiir die Parameterschitzung dienen. Mit einem geeigneten mathematischen
Werkzeug, der Matlab Curve Fitting Toolbox [16], konnen die Parameter gut approximiert
werden. Somit ist die Formelentwicklung fertiggestellt. Die Formelstruktur ist einfach ge-
nug, dass eine Schleifenantenne mit einem einfachen Taschenrechner analysiert werden
kann. Somit ist das erste Ziel, Formeln moglichst einfach zu gestalten, erreicht. Das zwei-
te Ziel ist eine hohe Genauigkeit. Dies soll hier mit Messungen verifiziert werden.

Als Testobjekte sind hochprézise Schleifenantennen angefertigt worden. Kreisformige
und rechteckige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt wurden von LPKF [13]
durch Lasertechnologie hergestellt. Durch das hochprizise Herstellungsverfahren lidsst
sich die Schleifenantennegeometrie gut kontrollieren. Das Querschnittsprofil ist nahezu
ideal rechteckig, was zu dem Modell entspricht und deshalb als Testobjekt gut geeignet
ist. Rechteckige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt wurden von Infineon
mit Hilfe einer automatischen Wickelmaschine hergestellt. Der vierte Typ, kreisformi-
ge Schleifenantenne mit kreisformigem Querschnitt, konnte wegen Herstellungsschwie-
rigkeiten nicht produziert werden. Da die Formeln auf dhnlicher Weise entwickelt wur-
den und die Stiitzpunkte mit demselben Simulationstool gewonnen wurden, sollten sich
die Genauigkeit der Formeln nicht nennenswert von einander unterscheiden und somit
sollte die Verifikation von drei Antennentypen ausreichend sein. Die durchnummerierten
Schleifenantennen haben folgende Geometriedaten:

* Rechteckige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt: N: 3, a: 72 mm, b:
42 mm.
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3.2.6 Verifikation durch Messung

| Nr. | w(um) | g (um) |

1 200 200
2 200 800
3 200 1400
4 800 200
5 1400 200

* Kreisformige Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt:

Nr. | N| D g w
(mm) | (mm) | (mm)
6 | 51| 448 0,2 0,2
5 44 0,2 0,8
8 | 4 50 0,2 0,2

|

» Rechteckige Schleifenantennen mit kreisformigem Querschnitt:

Nr. | N a b d P
(mm) | (mm) | (mm) | (mm)
9 | 3 80 50 112 700
10 | 4 81 49,6 | 112 300
11 | 4 81 49,6 112 | 400

Die hergestellten Schleifenantennen wurden mit dem Impedanzanalysator Agilent E4991A
vermessen und die Werte aus dem vom Impedanzanalysator berechneten Ersatzschaltbild
wurden mit den durch Formeln berechneten Werten verglichen. Das Ergebnis ist in Ab-
bildung 3.16 dargestellt.
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3.3 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von R,

4,0
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Abbildung 3.16: Induktivitit: Messung vs. Berechnung

Die berechneten Werte stimmen mit den Messdaten sehr gut iiberein, welches die hohe
Genauigkeit der entwickelten Formeln bestétigt. Bei Infineon wurden die Formeln fiir die
Analyse weiterer Schleifenantenne in anderen Projekten verwendet und auch hier wurden
weiterhin gute Ergebnisse erzielt.

3.3 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von R,

Derselbe Entwicklungsprozess ist auf die Berechnung von 2, angewendet. Zuerst wird
der Formelprototyp entwickelt, dann werden durch die ,,curve fitting” Methode die unbe-
kannten Parameter berechnet.

Der DC-Widerstand einer Schleifenantenne wird durch

I
R= % (3.29)

berechnet. Hierbei sind p der spezifische Widerstand, [ die Liange des Leiters und A die
Querschnittsflache.

Da HF-RFID-Systeme auf 13,56 MHz arbeiten, muss der AC Widerstand beriicksichtigt
werden. Es gibt hauptsichlich zwei Einflussfaktoren auf den Widerstand: der Skin- und
der Proximityeffekt. Diese beiden Effekte erhohen den Widerstand gegeniiber dem DC-
Fall, indem die Stromverteilung in dem Leiter veridndert wird und somit die effektive
Querschnittsflache verringert wird. In den folgenden Abschnitten werden diese beiden
Effekte analysiert.
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3.3.1 Skin-Effekt

3.3.1 Skin-Effekt

Wenn ein DC-Strom durch einen Leiter flieft, ist die Stromverteilung an der Querschnitts-
flache homogen. Bei hoheren Frequenzen ist dies jedoch nicht der Fall. In der Mitte flie3t
weniger Strom, wihrend sich der Strom in der Nihe der Oberflache konzentriert. Diese in-
homogene Stromverteilung hingt von der Frequenz, der Geometrie und der Leitfdahigkeit
des Leiters ab. Durch diese inhomogene Verteilung ist die Querschnittsfliche des Leiters
nicht gleichmifig ausgenutzt, was zu einer Reduktion der effektiven Querschnittsfliche
und somit einem hoheren Widerstand fiihrt. Um diesen Effekt zu analysieren, muss diese
Anderung an der Querschnittsfliiche genau betrachtet werden.

Eine drahtgewickelte Antennne hat einen kreisformigen Querschnitt. Im Gedankenexpe-
riment konnen wir diese runde Flache in konzentrische Ringe zerlegen, welche den Jah-
resringen eines Baums dhneln. Die Symmetrie dieser Struktur verhindert, dass der Strom
von einem Ring zu einem anderen Ring fliet. So verlauft der Strom parallel zu der Mit-
tenachse des Drahts. Da der innere Ring eine groere Induktivitit als der dullere Ring hat,
versucht mehr Strom durch die dullere Ringe zu flieBen, wenn die Frequenz steigt. Dieses
Phdnomen reduziert die effektive Querschnittsfliche des Drahts und erhoht somit den AC
Widerstand [44].

Fiir die Herstellung von Schleifenantennen verwendet die Industrie hiufig Dréihte mit ei-
nem Durchmesser in der GroBenordnung von 0,1 mm. Eine EM? Simulation wird durch-
gefiihrt, um den Einfluss des Skin-Effekts auf HF-RFID-Anwendungen zu untersuchen.
Der simulierte Draht hat einen Durchmesser von 0,112 mm. Ein Wechselstrom von 13,56
MHz flie8t durch den Draht. Die Stromdichte an dem Drahtquerschnitt ist in Abbil-
dung 3.17 dargestellt. Aus der Abbildung ist ersichtlich, dass die Stromverteilung nicht
homogen ist. Am dufleren Rand ist die Stromdichte deutlich hoher als in der Mitte. Das
lasst darauf schliefen, dass der Skin-Effekt einen bedeutenden Einfluss auf die Strom-
dichteverteilung in HF-RFID-Antennen hat und somit bei der Entwicklung der Formel
fiir die Berechnung des AC Widerstands zu beriicksichtigen ist.

Abbildung 3.17: Stromdichteverteilung an einer kreisformigen Querschnittsfiiche

2elektromagnetisch
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3.3.1 Skin-Effekt

Ein Parameter aus der theoretischen Untersuchung, die Skintiefe ¢, kann auch die obige
Beobachtung bestitigen. Die Skintiefe gibt die Tiefe an, bei der die Stromdichte um den
Faktor % abgesunken ist. Die Formel fiir die Berechnung der Skintiefe ist wie folgt:

1
0= NI (3.30)
mit
o : elektrische Leitfdahigkeit des Materials
1o : Permeabilitdtskonstante des Vakuums

Nach dieser Formel betrégt bei 13,56 MHz die Skintiefe in einem Kupferdraht etwa 0,018
mm, welche deutlich kleiner ist als der Drahtdurchmesser 0,112 mm. Das bestitigt den
groflen Einfluss des Skin-Effektes auf HF-RFID-Antennen.

Wegen der besonderen Symmetrieeigenschaften der kreisformigen Querschnittsoberfla-
che ist zu erwarten, dass die Stromdichteverteilung nur von einem Parameter, ndmlich
der Distanz zur Kreismitte, abhéngig ist. Mit den Maxwell-Gleichungen lésst sich das
Problem l6sen [74]. Das Ergebnis ist wie folgt:

o 1 ber (kR) bei’ (kR) — bei (kR) ber’ (kR)
fotin = 5 R { [ber’ (kR)]® + [bei’ (kR)]” } 63D

wobei k = ? ist. R ist der Drahtradius. ber() und bei() sind der Real- und Imaginirteil
der Bessel-Funktion erster Gattung [21].

Basiert auf Gleichung (3.31) kann ein neuer Parameter Skin_Faktor definiert werden,
um die Steigerung des Widerstands durch den Skin-Effekt zu beschreiben.

Rskin

DC

Skin_Faktor =

(3.32)

Gleichung (3.31) kann vereinfacht werden, wenn die folgenden beiden Bedingungen gel-
ten: R > 76 oder R < 4.

R > 175 = Ryun ~ Rpc (& + £+ 22)
R<6:>Rskin%RDC<1+4§_;4>

Da in der Industrie verwendete Schleifenantennen hédufig einen Drahtradius von etwa 0,05
mm haben und die Skintiefe fiir Kupferdraht bei 13,56 MHz etwa 0,018 mm ist, ist kei-
ne der beiden Bedingungen erfiillt. Somit muss man die urspriingliche Gleichung (3.31)
verwenden.

Fiir Leiter mit einem kreisférmigen Querschnitt ist es dank der einfachen geometrischen
Form moglich, den Skin-Effekt analytisch zu berechnen. Bei Leitern mit einem rechtecki-
gen Querschnitt ist das anders. Ohne eine Zylindersymmetrie muss ein sehr kompliziertes
Gleichungssystem aufgestellt werden und die analytische Losung dieses Gleichungssys-
tems ist ohne Approximationen nicht moglich [74]. Um eine einfache Formel fiir die Be-
rechnung des Skin-Effektes zu entwickeln, wird deshalb auf das Verfahren zuriickgegrif-
fen, das bei der Entwicklung der Formeln fiir die Berechnung der Induktivitit verwendet
wurde.
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3.3.1 Skin-Effekt

Zuerst soll gepriift werden, ob die Datenbasis ebenso durch Simulationen erschaffen wer-
den kann. Die Genauigkeit der Simulation kann bei Drihten durch einen Vergleich des
Simulationsergebnisses mit dem theoretisch berechneten Wert beurteilt werden.

Als Testobjekt dient ein Draht mit verschiedenen Durchmessern.

Das theoretisch berechnete Ergebnis wird mit Hilfe von Gleichung (3.31) erzielt. Die
Werte von ber() und bei() kénnen in [57] nachgeschlagen werden.

Die Simulation wird mit dem EM-Simulator Ansoft Maxwell [4] durchgefiihrt, da die
Einspeisungsmoglichkeiten bei diesem Tool fiir diese Art von Simulation gut geeignet
ist. Die Stromdichteverteilung auf der Querschnittsfliche ldsst sich durch die Simulation
feststellen. Der AC-Widerstand wird durch die folgende Gleichung berechnet:

P
Ipeak 2
V2
wobei P die ohmsche Verlustleistung ist und I, die Amplitude des Stromes ist.

Der Skin_Faktor wird dann durch Gleichung (3.32) berechnet.
Das Vergleichsergebnis ist in Tabelle 3.1 dargestellt.

| d (mm) | Skin_Faktor (simuliert) | Skin_Faktor (theoretisch) |

0,028 1,02 1,01
0,056 1,12 1,11
0,084 1,42 1,42
0,112 1,83 1,83

Tabelle 3.1: Vergleich von simuliertem und theoretischem Skin_Faktor

Die gute Ubereinstimmung der simulierten und theoretisch berechneten Daten bestitigt
die hohe Genauigkeit des Simulators, somit kann der Simulator fiir die Erschaffung der
Datenbasis verwendet werden. Aus der theoretisch abgeleiteten Formel ist ersichtlich,

T
5
als Argument fiir die zu entwickelnde Formel verwendet werden (die Konstante v/2 wird

dann in den Koeffizienten beriicksichtigt). Das hat den Vorteil, dass die Formel auch bei
Frequenzen ungleich 13,56 MHz gut funktioniert. Dies wird in [77] als ,,the principle of
similitude” bezeichnet.

dass der Skin_Faktor von dem Term kr = 727" abhéngig ist. Somit kann der Term

Die Funktionen ber() und bei() werden durch eine Reihenentwicklung beschrieben [21],
deshalb werden hier Polynome als der Formelprototyp ausgewihlt. Da jetzt der Formel-
prototyp und die Datenbasis vorhanden sind, kann mit Hilfe der "curve fitting" Methode
die Formel fiir die Berechnung von Skin_Faktor entwickelt werden:

Skin_Faktor = as (§>2 + aq (g) + ag (3.34)

Auf dhnliche Weise wurde die Stromdichteverteilung an einer rechteckigen Querschnitts-
flache simuliert, wie in Abbildung 3.18 zu sehen ist. Auf Basis dieser Daten wurde die
Formel fiir die Berechnung von Skin_F'aktor bei Leitern mit einem rechteckigen Quer-
schnitt entwickelt:
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3.3.2 Proximity-Effekt

Skin_Faktor = [al <%) + aQ] [ag (%)2 + ay (%) + 1] (3.35)
.
i !

Abbildung 3.18: Stromdichteverteilung an einer rechteckigen Querschnittsfliche

3.3.2 Proximity-Effekt

Der Skin-Effekt beschreibt, dass der Widerstand eines einzelnen Leiters wegen des eige-
nen magnetischen Flusses mit der Betriebsfrequenz steigt. Eine RFID-Schleifenantenne
hat aber im Allgemeinen mehrere Windungen. Wenn zwei oder mehr stromdurchflossene
Leiter nebeneinander liegen, wird die Stromdichteverteilung eines Leiters auch durch den
magnetischen Fluss der benachbarten Leitern beeinflusst. Dieser Effekt wird als Proximity-
Effekt bezeichnet und verursacht eine Erhohung des Widerstands mit steigender Betriebs-
frequenz [68]. Dieser Effekt beeinflusst die Stromdichteverteilung in dhnlicher Weise wie
der Skin-Effekt. Die Stromdichte ist so verteilt, dass sie insgesamt von moglichst wenigen
magnetischen Flusslinien umrandet ist. Als Beispiel kann eine Anordnung zweier Leiter
betrachtet werden. Ein stromdurchflossener Draht liegt neben einem weiteren Draht, in
dem ein Strom von derselben Grofe und in dieselbe Richtung fliet. Zwischen den bei-
den Drihten hebt sich das magnetische Feld teilweise auf und auBerhalb iiberlagert sich
das Feld (siehe Abbildung 3.19). Wenn sich die Distanz zwischen den beiden Drihten
verringert, wird die Gegenkopplung groBer. Somit konzentriert sich die Stromdichte in
der Nihe der duleren Fliche, wo die magnetische Feldstiarke grof3 ist. An der inneren
Fldche ist die Stromdichte klein, da die magnetische Feldstédrke klein ist.

- o
i T 4

konstruktiv destruktiv konstruktiv

Abbildung 3.19: Zwei nebeneinander liegende Drihte

Der Proximity-Effekt wird mit demselben Verfahren wie bei dem Skin-Effekt analysiert.
Da es sich um ein Mehrleitersystem handelt, muss ein zusétzlicher Parameter beriicksich-
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3.3.3 Verifikation durch Messung

tigt werden: die Windungszahl. Die in der Industrie hdufig verwendeten Schleifenanten-
nen haben zwei bis fiinf Windungen, so wird bei der Untersuchung vom Zweileitersystem
bis zum Fiinfleitersystem simuliert. Die Stromdichteverteilung an der Querschnittsfliche
wird durch die Simulation erfasst und daraus wird der AC-Widerstand berechnet. Da der
Skin- und der Proximity-Effekt gleichzeitig wirken, muss das Ergebnis zuerst durch Ent-
fernung des Skin-Effekts bereinigt werden. Nennen wir den AC-Widerstand R 4¢, so er-
gibt sich:

R
Proximit_Faktor = AC (3.36)
skin
Somit wird die Datenbasis fiir die "curve fitting" Methode erzeugt.
Der Formelprototyp fiir ein Zweileitersystem ist in [59] gegeben:
o 1
Proximity_Faktor = ——— (3.37)

wobei d der Drahtdurchmesser und p der Drahtabstand ist.

Basiert auf dem in Gleichung (3.37) gegebenen Formelprototyp und der durch Si-
mulationen erschaffenen Datenbasis werden die Formeln fiir die Berechnung des
Proximity_Faktors entwickelt.

Fiir Schleifenantennen mit kreisférmigem Querschnitt ergibt sich:

1
Proximity_Factor = (3.38)

1 (gl) 24-a4(N-2)
p

Fiir Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt:

1

- ()T

Werden diese Formeln mit den im obigen Unterabschnitt entwickelten Formeln fiir
Skin_Faktor kombiniert, ergibt sich der AC-Widerstand:

(3.39)

Proximity_Factor =

Rac = Skin_Faktor x Proximity_Factor X Rpc (3.40)

3.3.3 Verifikation durch Messung

Die entwickelten Formeln werden mit Messungen verifiziert und das Ergebnis ist in Ab-
bildung 3.20 dargestellt.
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3.4 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von C),

T . ______________________________________ (/4 Messung
XX Berechnung
N N S T

o - NN N g
P S : : %
£ - 5 AR
S 51NN RN
E N A -
g L %
S NN A VA
= ?

I BENIZNIZN f\-%/ ZNIZNIZNIZNT 7

0 |

o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Schleifenantenne

Abbildung 3.20: Widerstand: Messung vs. Berechnung

Der Vergleich zeigt, dass die entwickelten Formeln fiir die Berechnung des Widerstands
auch gut geeignet sind.

3.4 Entwicklung einer Formel fiir die Berechnung von C,

Die Kapazitit C), reprisentiert die Wirkung der Streukapazitit zwischen den Spurbahnen.
Der Formelprototyp wird dementsprechend jeweils fiir Antennen mit kreisférmigem und
rechteckigem Querschnitt entwickelt.

3.4.1 Antennen mit kreisformigem Querschnitt

Das Entwicklungsverfahren ist dhnlich wie bei der Entwicklung der Induktivitdtsformel.
Zuerst wird der Formelprototyp entwickelt und dann werden die unbekannten Parameter
durch die "curve fitting" Methode festgestellt.

Zuerst wird die Kapazitit zweier nebeneinander liegender langer diinner Drihte berech-
net. Die Drihte haben eine Linge [, welche viel grofer als der Drahtabstand p ist.
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3.4.1 Antennen mit kreisformigem Querschnitt

:%
!

Drahtl Draht 2

Abbildung 3.21: Querschnitt durch zwei lange diinne Drihte

Die Kapazitit einer Anordnung beschreibt deren Fihigkeit, Elektrizitdtsmengen zu spei-
chern. Sie ist bei konstanter Dielektrizititskonstante ¢ unabhéngig von der angelegten
Spannung, nur bestimmt durch die geometrische Form der Anordnung und die Materi-
aleigenschaften des Nichtleiters [45]. So wird in den folgenden Herleitungen nach der
Definition der Kapazitit gerechnet. Es wird eine bestimmte Ladung () auf die Anordnung
gebracht, die dadurch entstandene Spannung berechnet und dann die Kapazitit durch die
Gleichung C' = % ermittelt.

Nehmen wir an, dass sich auf Draht 2 die Ladung () befindet und auf Draht 1 —(). Die La-

dung sei homogen auf der Oberfldche der Leiter verteilt. Das von den Ladungen erzeugte
elektrische Feld auf der Mittenlinie zwischen den beiden Leitern ist:

- Q.
Bo= "%
! e2m (:B + g) lex
= Q .
Ey, = —62ﬂ_ (x — g) lel, (3.41)

wobei ¢, der Einheitsvektor in die positive z-Richtung ist.
Durch das Superpositionsprinzip kann das gesamte elektrische Feld berechnet werden:

22 A Q 1 Lo
E=F+FE, = — r 342

1 enl |lv—58 o+5 ‘ (342)
Der Spannungsabfall ergibt sich durch Integration des elektrischen Feldes entlang der

Mittenline:

-5+R _
Uy = / U Ear= Y (u) (3.43)
' PR eml R
Die Kapazitit:
Q eml
C = = — (3.44)
G In(5)
Der Kapazititsbelag:
C €m
O'=—=—r (3.45)
Lo (P)

Gleichung (3.45) wird als Formelprototyp fiir die Berechnung der Kapazitdt von Anten-
nen mit kreisférmigem Querschnitt verwendet.
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3.4.2 Antennen mit rechteckigem Querschnitt

3.4.2 Antennen mit rechteckigem Querschnitt

Die fiir industrielle HF-RFID-Anwendungen typische Kupferstirke betragt etwa 35 um.
Im Vergleich zu der Spurbahnbreite, welche im Millimeter-Bereich liegt, ist die Kupfer-
stiarke viel kleiner. Es wird deshalb angenommen, dass die Kupferstirke nur wenig Ein-
fluss auf die Kapazitit hat. Durch Simulationen soll diese Annahme iiberpriift werden.
In der Simulation wird die Kapazitit der Schleifenantenne mit variierender Kupferstirke
festgestellt. Die Antenne hat ein dufleres Abmall von 42 mm X 72 mm. Die Spurbahn-
breite ist I mm. Der Spurbahnabstand betrdgt 1 mm. Die Antenne hat drei Windungen.

Das Ergebnis ist in Tabelle 3.2 dargestellt.

| Kupferstirke (mm) | 0,03 [ 0,035 | 0,04 | 0,05 |
| Kapazitit(pF) | 1,2 | 12 [ 1,2 [ 1,2 ]

Tabelle 3.2: Simulationsergebnis mit verschiedenen Kupferstirken

Aus Tabelle 3.2 ist ersichtlich, dass die in der Industrie iibliche Kupferstirke kaum Ein-
fluss auf die Kapazitit hat. Somit wird die Kupferstirke fiir die weiteren Untersuchungen
vernachlissigt und die Leiterbahn als eine planare Struktur ohne Kupferstirke modelliert.

Um den Formelprototypen zu entwickeln, werden zwei lange Leiterbahnen analysiert (sie-
he Abbildung 3.22). Eine Leiterbahn hat die Ladung () und die andere —().

Leiterbahn1 Leiterbahn 2
Q | -0
-g/2-w -g/2 g2 gR+w X

Abbildung 3.22: Querschnitt durch zwei lange parallele Leiterbahnen

Unter der Annahme, dass die Ladungen homogen verteilt sind, kann der Spannungsabfall
dhnlich wie in Abschnitt 3.4.1 berechnet werden:

" Q T+ 44w Stw—u1\
E = oy In P In =—— . €y (3.46)
2 2
Ugl—/Q E-d7 = {gln (g—k_w) + wln (g—i—_w)} (3.47)
¢ emlw g
Der Kapazititsbelag ergibt sich zu:
o — crw (3.48)

gl (2£2) +win (222)

9
Gleichung (3.48) wird als der Formelprototyp fiir die Berechnung der Kapazitit von
Schleifenantennen mit rechteckigem Querschnitt verwendet.
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3.4.3 Verifikation durch Messung

3.4.3 Verifikation durch Messung

Die entwickelten Formeln sind durch Messdaten verifiziert und das Ergebnis ist in Abbil-
dung 3.23 dargestellt.

5
7\ /4 Messung
PN Berechnung
b NN b T
A | |
Y. NN z
Ué- R B B TN /\§7_§ ---------- e
= ZN\ N [ :
s N e % :
S :
§ 24BN %\-/-\ /§ %\ ZINTZN %§ ------- 7.3 ..........
N
I BN IZNIZNIININIZNINIZNTZNIZNIAN

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Schleifenantenne

Abbildung 3.23: Kapazitit: Messung vs. Berechnung

Der Vergleich bestitigt die hohe Genauigkeit der entwickelten Formeln.

3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickel-
ten Formeln

Mit den entwickelten Formeln ist es moglich, anhand gegebener geometrischer Daten ei-
ner Schleifenantenne die drei Parameter des Ersatzschaltbildes genau zu berechnen. Das
Verfahren ist fiir die Analyse einer bekannten Schleifenantenne einfach durchzufiihren.
Um jedoch eine passende Schleifenantenne mit einer vorgegebenen Induktivitit zu di-
mensionieren, muss immer noch eine Geometrie zu Grunde gelegt werden, die mit Hilfe
von Erfahrungen geschitzt werden kann, um dann durch Anpassung der Parameter ans
Ziel zu kommen. Es wire also fiir die Entwickler wesentlich einfacher, wenn es eine ,,syn-
thetisieren” Funktion gébe, durch die mit einem einfachen Anklick eine geeignete Geo-
metrie vorgeschlagen wiirde. Dank der Genauigkeit und Einfachheit der neuen Formeln
ist es moglich, diese ,,synthetisieren” Funktion mit geringem Aufwand zu realisieren.
Da die Formeln einfach und somit sehr schnell auszufiihren sind, konnen innerhalb ei-
ner Sekunde eine groe Anzahl von verschiedenen Schleifenantennen analysiert werden.
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3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickelten Formeln

Das heif3t, unter Beriicksichtigung der durch die Zielanwendung eingeschrinkten geo-
metrischen Randbedingungen, z.B. das maximale Abmal, die minimale Spurbahnbreite,
der minimale Spurbahnabstand, u.s.w., konnen sehr schnell alle moglichen Varianten der
Schleifenantennen analysiert werden und dadurch eine oder mehreren Schleifenantennen
gefunden werden, die die Zielinduktivitit liefern (wenn die Randbedingung zu streng ist,
kann es auch passieren, dass keine Schleifenantenne die Zielinduktivitit liefern kann).
Dieser Idee nach wird im Rahmen dieser Arbeit ein Programm namens ,,Coil calculator”
entwickelt, das sowohl die Analyse als auch die Synthese einer Schleifenantenne ermog-
licht. Das Programms wird in Appendix A genau beschrieben.

Eine weitere Anwendung der neuen Formeln liegt in der Optimierung der Performance
eines Transponders. Das soll anhand eines Beispiels erkldart werden. Wie in Abschnitt 2.3
beschrieben wurde, kann die Performance eines Transponders anhand verschiedener Para-
meter charakterisiert werden. Ein sehr wichtiger Parameter ist die Ansprechfeldstédrke. Im
Folgenden wird dieser Parameter als das Optimierungsziel verwendet. Bei der Optimie-
rung wird nach einer minimalen Ansprechfeldstirke gesucht. Da fiir einen Transponder
hiaufig Empfehlung fiir dessen Resonanzfrequenz gibt, entweder von den Transponderchip-
Herstellern oder von den Standardisierungsorganisationen, wird eine Nebenbedingung bei
der Optimierung eingefiihrt: die Resonanzfrequenz von dem zu optimierenden Transpon-
der soll konstant bleiben.

Die Ansprechfeldstiarke kann mit Gleichung (2.30) berechnet werden. Fiir bessere Les-
barkeit wird sie hier erneut gegeben:

2 2
Ug\/(g—% +WRC) + (1- 2L+ £

witoAey s

Hmin =

wobei C = Cic + Cp + Cy.

Die Formel enthilt viele Parameter. Die, die von dem IC abhiéngig sind, werden als gege-
ben betrachtet: Us, R;c, Crc.

U,: die minimale Betriebsspannung des IC’s.

R;c, Cr¢ kennzeichnen die Eingangsimpedanz des IC’s.

Die IC-spezifischen Parameter hingen von dem Hersteller und dem Typen des IC’s ab.
Generell konnen ICs in zwei Kategorien unterteilt werden: der ,,Memory IC” verbraucht
wenig Strom und hat somit einen hoheren Lastwiderstand; der ,,Controller IC” mit nied-
rigerem Lastwiderstand. Die Kapazitit des IC’s kann entsprechend der Zielanwendung
ohne grofen Aufwand variiert werden.

Andere Parameter, nidmlich R, L, Cp, und A.¢y, sind von der Schleifenantenne abhingig
und konnen mit den entwickelten Formeln berechnet werden.

Durch Einsetzen der entwickelten Formeln ergibt sich die Formel fiir die Ansprechfeld-
starke:

Hyin = [ (U, Ric, Cre, Geometrische Parameter der Antenne)

Jetzt kann der Transponder optimiert werden, indem die Anprechfeldstirke berechnet und
nach einem minimalen Wert gesucht wird, wihrend die geometrischen Parameter der An-
tenne und die IC-Parameter variiert werden. Die gesamte Kapazitidt C' wird hier als Tu-
ningparameter verwendet. Das schrinkt die Anwendbarkeit dieser Methode nicht ein, da
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3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickelten Formeln

ein bestimmter Kapazititswert durch zwei Wege erreicht werden kann: entweder kann
der IC-Eingangskapazitit C;c angepasst werden, oder der Tuningkondensator C; kann
angepasst werden, falls C';¢ konstant bleiben soll.

Die Resonanzfrequenz eines Transponders ist in Gleichung (2.25) definiert. Aus der For-
mel ist evident, dass viele Konfigurationen dieselbe Resonanzfrequenz liefern konnen.
Wenn sich die Kapazitit C' andert, kann die Induktivitit L, entsprechend angepasst wer-
den, um die Resonanzfrequenz konstant zu halten. Auch wenn die Kapazitit C' konstant
bleibt, gibt es immer noch viele Schleifenantennen, die trotz unterschiedlicher geome-
trischer Daten die gleiche Induktivitét liefern und somit die Resonanzfrequenz konstant
halten. So ist es z.B. moglich, bei einer gegebenen Schleifenantenne deren dufleres Ab-
mal zu vergroBern und gleichzeitig den Spurbahnabstand zu erhdhen, um die Induktivitéit
konstant zu halten. Dabei ist die Ansprechfeldstidrke jedoch im Allgemeinen anders, weil
Parameter, wie R, C,, A.ss, geometrieabhingig sind und sich somit verindert haben.
Somit ist die Optimierung eines Transponders moglich. Es gibt viele Parameterkombi-
nationen welche zu einer konstanten Resonanzfrequenz fithren konnen, hier wird aller-
dings nur auf die Kombination von Windungszahl und Spurbahnabstand eingegangen,
weil diese Kombination in den meisten Anwendungen variierbar sind (das du3ere Abmal
kann durch die Zielanwendung limitiert werden, der Drahtdurchmesser kann durch die
Herstellungstechnologie auf bestimmte Werte eingeschrinkt werden). Eine Analyse aller
moglichen Kombinationen kann in [51] weitergelesen werden.

In dem folgenden Beispiel besteht ein Transponder aus einem ,,Controller IC” und einer
rechteckigen Schleifenantenne mit rechteckigem Querschnitt. Eine minimale Ansprech-
feldstdarke wird gesucht. Die anderen Bedingungen lauten:

Die Schleifenantenne hat ein dufleres Abmal} von 80 mm x 48 mm. Die Spurbahnbreite
ist 0,2 mm. R;c = 470€). Der Transponder soll eine Resonanzfrequenz von 16 MHz
aufweisen.

Die Kapazitit C'j¢, der Spurbahnabstand ¢ und die Windungszahl N werden als Tuning-
parameter mit folgenden Wertbereichen verwendet:

Cre 1 [19..160] pF.

N :[2..8]

g:10,2..3] mm

Der Optimierungsprozess ist in Abbildung 3.24 dargestellt.

Berechnung von
Tuningparameter Tuningparamter B Berechnung
Startwert A _A_> Resonanzfrequenz von H,,;,
konstant halten

. Plot

Tuningparameter 4
Néchster Wert

Abbildung 3.24: Optimierungsprozess
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3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickelten Formeln

Der Optimierungsprozess ist in Mathcad [15] implementiert. Das Ergebnis ist in Abbil-
dung 3.25 dargestellt.

TERE R LTS N O NS S N N

. : : : : : : : : : N:5
L,80 - -f---vtemrmaemebeet b e e ——N:4

oo [ ——N3
RIS o e o N e o s o o N2

1,70 —

(A/m)

min

H

1,65 —
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1,60 —

1,55 —

T 1 1 11111117111
20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150 160
C..(pF)

(a)
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Abbildung 3.25: Optimierungsergebnis
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3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickelten Formeln

Abbildung 3.25 zeigt die Ansprechfeldstirke in Abhéngigkeit von der Parameterkombi-
nation (Cj¢, g und N), wobei die Werte von Parametern C;¢ und N aus (a) hervorgehen
und g und N aus (b). Aus diesen beiden Kurven ist eindeutig zu erkennen, dass es fiir die-
ses Beispiel eine optimale Konfiguration mit einer minimalen Ansprechfeldstirke gibt:
Crc = 49 pF, g = 2,47 mm und N = 4. Zwischen den Teilkurven gibt es an man-

chen Stellen grof3e Liicken, da dort keine Konfiguration gefunden werden kann, die alle
Nebenbedingungen erfiillt.

Das Optimierungsergebnis ist mit Messungen zu verifizieren. Dafiir sind sieben Konfigu-
rationen aus unterschiedlichen Teilkurven ausgewdhlt, die den Kurvenverlauf kennzeich-
nen konnen. Diese Konfigurationen sind mit roten Punkten in Abbildung 3.26 markiert.

1,85 -

1,80 —--:

1,75 o

(A/m)

1,70 -

min

H

1,65 -

1,60 o -

1,55 -

1t 1t v -1 11 1° 1T 1T 1
20 30 40 50 60 70 80 90 100110120 130140150160
C..(pF)

Abbildung 3.26: Test Konfigurationen

Diese sieben Schleifenantennen wurden von LPKF produziert, um anschlieBend die An-
sprechfeldstérke fiir jeden Transponder zu messen. Dafiir sind die Messvorrichtung (siehe
Abbildung 3.27) und das Messverfahren, die im ISO/IEC Standard 10373-6 [9] definiert
sind, zum Einsatz gekommen. Das Messergebnis wird mit dem berechneten Ergebnis ver-
glichen und ist in Tabelle 3.3 und Abbildung 3.28 dargestellt.
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3.5 Optimierung eines Transponders mit den entwickelten Formeln

Abbildung 3.27: Messvorrichtung

‘ Nr. ‘ N ‘ g (mm) ‘ Gemessene H,,;, (A/m) ‘ Berechnete H,,;,, (A/m) ‘ Fehler (%) ‘

1 6 1,44 1,81 1,80 -0,50
2 5 1,8 1,66 1,63 -1,85
3 4 2,47 1,53 1,54 0,59
4 3 1,22 1,58 1,59 0,61
5 3 2,05 1,59 1,57 -1,67
6 3 2,96 1,64 1,59 -3,17
7 2 1,24 1,78 1,80 1,16
Tabelle 3.3: H,,;, verifiziert mit Messergebnissen
1,85 T
: ; m Gemessene H
1,80 — E """"" """ O Berechnete A | E
8
g MO o o e
< : : : : : : :
Te LG5S e - B Peeeeees Peeeeeeeee R
T : o i i i : :
1,60 oo A S b SRS FORR A
s s : u " i :
. . ' ' O . N
1,55 = demmemeoee S PRRRR e AR SR SO
. . [m] . . N H
. . ! 5 . . .
130 —— | i i | | |
1 2 3 4 5 6 7

Abbildung 3.28: H,,;,: Messung vs. Berechnung
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3.6 Zusammenfassung

Das Ergebnis zeigt deutlich, dass der Kurvenverlauf gut von dem Optimierungsprozess
vorausgesagt wird und demnach eine optimale Schleifenantenne unter den genannten Be-
dingungen gewihlt werden kann.

3.6 Zusammenfassung

Ein HF-RFID-Transponder besteht hauptséichlich aus einem IC und einer Schleifenanten-
ne. Im Allgemeinen wird der IC mit einer Parallelschaltung einer Eingangskapazitit und
eines Lastwiderstands modelliert. In den meisten Fillen kann ein Transponder optimiert
werden, indem eine optimale Schleifenantenne fiir einen gegebenen IC dimensioniert
wird. Daraus resultiert eine hohe Anforderung an prizisen Formeln, um die Parameter
in dem Ersatzschaltbild einer Schleifenantenne berechnen zu konnen.

In diesem Kapitel wurden deshalb verschiedene Modellierungsmethoden beziiglich ihrer
Genauigkeit und Effizienz verglichen. Der Vergleich fiihrt zu einem Verfahren, welches
auf einem geeigneten Formelprototyp und der "curve fitting" Methode basiert. Um For-
melprototypen zu entwickeln, wurde die Schleifenantenne zuerst vereinfacht und dann
theoretisch analysiert. AnschlieBend wurde eine Datenbasis durch Simulationen verschie-
dener Schleifenantennen erschaffen. Auf dieser Datenbasis wurde die "curve fitting" Me-
thode verwendet, um unbekannte Parameter in dem Formelprototyp festzustellen. Die
somit entwickelten Formeln sind einerseits prizise und andererseits einfach zu handha-
ben. Diese beiden Eigenschaften zusammen ermoglichen den effizienten Entwurfsvor-
gang eines Transponders. Zusitzlich konnen die Formeln auch verwendet werden, um
einen Transponder auf bestimmte Eigenschaften zu optimieren. Ein Designbeispiel ist
gegeben, um zu zeigen, wie ein Transponder mit einer minimalen Ansprechfeldstéirke zu
dimensionieren ist. Sowohl die Formeln als auch das Designbeispiel wurden mit Messun-
gen verifiziert. Das Ergebnis bestitigt die hohe Genauigkeit der entwickelten Formeln.
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Kapitel 4

Der Einfluss der Nichtlinearitit des IC’s

In den vorherigen Untersuchungen ist der IC entsprechend dem Stand der Technik mit
einer Parallelschaltung eines Lastwiderstands R;- und einer Kapazitit C'; modelliert.
Kapazitdat und Widerstand haben konstante Werte. Unter dieser Annahme kann eine ge-
eignete Schleifenantenne dimensioniert werden. Die anschliefende Optimierung basiert
ebenfalls auf dem linearen Modell. Wenn ein IC, wie er in [32] beschrieben ist, genau
betrachtet wird, dann lassen sich eine Vielzahl an Halbleiterbauelementen, zum Beispiel
Transistoren, sofort ausmachen. Wegen der Existenz dieser Elemente ist der IC von Na-
tur aus nichtlinear. Das lineare Modell ist nur eine Approximation eines IC’s fiir einen
bestimmten Betriebszustand. Um die Eigenschaften eines Transponders besser zu ken-
nen, soll diese Nichtlinearitit des IC’s untersucht werden. Dieses Kapitel beschiftigt sich
deshalb mit der Analyse der Nichtlinearitit des IC’s und deren Einfluss auf die System-
performance. Fiir die Untersuchung der Eingangsimpedanz eines IC’s wird das verein-
fachte Ersatzschaltbild in Abbildung 4.1 verwendet, wobei die Wechselspannung U, am
Eingang zuerst durch den Briickengleichrichter gleichgerichtet und dann durch den Tief-
passkondensator Cy, geglittert wird. Die DC-Spannung wird dann den Lastwiderstand
R,y s, welcher den Stromverbrauch des IC’s reprisentiert, versorgen.

U,

= Cop :’: Reg

Abbildung 4.1: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines IC’s

4.1 Einfiihrung in nichtlineare Schaltungen

Ein wichtiges Merkmal einer nichtlinearen Schaltung ist, dass das Uberlagerungsprinzip
die Giiltigkeit verliert. Wenn mehrere Anregungen verschiedener Frequenzen existieren,
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4.1 Einfiihrung in nichtlineare Schaltungen

ist es in einer linearen Schaltung moglich, die Anregungen einzeln zu analysieren und
dann zu iiberlagern, um auf die gesamte Anregung zu schlieBen. In einer nichtlinearen
Schaltung sind die Anregungen miteinander verkniipft und die Analyse kann nicht einzeln
durchgefiihrt werden. Dieser Unterschied fiihrt dazu, dass in einer linearen Schaltung das
Antwortsignal die gleiche Frequenz wie das Anregsignal hat, wihrend in einer nichtlinea-
ren Schaltung Signale bei Summen- und Differenzfrequenzen und hoheren harmonischen
Frequenzen generiert werden konnen. Die Erzeugung dieser Frequenzanteile kann anhand
des folgenden Beispiels demonstriert werden.

s @9 4

Nichtlineare
Komponente

Abbildung 4.2: Eine einfache nichtlineare Schaltung

Abbildung 4.2 zeigt eine Schaltung bestehend aus einer nichtlinearen Komponente und
einer Spannungsquelle. Die nichtlineare Komponente besitzt eine durch mathematische
Funktionen darstellbare Kennlinie, die mit Dimensionen behaftete Koeffizienten besit-
zen. Daher ist es zweckmiBig, nichtlineare Kennlinien normiert darzustellen, z.B. I—Il =

\%1
Ohne Beschriankung der Allgemeinheit ist diese Normierung in der folgenden Herleitung
stets vorausgesetzt, so dass die GroBen I, V', R dimensionslos sind.

f (1> Dadurch konnen alle Koeffizienten dimensionslos [31, 53] dargestellt werden.

Die nichtlineare Komponente wird mit der folgenden //V° Charakteristik beschrieben:

[=f(V)=V+V3 @.1)

Nehmen wir an, dass die Anregung nur eine Frequenz hat: V; = Vjcos (wt), durch Ein-
setzen dieser Formel in Gleichung (4.1) kann der Strom / berechnet werden:

. 1_.
I = Vicos (wt) + (Vicos (wt))® = (V1 + ZVf) cos (wt) + Z—lVfcos (3wt) 4.2)

Aus dem Ergebnis ist ersichtlich, dass der Strom Anteile an der Grundfrequenz und der
dritten harmonischen Frequenz hat.

Wenn die Spannungsquelle nicht direkt mit der nichtlinearen Komponente verbunden ist,
sondern durch einen Widerstand mit einem normierten Wert von 1, dann ist das Ergebnis
komplizierter.
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AN—>—
1Q 1

Vs @ 4

Nichtlineare
Komponente

Abbildung 4.3: Nichtlineare Schaltung mit einem Widerstand

Die [/V Charakteristik hat sich nicht gedndert. Durch Verwendung der ,,series conver-
sion” Technik (siehe [22]) kann die Spannung als eine Funktion des Stroms dargestellt
werden:

V=f1'I)=1-1*+3° 12"+ ... (4.3)

Auf dem hinzugefiigten Widerstand ist ein normierter Spannungsabfall 1 x [ = I, so
haben wir fiir die ganze Schaltung die folgende Gleichung:

V=21 -I*+3I° - 121" + ... (4.4)

Durch einen erneuten Einsatz der ,,series conversion” Technik bekommt man:

I = 0.5V, 4 0.0625V2 — 0.0234V? 4+ 0.0117V] + ... (4.5)

Es ist offensichtlich, dass der Strom harmonische Anteile aller ungerader Ordnungen hat.
Diese harmonischen Anteile werden wiederum Spannungsabfille {iber dem Widerstand
erzeugen. Somit hat die Spannung V' iiber der nichtlinearen Komponente auch Anteile
aller ungerader Ordnungen.

Schon diese sehr einfache Schaltung zeigt die Komplexitit einer nichtlinearen Schaltung.
Die unendliche Anzahl von Oberschwingungen macht eine analytische Untersuchung
schwierig. In den letzten Jahrzehnten sind verschiedene Methoden entwickelt worden,
um dieses Problem zu 16sen, die im folgenden Text kurz zusammengefasst sind.

Ein direkter Ansatz verlangt die Messung der Grof3signal S-Parameter von der nichtlinea-
ren Schaltung. Dann werden die S-Parameter in einer normalen linearen Schaltungsana-
lyse verwendet. Damit wird die nichtlineare Schaltung nur durch die S-Parameter repra-
sentiert. Diese Methode versucht die lineare Technik direkt auf ein nichtlineares Problem
anzuwenden und hat deshalb auch nur geringen Erfolg.

Ein anderer Ansatz, der auch aus der linearen Schaltungstheorie stammt, ist die Zeitbe-
reichsanalyse. Die Schaltung wird mit Differenzialgleichungen im Zeitbereich beschrie-
ben und mit Hilfe des Computers wird das Gleichungssystem nummerisch gelost. Die
Stiarke dieser Methode liegt darin, dass es in der Lage ist, eine grole Anzahl von nicht-
linearen Schaltungen zu analysieren, in dem der Zeitschritt fiir die Zielanwendung genii-
gend klein gewidhlt wird. Der Nachteil ist, dass es immens hohe Rechenzeit und -leistung
brauchen kann, wenn die Schaltung eine lange Zeit braucht, um in den stationdren Zustand
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4.1 Einfiihrung in nichtlineare Schaltungen

zu gelangen. Ein weiterer Nachteil der Methode ist, dass sie nicht im Frequenzbereich ar-
beitet.

Fiir die Analyse von nichtlinearen Schaltungen gibt es zusétzlich noch viele Methoden
im Frequenzbereich. Die zwei wichtigsten sind die ,,harmonic-balance”’-Methode und die
Volterra-Reihen-Analyse [53, 34, 81]. Die ,,harmonic-balance”’-Methode wird hauptsich-
lich fiir stark nichtlineare Schaltungen verwendet, die von einem einzigen GrofBsignal
angeregt werden. Diese Methode arbeitet iterativ. Die Grundidee liegt darin, die gan-
ze Schaltung in zwei Teilschaltungen zu unterteilen: eine lineare und eine nichtlineare
Schaltung, wie in Abbildung 4.4 zu sehen ist. Die Spannungen an den Verkniipfungs-
stellen zwischen den beiden Teilschaltungen sind zu untersuchen. Zuerst wird eine Erst-
schitzung von den Spannungen gemacht. Mit den geschiitzten Spannungen werden die
Strome, die in beide Teilschaltungen flieBen, berechnet. Nach dem Kirchhoffschen Kno-
tenpunktsatz ist die Summe der Strome an jedem Knotenpunkt gleich null. Da allerdings
die Spannungen nur Schitzwerte sind, wird hier die Summe der Strome ungleich null
sein. Diese GroBle wird im Folgenden als Fehlervektor dienen. Im néchsten Schritt wird
mit Hilfe verschiedener mathematischer Algorithmen versucht, die geschitzten Spannun-
gen so anzupassen, dass der Fehler kleiner wird. Dieser Schritt wird solange wiederholt,
bis der Fehler unter einem vorgegebenen Grenzwert liegt.

AN
In+1 I, I
o |- B3
vs(t)%mz Zw) 1w N
- 7 [ "I/\
Eingang 203
Lineare + NL,
Teilschaltung 1{2
. Nichtlineare .
. e A ] .
Iyes A Teilschaltung
L T
V() @V n+2 Zi(w) N Vy NLn

Ausgang

Abbildung 4.4: ,,Harmonic balance” Analyse [53]

Die Volterra-Reihen-Analyse bedient einen grundlegend anderen Anwendungsbereich:
schwach ausgesteuerte nichtlineare Schaltungen. Sie beschreibt ein nichtlineares Sys-
tem dhnlich wie die Taylor-Reihe. Der Unterschied liegt darin, dass die Volterra-Reihen-
Analyse auch mit Systemen umgehen kann, die iiber ein Gedéchtnis verfiigen [47]. Das
hei3t, dass der Ausgang des nichtlinearen Systems nicht nur vom Eingang zu einem be-
stimmten Zeitpunkt abhédngt, sondern auch von der vorherigen Zeit. Die Volterra-Reihe
hat die folgende Form [24]:
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N o oo
y(t) = Z/ / ho(t =71, t—7)a(r) - x(m)dr - --dr (4.6)
n=1Y > -

mit

x(t): EingangsgroBe
y(t): Ausgangsgrofie
h(t): Impulsantwort

Da ein HF-RFID-Transponder vom Lesegerit stark ausgesteuert wird, ist die Volterra-
Reihen-Analyse dafiir nicht geeignet und es wird hier nicht weiter auf diese Methode
eingegangen.

Nicht zuletzt gibt es auch Ansitze, welche Messdaten verwenden, um die nichlineare
Schaltung zu charakterisieren. Eine typische Methode ist das ,,Joad/source pull”’-Verfahren.
Bei der ,,Joad pull”’-Messung soll die von dem Messobjekt (auf Englisch: DUT!) gesehene
Lastimpedanz variiert werden, wihrend das Messobjekt vermessen wird. Bei der ,,source
pull”’-Methode wird auf dhnliche Weise verfahren. Dabei wird allerdings statt der Lastim-
pedanz die Quellenimpedanz variiert [56]. Ein typisches System mit zwei automatischen
Tunern ist in Abbildung 4.5 dargestellt.

BIAS
VNA SUPPLY
| |
L J | |
RF BIAS | SOURCE | put H LOAD | | BIAS | | POWER
SOURCE T TUNER TUNER T METER

Abbildung 4.5: Blockdiagramm eines automatischen Tunersystems [55]

Durch Zusammenfassung der wichtigsten Verfahren fiir nichtlineare Schaltungen kann
festgestellt werden, dass ein direkter Einsatz dieser Methoden fiir die analytische Un-
tersuchung des HF-RFID-Transponders nur bedingt geeignet ist. Der Ansatz iiber das
GroBsignal-Ersatzschaltbild ist fiir nichtlineare Bauteile apriori nicht geeignet. Die Ana-
lyse im Zeitbereich, die ,,harmonic-balance”-Analyse und die Volterra-Reihen-Analyse
beanspruchen eine grole Rechenleistung, sind allerdings besser geeignet als die Imple-
mentierung eines Computerprogramms. Die ,,load/source pull”-Methode ist ein reines
Messverfahren. Um das nichtlineare Verhalten des IC’s analytisch zu untersuchen, miis-
sen Anpassungen und Vereinfachungen fiir diese Methoden eingefiihrt werden.

4.2 Analyse im Zeitbereich

Um ein nichtlineares System im Zeitbereich zu analysieren, soll das System im Allgemei-
nen zuerst durch ein differentiales Gleichungssystem beschrieben werden. Dann wird ein

'Device-Under-Test
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4.2 Analyse im Zeitbereich

Zeitschritt ausgewihlt und das Gleichungssystem wird nummerisch gelost. Anschlie3end
wird der Zeitschritt verkleinert. Dies wird wiederholt, bis die Zielgenauigkeit erreicht ist.
Wegen des extrem grofSen Rechenaufwands ist diese Methode nicht unmittelbar fiir eine
analytische Untersuchung des IC’s einsetzbar. Deshalb werden in der folgenden Analyse
einige Vereinfachungen eingefiihrt.

Die Analyse basiert auf dem Ersatzschaltbild aus Abbildung 4.1. Um die Herleitung zu
veranschaulichen, werden die benotigten Spannungen und Strome hinzugefiigt, wie in
Abbildung 4.6 zu sehen ist. Das Ziel ist die Berechnung der Eingangsimpedanz des IC’s
bei der Grundfrequenz unter einer bestimmten Einspeisung us.

-
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Abbildung 4.6: Ersatzschaltbild eines IC’s fiir die Zeitbereichsanalyse

Die Modellierung der Nichtlinearitdten der vier als identisch angenommenen Dioden fiir
die Schaltung erfolgt iiber das in Abbildung 4.7 dargestellte Ersatzschaltbild.

Abbildung 4.7: Modell der Diode

In diesem vereinfachten Ersatzschaltbild besteht die Diode aus einem Widerstand, wel-
cher mit einer nichtlinearen //V° Charakteristik beschrieben ist, und einer parallelen kon-
stanten Kapazitit C'p. Die Formel fiir die Beschreibung des nichtlinearen Widerstands ist
wie folgt:
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4.2 Analyse im Zeitbereich

i(up) = I, <e*’3 - 1) 4.7)

wobel [, der Sittigungssperrstrom ist und n der Emissionskoeffizient ist. Diese beiden
Parameter haben Diode-spezifische Werte. V; ist die Temperaturspannung, eine von der
Diode unabhiéngige Konstante, die etwa 25 mV bei der Zimmertemperatur betragt.

Wegen der Symmetrie der Schaltung gilt:

ip1 = 1p3

Up1 = Ups3

ip2 = 1ip4

Up2 = Up4 (4.8)

Aus dem Kirchhoffschen Maschensatz ergibt sich:

Uz = Up1 + Ujc +UpP3 = Up1 = uz_zuw (4.9)
Uy — upz + upz =0 = Upy = —25HC .
Die Strome in den Dioden kénnen mit Gleichung (4.7) berechnet werden:
ipy = Cpdser 4 1, (e% . 1) = Cp (dw _ dwc) g (eiugfv’f —1
iy = Ot 11, (F 1) = G (e e 1, ()
(4.10)
. . . du2 uw2—uiC —ug—ujC
ZQZZD]._'_ZDQ:CD.E_'—[S <€ mVy —e 2V ) 4.11)
. . . duIC ug=urC —ug2—urC
itc = ip1+ipe = —Cp—C + 1, (¢ 50 4o H0 —2) @)
Aus der Teilschaltung hinter dem Gleichrichter ergibt sich:
. durje | uic
irc = Crp 1 + Res; (4.13)
Der Vergleich von Gleichung (4.12) mit (4.13) fiihrt zu:
d U9 —u —UuU9o—Uu
(Crp+ Cp) =g+ = = 1 (3707 47505 —2) (4.14)

Da die Kapazitit Crp (typischerweise einige nF) viel groBBer als die Kapazitit C'p (typi-
scherweise einige pF) ist, kann die Gleichung weiterhin vereinfacht werden:

dulo urc w2 —u2 —vic
C — ]8 [( 2n-V; 2n»Vt> 2nVy 2} 4.15
TPy + Rors e +e e ( )
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4.2 Analyse im Zeitbereich

Die Erregerspannung us ist als bekannt vorausgesetzt. Somit gibt es in Gleichung (4.15)
nur einen unbekannten Parameter: u ;<. Allerdings kann die Nichtlinearitéit der Schaltung,
wie in dem Beispiel im vorigen Unterabschnitt gezeigt wurde, zu einer unbegrenzten An-
zahl von harmonischen Anteilen fiihren, welche die Losung dieser Gleichung erschweren.
Deshalb soll diese Gleichung weiter vereinfacht werden, indem die Zielanwendung mit
beriicksichtigt wird.

In einem typischen Transponder ist die Zeitkonstante des IC’s deutlich groBer als die
Periode des Betriebssignals. Das bedeutet, dass die Entladung der Kapazitit Crp in Ab-
bildung 4.6 viel langsamer als die Aufladung stattfindet. Somit ist die Spannung iiber der
Kapazitit in einem stationdren Zustand nahezu konstant. Wegen der Gleichrichterfunk-
tion der Schaltung besteht die Spannung u;- aus einer DC-Komponente und harmoni-
schen Anteilen gerader Ordnung 2w, 4w, ... Die Anteile der Spannung u ;- kOnnen somit
wie folgt ausgedriickt werden: u;co = Urcyo , urc2 = Urczcos (2wt + ¢2), urcy =
Urc.a cos (4wt + ¢4), ... Die DC-Komponente stellt den groften Anteil des Signals dar.
Die Amplituden der harmonischen Anteile sind im Vergleich zu der DC-Komponente
deutlich geringer. Deshalb werden die harmonischen Anteile von ;¢ bei einer Berech-
nung der Spannungen in der Schaltung vernachléssigt. Bei der Berechnung der Strome
tiber der Kapazitit C'rp hingegen miissen diese Anteile beriicksichtigt werden, da die
Kapazitiat C'rp relativ groB3 ist und auch kleine harmonische Spannungen relativ grof3e
Strome verursachen konnen. So kann der Strom ;¢ in zwei Teile unterteilt werden:

Der AC-Anteil flieBt durch die Kapazitit: Crp (du” 2 4 duicd | )

dt

Der DC-Anteil flieBt durch den Widerstand: 2 Cfo
Fiir die linke Seite der Gleichung (4.15) ergibt sich:

Urco Crp (duic,2 I dtie 4 i ) o Urco
T ] =

Ress dt dt

> T
+CTP E Ulangkw COS (2kwt + ¢2k + —)
Reff 1 2

(4.16)

Beschreiben wir die Anregerspannung mit uy = Us cos (wt + ¢), dann ergibt sich fiir die
rechte Seite von Gleichung (4.15):

Ug cos(wt+¢) —Uy cos(wt+¢) -Urc,o
]s (6 2n-Vy +e 2n-Vy )6 Ve — 92|,

Die exponentielle Funktion (%) kann wie folgt approximiert werden:

e*cos(0) )+ 2 Z Iy, (2) - cos (k6) 4.17)

hierbei sind I, (z) die modifizierte Bessel-Funktion erster Gattung, z das Argument und
n die Ordnung.

Unter Verwendung der Eigenschaft der modifizierten Bessel-Funktion I (—z) = (—1)" I, (2)
erhalten wir:
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4.2 Analyse im Zeitbereich

Us cos(wt+¢) —Ug cos(wt+¢) U2
e 2n-Vy +e 2n-Vy — ]0
2n -V,

00 U2

)—F2;h€ <2nVZ> cos (k (wt + ¢))

+ Iy (Q;U?/> +221k <2_U€/> cos (k (wt + ¢))
t 1 n- Vi

U, - U.
= 2], (2n -ZVt) +4;I% <2n -QV) cos (2k (wt + ¢))

t

Setzen wir dieses Ergebnis in die rechte Seite von Gleichung (4.15) ein:

Vo )y us gy (L g
I, { [2[0 (2n : Vt) +4;[2k (2n : V}) cos (2k (wt 4+ ¢))| e 2} (4.18)

Vergleichen wir Gleichung (4.16) mit (4.18) fiir DC und harmonische Anteile getrennt:
Vergleich des DC Anteils:

Urco Us V10,0

— = 2] MV — 2 4.19
Refffs 0 2n - V; c ( )

Vergleich der harmonischen Anteile:
-U
21‘9[2’“(2;}72%)6 2"1'\0/{0

U[C’,Qk = Crphkw (4.20)

G =2k¢—3 '

k 1,2, 3...

Mit Hilfe von Gleichung (4.19) kann die DC-Komponente U;c o berechnet werden. We-
gen der Nichtlinearitdt der Gleichung gibt es keine Losung in geschlossener Form. Die
Gleichung kann nummerisch oder graphisch gelost werden, wie im Folgenden gezeigt
wird.

Definieren wir zwei Funktionen:
U
f1(Urcp) = lecf?
Us —Urc,o
f2 (U[C70) = 2]0 <2n'V},> e 2V — 9

Der gesuchte Parameter Ujc o hat einen reellen Wert grofer als 0.

Der Kreuzungspunkt der Kurven f1 und f2 liefert die Losung. Die Kurve f1 ist eine
gerade Linie durch den Koordinatenursprung (0, 0) und steigt streng monoton mit U;c o;
die Kurve f2 fillt streng monoton mit U bis zu dem Grenzwert -2 wenn Urc o gegen
unendlich strebt. Der Startpunkt der Kurve f2 (U;co = 0) hdngt von dem Parameter
U, ab und erreicht den minimalen Wert O wenn U; = 0 ist. Die beiden Kurven sind in
Abbildung 4.8 dargestellt.

-63 -



4.2 Analyse im Zeitbereich
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Abbildung 4.8: Graphischer Losungsweg

Aus der Abbildung wird deutlich, dass f1 und f2 nur einen Kreuzungspunkt haben und
dieser die Losung der Gleichung bildet. Wenn U steigt, wird der Kreuzungspunkt entlang

der Linie f1 nach rechts verschoben, welches eine Vergroerung des Losungswertes Ujc

zur Folge hat.

Wenn jetzt Ujc o bekannt ist, konnen die restlichen harmonischen Anteile mit Gleichung (4.20)
berechnet werden.

Die anderen Parameter, z.B. die vier Diodenspannungen und -strome und 75, konnen ent-
sprechend mit Gleichung (4.9), (4.10) und (4.11) berechnet werden.

Fiir die Berechnung der Eingangsimpedanz Z, wird der Strom 7, gebraucht.

o= Oy g, (¢ _e*mf)
d
= CD%—I—KLIGQ”W ZI% 1( )cos((Qk—l)(wt+¢))
t
du2 —“Vic U2
= Op"2 f 4l I t 421
22 e 1(2n_vt)cos<w P @21)

Aus Gleichung (4.21) ist ersichtlich, dass die Eingangsimpedanz bei der Grundfrequenz
als eine Parallelschaltung der Kapazitit C'p und eines nichtlinearen Widerstands, welcher
durch das folgende Verhiltnis von Strom und Spannung beschrieben ist, gesehen werden
kann:

o (Uy) = 4L - ey, (2 422
Zz,R( 2)— s € t Iy m -V, (4.22)
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Das analytische Ergebnis soll mit Simulationen verifiziert werden. Die Schaltung in Ab-
bildung 4.6 wird mit Agilent ADS [2] simuliert. Der ,,harmonic balance” Solver wird
verwendet.

Als Diode wird der Typ BAR42 verwendet, welcher in [32] in einem Referenzmodell
eines HF-RFID-Transponders verwendet wird. Die Diode hat folgende Parameter:

Sittigungssperrstrom [, = 480,77 - 1076 A

Emissionskoeffizient n = 4,995

Diodenkapazitit C'p = 13 pF

Die anderen in der Schaltung verwendeten Parameter:

Spannung Uy =4V

Widerstand R.¢; = 2000 2

Kapazitit Crp = 3 nF

Das Simulationsergebnis ist zusammen mit dem zuvor berechneten Ergebnis in Tabel-
le 4.1 dargestellt.

’ \ Simuliert Berechnet
Urco (V) 3,164 3,160
Urc2 (V) 0,0087 0,0087
Urca (V) 0,0029 0,0029
Z, () bei 13,56 MHz | 813,0 Q11 13,08 pF | 813,6 Q211 13 pF

Tabelle 4.1: Ergebnis fiir die nichtlineare Analyse durch Simulation und Berechnung

Die gute Ubereinstimmung der simulierten und der berechneten Daten bestitigt die hohe
Genauigkeit dieser Analyse. Es gibt jedoch einige Einschrankungen, welche eine verbrei-
tete Anwendung dieser Methode verhindern. Die erste Einschrinkung liegt darin, dass
der Gleichrichter hier eine symmetrische Struktur hat und damit die Analyse vereinfacht
wird. Bei anderen Strukturen ist eine Vereinfachung nicht immer moglich. Die zweite
Einschrinkung ist, dass die harmonischen Anteile der gleichgerichteten Spannung als
sehr klein angenommen sind. Diese Bedingung ist nicht immer gegeben. Die dritte Ein-
schrinkung liegt in der Einspeisung. In diesem Beispiel liegt ein Eintonsignal an dem Ein-
gang als Anregung. Bei der Einfithrung in nichtlineare Schaltungen im Unterabschnitt 4.1
wurde bereits gezeigt, dass die Spannung am Eingang der nichtlinearen Schaltung eine
unendliche Anzahl von harmonischen Anteilen hat, sobald eine Komponente zwischen
die Anregung und die nichtlineare Teilschaltung geschaltet wird. In einer typischen HF-
RFID-Anwendung wird der IC mit einer Schleifenantenne verbunden und dann durch das
magnetische Feld gespeist. Somit hat die Spannung typischerweise viele harmonische
Anteile am Eingang des IC’s. Gleichung (4.15) wird demnach deutlich komplizierter und
eine manuelle Losung der Gleichung ist kaum moglich.

4.3 ,,Generalized averaging’’ Methode

Mit Hilfe der Zeitbereichsmethode kann eine einfache IC-Schaltung mit hoher Genauig-
keit untersucht werden, allerdings ist es damit nicht moglich, die Parallelschaltung eines
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IC’s und einer Schleifenantenne zu analysieren. Das fiihrt zuerst zu der Frage, ob es not-
wendig ist, bei der Untersuchung des nichtlinearen IC’s die Schleifenantenne mitzube-
riicksichtigen. Aus der vorherigen Analyse ist bekannt, dass an dem IC-Eingang nicht nur
Signale bei der Grundfrequenz, sondern auch bei der harmonischen Schwingungen, exis-
tieren. Der IC hat unterschiedliche Impedanzen bei unterschiedlichen Frequenzen. Die
Impedanz bei der Grundfrequenz ist entscheidend, da nur diese Impedanz vom Lesege-
rit wahrgenommen wird. Es stellt sich also die Frage, ob die Impedanz des IC’s bei der
Grundfrequenz unabhingig von dessen Beschaltung festzustellen ist.

Aus der ,,harmonic balance” Analyse ist bekannt, dass eine Komponente des Stromvektors
durch alle Anteile des Spannungsvektors beeinflusst wird und umgekehrt auch eine Kom-
ponente des Spannungsvektors durch alle Anteile des Stromvektors beeinflusst wird. Das
bedeutet, wenn sich die lineare Teilschaltung dndert, in unserem Fall die Schleifenanten-
ne, wird sich der Strom bei der Grundfrequenz auch dann dndern, wenn die Spannung bei
der Grundfrequenz durch Anpassung der Einspeisung konstant bleibt. Dies hat die Ande-
rung der Impedanz des IC’s bei der Grundfrequenz zur Folge. Deshalb ist es sinnvoll, bei
der Untersuchung der Nichtlinearitit des IC’s die Schleifenantenne mitzuberiicksichtigen.
Ein Ansatz, der den IC zusammen mit der Schleifenantenne behandeln kann, basiert auf

dem Konzept, den Gleichrichter als Black Box mit idealen Eigenschaften zu definieren,
wie es in Abbildung 4.9 zu sehen ist.

—_— I —
iA C(l) l'Dc(l)

Vac(t) vpc(t)

Gleichrichter

Abbildung 4.9: Gleichrichter als Black Box
Die Black Box wird durch die folgende Funktion beschrieben:

upc (1) = |vac (t) | = vac (1) - sgn (vac (1)) , (4.23)
wobei sgn () die sign Funktion ist.

Diese Abstraktion eines realen Gleichrichters hat sowohl Vor- als auch Nachteile. Der
Vorteil ist, dass das modellunabhéngig von der realen Struktur des Gleichrichters ist. So-
mit wird die Einschrinkung auf die Zeitbereichsanalyse vermieden. Der Nachteil ist, dass
durch das ideale Verhalten ein realer Gleichrichter nicht sehr genau nachgebildet werden
kann. Dieser Ansatz wird in [70, 61, 75] fiir die Analyse von Gleichrichtern verwendet
und kann auch fiir die Analyse eines Transponders verwendet werden.

Auf Basis dieses Modells wird in [70] eine Methode namens ,,generalized averaging”
prasentiert. Diese Methode basiert auf der mathematischen Gegebenheit, dass ein Signal
x(t) in dem Intervall (t—7, t] durch eine Fourierreihe (Siehe Gleichung 4.24) beschrieben
werden kann.
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p(t=T+s)=> (), (t) =T+ (4.24)
k

wobei die Summe iiber alle Ganzzahlen k, ws, = 27 /T, s € (0, T ist. Die Parameter
(x), (t) sind komplexe Fourierkoeffizienten, welche durch die folgende Gleichung gege-
ben sind:

T
(), (t) = = / x(t —T + 5) e Thoslt=T+s) g (4.25)
0

In [70] wird zudem beschrieben, wie die Ableitung dieser Koeffizienten nach der Zeit zu
berechnen ist:

% (x), (t) = <%x>k (t) = jkws (z),, (1) (4.26)

Mit dieser Technik kann die Schaltung zuerst im Zeitbereich untersucht werden. Dann
werden die unbekannten Spannungen und Strome mit der Fourierreihe approximiert. Die
Gleichungen fiir jede Ordnung koénnen gleichgesetzt werden. Somit wird ein Gleichungs-
system generiert, welches analytisch gelost werden kann. Da ein Signal mit einer unendli-
chen Reihe dargestellt wird, miissen in der Implementierung Glieder ab einer bestimmten
Ordnung vernachlissigt werden.

Ein Transponder, bestehend aus einer Schleifenantenne und einem IC, ist in Abbildung 4.10
dargestellt. Der Gleichrichter ist mit Gleichung (4.23) beschrieben. Der ohmsche Verlust
eines realen Gleichrichters wird durch den seriellen Widerstand Ry p reprisentiert. Die
drei Parameter, 7, us und u;¢, sind die Zustandsvariablen, welche durch die Approxima-
tion beschrieben werden sollen. Zusitzlich muss noch die Funktion sgn () approximiert
werden. Eine erste Approximation mit iy, us und sgn () in erster Ordnung (Grundwelle)
und u;¢ in zweiter Ordnung (DC und die zweite Harmonische) wurde durchgefiihrt. Das
Ergebnis wurde mit Simulationsergebnissen verglichen. Die schlechte Ubereinstimmung
deutet darauf hin, dass die Ordnung erhoht werden sollte. Im nédchsten Schritt wird des-
halb die dritte Harmonische von iy, us und sgn () mitberiicksichtigt. Auf die Herleitung
wird im Folgenden detailliert eingegangen.
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Abbildung 4.10: Transponder Modell fiir die ,,generalized averaging” Methode

Die Schaltung kann mit den folgenden drei Gleichungen beschrieben werden, welche die
Zustandsvariablen ¢, us und u ;¢ enthalten. Fiir eine bessere Lesbarkeit wird hier auf die
Notation der Zeitabhingigkeit (¢) verzichtet.

dig,

Uqg = RSiL + LSE -+ Uy (427)
urc durc
<R + CTPd—) RTP + Urc = U2SgN (u2) (428)
eff t

duy  [abs (ug) — usc] dus = [ug — uresgn (usg)]
dt Rop dt Rop

Die Variablen in Gleichung (4.27) sind bis zu der dritten Harmonischen beriicksichtigt:

i, =C

sgn (ug) = C (4.29)

<uq>1 = R, <iL>1 + L <jws <iL>1 + % <iL>1> + <U2>1 (4.30)

0= RS <7:L>3 + LS (j?)ws <iL>3 + % <@L>3> + <U2>3 (431)

Gleichung (4.28) ist mit dem DC-Anteil und der zweiten Harmonischen approximiert:

I d
<1 + RTP> (urc)y + RTPCTPd— (urc)y = (uasgn (u2)), (4.32)
eff t

f d
<1 + RTP> (urc)y + RrpCrp (j?ws (urc), + E <UIC>2> = (ugsgn (ug)), (4.33)
eff

Gleichung (4.29) mit der ersten und dritten Harmonischen:

irhy =€ (d tuahy + 5 0y ) + ol = Gwrcsgn wa))) 34
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4.3 ,,Generalized averaging” Methode

<iL>3 = C (j?)ws <U2>3 -+ % <U2>3> —+ RLTP (<U2>3 — <ulcsgn (U2)>3) (435)

Im stationdren Zustand sind alle Fourierkoeffizienten zeitunabhédngig und damit ist die

Ableitung nach der Zeit gleich null. Das Gleichungssystem ergibt sich zu:

s (in)y + Lsjws (in), + (ug),
s <iL>3 + szgws <7:L>3 + <U2>3

R
R

(s (uly = (14 52 ) el
(

Regy
) (urc)y + RrpCrpj2ws (urc),

<uq>1 =

N

i)y = Cliw (ua)y + 5 ({uahy — (wrcsgn (ua)))

(i) = Cj3ws(uz); ((uz)5 — (urcsgn (u2))s) (4.36)

_l’_ -
Rrp

Der Term (zy), kann durch die Faltung berechnet werden:

(wy)e =D (@) (0, (4.37)
Nachdem diese Koeffizienten in das Gleichungssystem (4.36) eingesetzt sind, gibt es nur
noch sechs unbekannte Parameter: (iz),, (ir)3, (U2);, (U2)5, (Urc)qs (Urc),. Das Glei-
chungssystem kann jetzt gelost werden. Da der Losungsvorgang viele mathematische
Zwischenschritte beinhaltet und nicht relevant fiir das Verstindnis dieser Methode ist,
wird hier nur das Endergebnis gezeigt. Da die geschlossene Losung fiir (us), sehr un-
tibersichtlich ist, werden folgende Zwischenterme eingefiihrt:

_ (ug),
Fl o R +jWLs

1 1 . 8 + 8

- +
L
TP Rs+jwsLs 92 Rrp (1+§%f1;_2jwsRTPCTP) 2Ry p (1+§%ﬁ)

F2 = —ijC’ - R

8
3n2RrpRTp (1+%ﬁ+2jwsRTpCTp)

Fy= A

3m2Rrp (1+%}{;) m2Rrp (1+%+2stRTPCTP)
F4 — 4 + 4

3m2Rrp (1+§%{;) 3n2Rrp (1+%ﬁ*2jwsRTPCTP)
Fy = —j3w,C — 5~ — =—L— + - + +

Rrp Rs+3jwsLs 97T2RTP (1+§£) ﬂ-QRTP (1+II§£+2]WSRTPCTP>
eff eff

F6 — 8 o 8

3m2Rrp (1+%) 3m2Rrp <1+%+2jwsRTPCTP)
Fr=— !

972 Rrp (1+§Lf’;>
€
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_ Fy Fy
Ay = FsFr+FyF5
A, = B2ErtFuls

2 F3F74+F4F5

_ __RF
A3 F3F7+F4F5

__ I F5—F3F%
Ay = FsFr+FyF5

_ A4
B; = T

_ A
By = N
Blr =Re {Bl}
Bli=Im{B;}
B2r = Re{B,}
B2i = Im {B,}

<u > __ B2r3-Blr+Blr-B2r2+B2i%-Blr-B2r—Blr-B2r+Blr-B2i>— Blr+B2r?-B2i-Bli— B2i-Bli+B2i3-Bli
2/1 = B2r2.B1r2+Bli2-B2r2+2-B2r-B1r2—2-B1i2-B2r+ B1i2+ B2i2-B1i2+4-B2i-Bli-Blr+ Blr2+ B2i2-B1r2

__ —B2r3.Bli+B2r2-Blr-B2i+Bli-B2r?— B2i?-Bli- B2r+B1i-B2r— Blr-B2i+B2i?- Bli— Bli+ B2i%-Blr
J B2r2.B1r2+ B1i%-B2r?+2- B2r- B1r2—2 B1i%-B2r 1 B1i+ B2i2- B1i2+4-B2i- Bli- Blr+ B1r2+ B2i® B1r?

Durch Einsetzen von (us), in Gleichungssystem (4.36) konnen die anderen unbekannten
Parameter ermittelt werden.

Die Genauigkeit dieses Ansatzes sind durch Simulationen verifiziert worden. Ein Trans-
ponder, der wie in Abbildung 4.10 dargestellt ist, ist mit den folgenden Daten simuliert
worden:

Ry =4,7Q

Ly =3uH

C =20pF

Rrp =117,37Q)

Repy = 1000 Q2

Die Kapazitit Crp ist von O pF zu 1000 pF variiert.

Die Amplitude der berechneten und simulierten Spannung wu, bei der Grundfrequenz ist
in Abbildung 4.11 dargestellt.
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Abbildung 4.11: Amplitude von u9 in Abhéngigkeit von Crp

Aus dem Ergebnis wird ersichtlich, dass die berechneten Werte mit den simulierten Wer-
ten nur fiir C7p mit kleineren Werten gut iibereinstimmen. Bei grolerer C'rp divergieren
die Werte. Nach der Uberpriifung des Konzepts lisst sich dieses Phinomen folgenderma-
Ben erklidren: das Modell des Gleichrichter als Black Box, welche unabhédngig von der
angeschlossenen Impedanz ideal funktioniert, arbeitet unter bestimmten Umstédnden un-
genau. Die Spannungen vor und nach der Black Box, va¢ (t) und vpe (t), werden durch
Simulation fiir eine grofe Kapazitit C'rp ermittelt und in Abbildung 4.12 gezeigt. Die
Diskrepanz der beiden Kurven, vpe (t) und |vac (t)|, zeigt deutlich, dass das Modell
einen realen Gleichrichter mit grofer Kapazitit nicht gut nachbilden kann. Durch die an-
geschlossene Kapazitit hat die nichtlineare Schaltung ein ,,Gedéchtnis”, welches mit der
einfachen Formel vpo (t) = |vac (t) | nicht richtig beschrieben werden kann.
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Abbildung 4.12: vpc (t) vs. vac (t) bei einer groBen Kapazitit Crp

Somit werden Vor- und Nachteil dieses Ansatzes deutlich. Vorteil: der Ansatz arbeitet
unabhiéngig von der Konstruktion des Gleichrichters. Nachteil: der Ansatz ist nur bedingt
einsetzbar, und zwar fiir Schaltungen mit kleiner Kapazitit Crp.

4.4 Matlab-unterstiitzte Schaltungssimulation

Die Einschrinkungen der Methoden zeigen, dass analytische Ansitze fiir die Analyse
nichtlinearer Schaltungen nur begrenzt einsetzbar sind. Deshalb wird fiir die genaue Un-
tersuchung eines Transponders auf die Hilfe eines Simulators zuriickgegriffen. Zusammen
mit den in Kapitel 3 entwickelten Formeln bietet sich ein sehr effizientes Verfahren fiir
die Untersuchung eines Transponders an. Die Analyse der Schleifenantenne, welche im
Allgemeinen durch eine zeitaufwendige EM-Simulation durchgefiihrt wird, wird durch
die Anwendung der entwickelten Formeln ersetzt. Das dadurch gewonnene Ersatzschalt-
bild wird dann in einem Schaltungssimulator mit dem IC-Modell verbunden. Anschlie-
Bend wird die gesamte Schaltung, welche auch den nichtlinearen Teil enthilt, simuliert.
Da eine Schaltungssimulation mit einem heutzutage verfiigbaren Computer sehr schnell
durchgefiihrt werden kann, ist dieses Verfahren sehr effektiv.

Neben traditionellen Schaltungssimulatoren steigt auch das Interesse an einem Neuro-
nalsimulator fiir nichtlineare Untersuchungen. Eine Einleitung in diese Thematik ist in
[83, 82] gegeben. Eine Implementierung dieser Simulationstechnik fiir die Analyse von
RFID-Transpondern ist in [71] beschrieben. Damit das neuronale Modell richtig funktio-
niert, muss es mit vielen Daten trainiert werden. Die Genauigkeit hingt aulerdem noch
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4.4 Matlab-unterstiitzte Schaltungssimulation

stark von der Struktur des Modells ab. Wegen dieser Einschrinkungen wird hier der tra-
ditionelle ,,harmonic balance” Solver fiir die weiteren Untersuchungen gewihlt. Das setzt
jedoch voraus, dass ein IC-Modell zur Verfiigung steht.

Die induzierte Spannung wird durch eine Spannungsquelle u, repréisentiert. Die Schlei-
fenantenne wird mit drei Komponenten modelliert: L,, R, und C;. Die Kapazitit C; hat
einen konstanten Wert von 15 pF. Das Modell des IC’s ist dasselbe wie in der analy-
tischen Untersuchung. Die Amplitude der Spannungsquelle wird so gesteuert, dass die
Grundwelle der Spannung u, eine Amplitude von 4 V hat. Bei dieser Ansteuerung wird
die Impedanz des IC’s simuliert. Das Modell ist in Abbildung 4.13 gegeben.

AW

Rg
D2 DI

L I
C,—=C, Crp L AAA—
Rrp

Uz

AAA
\AAJ

Uy @ Reff

y
y

Abbildung 4.13: Modell fiir die Schaltungssimulation

Wenn sich die Geometrie der Schleifenantenne dndert, miissen auch die Parameter in
dem Ersatzschaltbild gedndert werden. Fiir diesen Zweck wurde ein Matlab Programm
geschrieben, das die Parameter fiir die aktuelle Antenne berechnet, das Simulationsmodell
aktualisiert und dann die Simulation startet. Somit kann die Simulation vollautomatisch
fiir eine vordefinierte Menge von Antennen laufen. Dieser Prozess ist in Abbildung 4.14
illustriert.
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Parameter des o
Erste Ersatzschaltbildes Modell aktualisieren

Antenne i’ —> und »1 Ergebnis

berechnen mit ) )
Simulation starten
Matlab u

Nachste Antenne <

Abbildung 4.14: Matlab unterstiitzte Schaltungssimulation

Basierend auf diesem Prozess wurde die Impedanz des IC’s simuliert. Die angeschlossene
Schleifenantenne hat folgende geometrische Parameter:

AuBeres AbmaB: 72 x 42 mm

Spurbahnbreite: 0,2 mm

Windungszahl: 5

Spurbahnabstand: [0, 6..2] mm mit 0,2 mm Schritt

Das Simulationsergebnis ist in Abbildung 4.15 dargestellt.
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Abbildung 4.15: Simulierte Impedanz

Wie erwartet, hingt die Impedanz von der angeschlossenen Schleifenantenne ab.
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4.5 Verifikation durch Messung

4.5 Verifikation durch Messung

Die Abhingigkeit der Impedanz des IC’s von der angeschlossenen Schleifenantenne soll
durch Messungen verifiziert werden. Acht Schleifenantennen, welche den Antennen in
der Simulation entsprechen, wurden gefertigt. Ein kommerzieller IC ist an die Antennen
angeschlossen. Der Transponder wird mit dem HP 4195A Impedanzmessgerit vermessen.
Zusitzlich wird ein Agilent Infiniium Oszilloskop verwendet, welches am IC-Eingang an-
geschlossen ist und im FFT Modus arbeitet, um sicher zustellen, dass bei allen Messungen
die Grundwelle stets dieselbe Amplitude hat. Das Blockdiagramm ist in Abbildung 4.16
dargestellt.

Tastkopf des
Oszilloskops
Rm M RS
Impedanz- J‘C dBk l %A
messgerat T " L,| |Ls —l'cp Y
. Messspule Schleifenantenne | IC
Kalibrierungs-
ebene

Abbildung 4.16: Blockdiagramm des Messsystems

Die Messmethode ist dhnlich wie bei einer ,,source-pull” Messung. Der Wechsel der
Schleifenantenne dndert die Quellenimpedanz. Die Messung ist in folgende Schritte un-
terteilt:

1. Schleifenantenne in die Aufspannvorrichtung stecken, damit sie mit der Messspule
verkoppelt ist.

2. IC mit der Schleifenantenne verbinden.

3. Ausgangspegel des Impedanzmessgerits justieren, um die vordefinierte Spannungs-
pegel an dem IC-Eingang zu erreichen.

4. 1C entfernen und die O/S/L? Kalibrierung an der Kalibrierungsebene durchfiihren,
wobei die Ausgangspegel des Impedanzmessgerites unveridndert bleiben soll.

5. IC mit der Schleifenantenne verbinden und die Impedanz messen.

6. Schritte 1-4 mit der niachsten Schleifenantenne wiederholen.

2Open/Short/Load [39]
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4.5 Verifikation durch Messung

Bei der Messung war es moglich, eine Amplitude von 1,36 V an dem IC-Eingang fiir alle
acht Konfigurationen zu erzielen. Das Messergebnis ist in Abbildung 4.17 dargestellt.
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Abbildung 4.17: Gemessene IC-Impedanz

Die gemessene Impedanz zeigt einen dhnlichen Kurvenverlauf wie das Simulationsergeb-
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nis. Die Impedanz des IC’s wird tatsidchlich durch die angeschlossene Schleifenantenne
beeinflusst, was wiederum die Dimensionierung der Schleifenantenne beeinflussen kann.
Wie grof3 der Einfluss ist, wird im Folgenden demonstriert.

Nehmen wir an, dass die Resonanzfrequenz der in der Messung untersuchten acht Kon-
figurationen ermittelt werden soll. Wenn man aus einem linearen Modell ausgeht, ist die
Impedanz des IC’s fiir allle Konfigurationen gleich, da die Ansteuerung gleich ist. Als
Beispiel wird hier die erste Impedanz genommen. Aus der Messung ist jedoch ersichtlich,
dass sich die Impedanz dndert. Wenn dieser nichtlineare Effekt beriicksichtigt wird, muss
fiir die Berechnung der Resonanzfrequenz fiir jede Konfiguration die jeweilige gemes-
sene Impedanz verwendet werden. Die berechneten Resonanzfrequenzen fiir das lineare
und nichtlineare Modell wird in Abbildung 4.18 verglichen.

17,0

—#— Nichtlinear

16,5 —

16,0 -
15,5 —
15,0 -
14,5 <
14,0 o
13,5 -

Resonanzfrequenz (MHz)

13,0 —

12,5 —

0,6 0,8 1,0 1,2 1,4 1,6 1,8 2,0
Spurbahnabstand (mm)

Abbildung 4.18: Vergleich der Resonanzfrequenzen mit und ohne Beriicksichtigung des
nichtlinearen Effekts

Die Diskrepanz der beiden Kurven zeigt den deutlichen Einfluss des nichtlinearen IC’s.
Um einen Transponder optimal zu dimensionieren, muss die Nichtlinearitit beriicksichtigt
werden.

4.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wird die Modellierung eines IC’s untersucht. Fiir eine bestimmte An-
steuerungspegel wird ein IC im Allgemeinen als eine Parallelschaltung einer Kapazitit
und eines Widerstands mit konstanten Werten betrachtet. Durch die Einbeziehung der
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nichtlinearen Eigenschaft des IC’s in die Analyse wird gezeigt, dass die Impedanz aller-
dings auch von der Beschaltung abhéngig ist. Ein typisches Front-End eines IC’s wird
analysiert. Verschiedene Ansdtze im Zeit- und Frequenzbereich werden dargestellt und
untersucht und die jeweiligen Vor- und Nachteile werden aufgezeigt. Da diese Metho-
den fiir die Analyse des HF-RFID-Transponders nur bedingt einsetzbar sind, wird ein
Verfahren basierend auf einer Matlab unterstiitzten Schaltungssimulation entwickelt. Mit
diesem Verfahren wurden acht Transponder untersucht und die Ergebnisse mit Messungen
verifiziert. Die Abhéngigkeit der IC-Impedanz von der angeschlossenen Schleifenantenne
bestitigt das Ergebnis der analytischen Untersuchungen und zeigt, dass ein Transponder
besser dimensioniert werden kann, wenn der nichtlineare Effekt bei dem Designprozess
mitberiicksichtigt wird.
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Kapitel 5

Resonanzfrequenz-Messverfahren

Im Allgemeinen wird ein Transponder so konstruiert, dass der IC und die Schleifenan-
tenne einen Resonanzkreis bilden, dessen Resonanzfrequenz sich in der Nidhe der Be-
triebsfrequenz des Lesegerits befindet. Durch das Resonanzverhalten ist eine erhohte In-
duktionsspannung zu erwarten, die als Versorgungsspannung fiir den Transponder dient.
Somit hat die Resonanzfrequenz des Transponders einen starken Einflul auf die Perfor-
mance des Gesamtsystems und wird deshalb in industriellen Anwendungen héufig zur
Transpondercharakterisierung verwendet. In diesem Kapitel werden Messmethoden fiir
die Ermittlung der Resonanzfrequenz eines Transponders analysiert.

Eine geeignete Definition fiir die Resonanzfrequenz eines Transponders ist in Abschnitt 2.3.1
gegeben und entsprechend dazu wird eine Formel zur Berechnung der Resonanzfrequenz
hergeleitet. In diesem Kapitel werden zunichst zwei in der Industrie etablierte Messme-
thoden analysiert, um zu priifen, wie gut sie die in der Definition vorgegebene Resonanz-
frequenz wiedergeben konnen. Um nicht auf vektoriell messenden Impedanzanalysatoren
angewiesen zu sein, wird anschlieBend die neuartige Ubertragungsfunktion-Methode ent-
wickelt, die mit skalaren Messgeridten auskommt. All diese Methoden basieren auf einem
linearen Modell des IC’s. Auf Basis von Simulationen wird gezeigt, dass das nichtlineare
Verhalten des Transponder-IC’s die Genauigkeit des Verfahrens beeintrichtigt. Um diesen
Effekt zu beheben, wird die neu entwickelte ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode
eingefiihrt. Eine Messung bestitigt die Qualitit des neuen Ansatzes.

5.1 Bekannte Methoden

Eine in der Industrie hdufig verwendete Methode, welche in [32] beschrieben wird, ba-
siert auf der Messung des Realteils einer verkoppelten Impedanz, wie in Abbildung 5.1
dargestellt wird.
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Impedanz- U .
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Abbildung 5.1: Re { Z}-Messmethode

Eine Messspule, die mit einem Impedanzmessgerit verbunden ist, wird mit einem Trans-
ponder magnetisch verkoppelt. Die verkoppelte Impedanz Z, welche eine transformierte
Impedanz des Transponders darstellt, wird gemessen. Die Impedanz der Messspule selbst
wird durch short-Kompensation [40] eliminiert. Als Resonanzfrequenz wird die Frequenz
betrachtet, bei der der Realteil von Z das Maximum erreicht. Deshalb wird diese Methode
im Folgenden als Re {Z }-Messmethode bezeichnet. Die mit dieser Methode gemessene
Resonanzfrequenz kann auf Basis des Ersatzschaltbildes (siehe Abbildung 5.1) analytisch
hergeleitet werden.

—jwM1I
L= (5.1)
s T+ Jwls + JoC+
2M2
U, = jwLapl, + jwMI, = I, | jwL, + - : (5.2)
RS + jOJLS + —
]wC-‘rm
Die verkoppelte Impedanz Z:
2M2
Z= 1 (5.3)
s T Jwhs + e
Daraus ergibt sich der Realteil von Z:
2M2 1+1§T§C QCZR
w Rro +w s
Re{Z} = (5.4)

2 2
14+ B —w2L,C) +w? (-2 +CR,
RIC’ RIC

Die zu dem Maximum von Re {Z} fithrende Frequenz kann durch die Losung der Glei-
chung -LRe {Z} = 0 ermittelt werden. Sie wird mit Hilfe von Maple [14] geldst.

RIC\/C~F1 [2:C-R2-R%,+C R Ric+C- Ry R3 + (Ric + Ro) V]
2. C? R L, R, —C° Rip R+ C-Rop- L2

(5.5

mit
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Fi=2-L,-C-Ry-Ric—C? R} Ric+ L?

Fy=C*R2R}+C? R3R3 42 Ry Ly C-R3+2-R% Ly-C- R+ R3- L+ Ry LR,
Da diese Losung zu komplex fiir eine direkte Interpretation ist, wird sie mit den folgenden
zwei Bedingungen vereinfacht:

R, < wLy

R, < Ric

Diese zwei Bedingungen geben an, dass der ohmsche Widerstand einer Schleifenantenne
viel kleiner als ihre Reaktanz und der Lastwiderstand eines IC’s ist. Fiir industrielle RFID-
Anwendungen ist das im Allgemeinen giiltig.

Gleichung 5.4 wird vereinfacht:

P (e + R,
Re{Z} =~

— W2L.CV? 2(Ls 4 ?
(1 =w?L,C)" +w? (7% + OR,

AN (s 4 PCR)
1c

~ - (5.6)
1 —2w2L,C + w? o + wiC? L2
IC
Die Losung fiir %Re {Z} =0ist:
CLsX5 (RR2.C+ X
3

mit

Xy, =+/L2R}, + R2R}C?*+ 2R R3-.L;C — RyL2R;c

Xy = LsRic + 2R R?.C — LR,

X3 = LECRIC + ZRSR%CLSCQ — CL?RS

Unter Verwendung der Bedingung Ry, < R;c kann die Losung weiterhin vereinfacht
werden.

X, ~ LyRic + R,R?,C

Xo~ L,Ric +2R,R3.C

X3~ L,C (LSR[C + 2R3R%CC)

Durch Einsetzen dieser Terme in Gleichung 5.7 ergibt sich:

o VCLs (LRic + 2R, R} C) (R RicC + L Ric + R R7cC) 1 5.8)
L,C (LsRic +2R,R2,0) VL,.C

Der Vergleich mit der definierten Resonanzfrequenz in Gleichung 2.25 zeigt, dass mit der
Re {Z}-Methode eine hohe Genauigkeit erreicht wird.

Ein Beispiel mit typischen Daten soll das veranschaulichen. Die Resonanzfrequenz, je-
weils nach der Definition und nach der Re {Z }-Methode, wird fiir einen Transponder mit
den folgenden Daten berechnet:
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5.1 Bekannte Methoden

R, =3Q; Ly =3 uH; C' = 33 pF

fres(nach der Definition) fres(Re{Z}-Methode) | rel. Diff.
(MHz) (MHz) (%)
Ric = 5009 16,044 16,068 0,15
Ric = 5000¢2 16,000 16,003 0,02

Tabelle 5.1: Vergleich der Resonanzfrequenzen

Die gute Ubereinstimmung der Werte bestitigt die hohe Genauigkeit der Re { Z }-Methode.

Eine andere Messmethode, die auch in der Industrie Anwendung findet, ist das Rausch-
messverfahren. Der Messaufbau ist in Abbildung 5.2 dargestellt.

Transponder L/
/ / A

Ql
[——

Spektrum 2
/ Analysator /fs

FS300

Messspule L,,

<
// v

k3

Rausch-
generator
Agilent 33250A

Az
N ke

Sendespule L

Abbildung 5.2: Aufbau des Rauschmessverfahrens [19]

Der Rauschgenerator erzeugt ein Rauschsignal, welches den zu messenden Frequenzbe-
reich abdeckt. Das Rauschsignal wird durch die verkoppelte Anordnung der Sendespule
und der Messspule von dem Spektrumanalysator erfasst. Der iiber der Messspule posi-
tionierte Transponder beeinflusst das libertragende Signal, so dass durch das empfangene
Signal auf die Resonanzfrequenz des Transponders geschlossen werden kann. Gemal
diesem Verfahren ist die Resonazfrequenz die Frequenz, an der das empfangene Signal
maximal wird.

Das Ersatzschaltbild des Aufbaus ist in Abbildung 5.3 gegeben.
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5.2 Ubertragungsfunktion-Methode

Abbildung 5.3: Ersatzschaltbild des Rauschmessverfahrens

In diesem Aufbau sind drei Spulen miteinander verkoppelt. Die Frequenz, an der das emp-
fangene Signal maximal wird, kann zwar analytisch hergeleitet werden, allerdings ist das
Ergebnis so kompliziert, dass kein Vergleich mit der definierten Resonanzfrequenz mog-
lich ist. Deshalb wird hier auf die genaue Angabe der langen Losung verzichtet. Aus der
Losung ist jedoch erkennbar, dass die so gemessene Resonanzfrequenz von allen Kopp-
lungskoeffizienten abhédngig ist. Auch in [66] wird diese Abhidngigkeit bestitigt. Im Ge-
gensatz dazu ist die mit der Re {Z }-Methode gemessene Resonanzfrequenz unabhéngig
von dem Kopplungskoeffizienten in der Messanordnung, welches einen grolen Vorteil be-
ziiglich der Genauigkeit und Wiederholbarkeit darstellt. Deswegen wird in den folgenden
Untersuchungen die Re { Z }-Methode als Referenzmethode bevorzugt verwendet.

5.2 Ubertragungsfunktion-Methode

5.2.1 Theoretische Analyse

Die Re {Z}-Methode setzt ein vektoriell messendes Gerit voraus, welches in der Indus-
trie, insbesondere bei kleineren Unternehmen, nicht immer verfiigbar ist. Aus diesem
Grund wird im Folgenden ein neuartiges Verfahren vorgestellt, das mit skalaren Messge-
riten auskommt. Da Transponder ein Resonanzverhalten besitzen, kann davon ausgegan-
gen werden, dass die Ubertragungsfunktion zweier Spulen, die durch einen dazwischen
gelegten Transponder indirekt verkoppelt sind, Information iiber die Resonanzfrequenz
des Transponders besitzt. Das Prinzip eines Wobbelmessplatzes kann verwendet werden,
um die Ubertragungsfunktion mit skalaren Messgeriiten zu messen. Diese Methode ist in
dem folgenden Text als die Ubertragungsfunktion-Methode bezeichnet.
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5.2.1 Theoretische Analyse

Sendespule <———___————>— Signal-
generator
Transponder | |
Messspule < > Oszilloskop

Abbildung 5.4: Ubertragungsfunktion-Methode

Der Aufbau der Ubertragungsfunktion-Methode ist in Abbildung 5.4 illustriert. Das Mess-
system besteht aus einer Sendespule, einer Messspule, einem Transponder, einem Signal-
generator und einem Oszilloskop, welches die FFT des Signals berechnen kann. Die Sen-
despule und die Messspule sind so weit auseinander positioniert, dass die Kopplung zwi-
schen den beiden Spulen vernachléssigbar ist. Der Signalgenerator erzeugt ein Signal,
welches den zu messenden Frequenzbereich abtastet. Unter der Verwendung der FFT
Funktion wird die Amplitude der Spannung iiber die Messspule gezeigt.

Das Ersatzschaltbild ist in Abbildung 5.5 gegeben.

Messspule

Transponder

_—C %R[C

Sendespule

Abbildung 5.5: Ersatzschaltbild der Ubertragungsfunktion-Methode

Wegen der Konstruktion des Messaufbaus kann das System fiir eine analytische Herlei-
tung wie folgt vereinfacht werden:

Der ohmsche Widerstand der Schleifenantenne des Transponders ist vernachlissigt.
Die Kopplung zwischen der Sendespule und der Messspule ist vernachléssigt.

Die Riickwirkung der Sekundérspule auf die Primirspule ist vernachldssigt, da die Kopp-
lungen M; und M, klein sind.

Unter Verwendung dieser Vereinfachungen kann die Resonanzfrequenz hergeleitet wer-
den.

Der Strom in der Sendespule:

U
] =— (5.9)
T R+ jwLs
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5.2.2 Verifikation durch Messung

Der Strom im Transponder:

WM I,
[— I (5.10)

Jwly + ]—1—0+R
e

Die gemessene Spannung an der Messspule:

R;

U =joMol ———
- Je Q_Ri—FjWLm

(5.11)
Aus der Gleichung ist ersichtlich, dass die gemessene Spannung von dem inneren Wider-
stand des Messgerits und der Induktivitit der Sende- und Messspule abhéngig ist. Um
dieses Problem zu 16sen, wird das System so dimensioniert, dass die Reaktanz der Spulen
viel groBer als der innere Widerstand des Messgeriits ist. Dann ergibt sich die gemessene
Spannung:

u, =k 7 ! (5.12)
Jw 1+WCTIC

M1 M>R;U

—1 ein von w unabhingiger konstanter Parameter ist.

wobel k = T Iml.

1+ (MCR10)2

U, | =k (5.13)
VBl + w2 Ly + CRE, (w2CLy — 1)
Durch Losen der Gleichung =L |U, | = 0 ergibt sich:
1 Ly Ly
es = ——— | /142 - 5.14

Fiir typische Transponder ist der Term QW viel kleiner als 1, somit kann die mathema-
tische Regel v/1 + 2z ~ 1 + § bei v < 1 verwendet werden.

L |
Wres \/_Ll \/ GR%C T OR,  VL.C

Die analytische Herleitung zeigt, dass die mit der Ubertragungsfunktion-Methode gemes-
sene Resonanzfrequenz mit der definierten Resonanzfrequenz gut iibereinstimmt.

(5.15)

5.2.2 Verifikation durch Messung

Fiir die Ubertragungsfunktion-Methode werden zwei Spulen benétigt: die Sende- und die
Messspule. Diese beiden Spulen sollen weit auseinander positioniert werden. Um einen
stabilen Aufbau zu gewihrleisten, wird eine Messplatine gefertigt (sieche Abbildung 5.6).
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5.2.2 Verifikation durch Messung

Abbildung 5.6: Messplatine

Zusitzlich werden zwei SMD Induktivititen hinzugefiigt, damit die Bedingung, dass die
Reaktanz der Spule viel groB3er als der innere Widerstand des Messgeriits ist, erfiillt wird.

Mit Hilfe dieser Messplatine werden die folgenden Messungen durchgefiihrt. Das kom-
plette Messsystem ist in Abbildung 5.7 dargestellt.

Signal-

Oszilloskop Messplatine generator

Abbildung 5.7: Das Messsystem

Zwei Schleifenantennen wurden vermessen.

Testantenne 1:

L, = 1.468 uH; C =67.4 pF; R, =5560 ).

Testantenne 2:

L, = 4.145 pH; C =23.87 pF; R, =2200 (2.

Beiden Antennen sind vorher mit der Referenzmethode, der Re {Z }-Methode gemessen
worden. Die Resonanzfrequenz beider Spulen liegt bei 16 MHz. Das Ergebnis der an-

schlieBenden Messung mit der Ubertragungsfunktion-Methode ist in Abbildung 5.8 und
5.9 dargestellt.
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0 0lcia] x| T o))

YT | Scales

A—(f1)= 16.0000 MHz  -26.90 dBm

Abbildung 5.8: Testantenne 1

YETCN| Scales

A—I(f1)=_16.0000 MHz

Abbildung 5.9: Testantenne 2

Mit der Marker Funktion kann ausgelesen werden, dass die Resonanz nach der Ubertragungs-
funktion-Methode fiir beiden Testantennen auch bei 16 MHz liegen. Das bestitigt die
Genauigkeit der Methode.

Ein weiterer Vorteil der Ubertragungsfunktion-Methode liegt darin, dass die Methode
auch mit anderen Messgeriten, z.B. einem skalaren Netzwerkanalysator, durchgefiihrt
werden kann.

Um dies zu zeigen, wurde die Testantenne 2 mit dem skalaren Netzwerkanalysator HP3589A
gemessen. Der Aufbau ist in Abbildung 5.10 dargestellt.
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Messplatine

Skalarer Netzwerkanalysator

Abbildung 5.10: Ubertragungsfunktion-Methode mit HP3589A

Das Messergebnis:

Amplitude (dB)

Frequenz (MHz)

Abbildung 5.11: Messergebnis mit HP3589A

Wie erwartet liegt auch hier die Resonanzfrequenz bei 16 MHz.

-89 -



5.3 Einfluss des nichtlinearen IC’s

5.3 Einfluss des nichtlinearen IC’s

5.3.1 GroBsignalsweep

Die in den obigen Abschnitten behandelten Messmethoden wurden analytisch untersucht
und mit Messungen verifiziert. Sowohl die Re {Z}-Methode als auch die Ubertragungs-
funktion-Methode sind gut geeignet fiir die Ermittlung der Resonanzfrequenz eines Trans-
ponders. Allerdings basieren die bisherigen Untersuchungen auf einem linearen IC-Modell.
Die Nichtlinearitidt des IC’s wurde demnach nicht beriicksichtigt. In den folgenden Unter-
suchungen wird der Einfluss der Nichtlinearitit erforscht.

Bei den bisherigen Messmethoden erfolgt die Erzeugung der Messkurve durch einen Si-
gnalsweep, welcher gleichzeitig den Transponder versorgt. Dies wird hier als GrofBsi-
gnalsweep bezeichnet. Es besteht allerdings auch die Moglichkeit, die Messkurve durch
einen Kleinsignalsweep zu generieren, wihrend ein zusitzliches Grof3signal von 13,56
MHz die Versorgung gewihrleistet. Diese Variante wird in dieser Arbeit Kleinsignals-
weep genannt. In diesem Unterabschnitt soll der erste Fall betrachtet werden.

Ein wesentlicher Nachteil des Grof3signalsweeps liegt darin, dass es ICs gibt, bei denen
die Messmethode nicht angewendet werden kann, da diese ICs Signale bei Frequenzen
ungleich 13,56 MHz als Manipulationsversuche betrachten und sich als Folge automatisch
riicksetzen.

Ein anderes Problem ist, dass der IC wihrend des Sweeps von Signalen mit unterschied-
lichen Frequenzen und Amplituden angesteuert werden. Das fiihrt dazu, dass jeder Punkt
auf der Messkurve einem anderen Betriebszustand und somit einer anderen Impedanz
entspricht. So enthélt die Kurve keine eindeutige Information iiber den IC in einem be-
stimmten Betriebszustand, was allerdings das Messziel darstellt.

Das IC-Modell in Abbildung 5.12 wird mit einer Zener-Diode Z3VO0 erweitert, welche

bei der Feststellung des Betriebszustandes hilft. Die Diode hat eine Durchbruchspannung
von 3,0 V.

Nl [N

BAR42 BARA42

o

BAR42 | BAR42

=Crp BRC3VO0 %RLM

Abbildung 5.12: IC-Modell mit Zener Diode

Das Gesamtmodell des Transponders besteht aus einer Induktivitdt von 3 uH, dem IC-
Modell und einer Kapazitit von 27 pF.

Um die Re {Z}-Methode zu simulieren, werden eine Messspule und eine Spannungsquel-
le hinzugefiigt.
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5.3.1 GroBsignalsweep

Anfinglich hat das Sweepsignal eine kleine Amplitude, was aus Abbildung 5.13 deutlich
zu erkennen ist.

3,0

Upe (V)

0,5

| | | |
10 12 14 16 18 20
Frequenz (MHz)

Abbildung 5.13: DC Spannung iiber die Zener Diode bei kleiner Aussteuerung

Der Kurvenverlauf zeigt deutlich, dass die Spannung beim Eingang des IC’s wihrend des
Sweeps stark variiert, von etwa 1 V zu 3 V. Somit ist eine Anderung der IC-Impedanz
zu erwarten. Um dies zu verifizieren, wird die Eingangsimpedanz des IC’s durch den
Simulator berechnet. Auf Basis des bisher verwendeten Ersatzschaltbildes konnen die

beiden Parameter R;- und Cj- berechnet werden, die in Abbildung 5.14 und 5.15 zu
sehen sind.
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Abbildung 5.15: C;¢

Wie erwartet d@ndert sich die Impedanz des IC’s wihrend des Sweeps. Da der Transponder
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5.3.1 GroBsignalsweep

bei einer festen Betriebsfrequenz von 13,56 MHz arbeitet, spielt nur die Impedanz bei
dieser Frequenz eine Rolle. Aus der Abbildung lassen sich die Werte

R;c = 841 Qund Cj¢ = 11, 33 pF ermitteln.
Somit ergibt sich die Resonanzfrequenz nach der Definition:

111 1
= = — — 14,84 MH 5.16
Jree = 5\ T 2%\/3uH- (27pF + 11, 33 pF) z (5.16)

Aus der Impedanzkurve in Abbildung 5.16 wird ersichtlich, dass die Re {Z}-Methode
eine Resonanzfrequenz von 15,05 MHz ausgibt. Der Unterschied zur definierten Reso-
nanzfrequenz betrigt 0,21 MHz.

o5 4 [=1805MHz G

Re{Z} (Ohm)

10 12 14 16 18 20
Frequenz (MHz)

Abbildung 5.16: Simulierte Re { Z}-Kurve bei kleiner Aussteuerung

Wenn der Signalpegel erhoht wird, wird das nichtlineare Verhalten des IC’s deutlicher.
Die DC-Spannung in Abbildung 5.17 zeigt deutlich, dass die Zener-Diode bereits im
Durchbruchsbereich arbeitet.
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2,95

2,90 —
2,85 —
2,80 —

2,75 —-

Upc(V)

2,70 —-
2,65 —

2,60 —

2,55 —

10 12 14 16 18 20
Frequenz (MHz)

Abbildung 5.17: DC-Spannung iiber der Zener-Diode bei grofer Aussteuerung
In diesem Fall hat der IC eine Impedanz (bei 13,56 MHz):

R[c = 442, 67 €2 und CIC = 15, 43 pF
Die Resonanzfrequenz nach der Definition ist:

111 1
s = | = — — 14,11 MH 5.17
Jree = 5\ T 271'\/3 uH - (27pF + 15, 43 pF) “ .17

Die Re {Z}-Kurve in Abbildung 5.18 hat das Maximum bei 14,85 MHz.

-94 -



5.3.2 Kleinsignalsweep
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Abbildung 5.18: Simulierte Re {Z}-Kurve bei groBer Aussteuerung

Der Unterschied zwischen den beiden Resonanzfrequenzen betrdgt 0,74 MHz, da der
nichtlineare Effekt bei groer Aussteuerung deutlicher wird.

5.3.2 Kleinsignalsweep

In dem vorherigen Unterabschnitt wurde der Einfluss der Nichtlinearitit auf die Messung
der Resonanzfrequenz bei einem GrofBsignalsweep analysiert. Um das Problem umzuge-
hen, wird in diesem Abschnitt ein anderer Ansatz, ndmlich durch ein Kleinsignalsweep
die Messkurve zu erzeugen und durch ein zusitzliches Ansteuerungssignal von 13,56
MHz den Transponder zu versorgen, analysiert. Das Konzept basiert auf den folgenden
Ideen: das Sweepsignal hat gegeniiber dem Ansteuerungssignal eine deutlich geringere
Amplitude, somit ist dessen Einfluss auf den Betriebszustand des Transponders gering.
Das Ansteuerungssignal dient zur Versorgung des Transponders, somit kann es eine feste
Frequenz (13,56 MHz) haben, welches einerseits zu einem festen Betriebszustand fiihrt
und andererseits vom IC nicht als Manipulationssignale betrachtet wird.

Da es zwei Signale gibt, muss es moglich sein, diese auch in der Auswertung zu trennen.
Als Messmethode bietet sich die Ubertragungsfunktion-Methode an, da die Auswertung
im FFT-Modus erfolgt und das feste Ansteuerungssignal bei 13,56 MHz leicht auszufil-
tern ist. In Abbildung 5.19 wird die Ubertragungsfunktion-Methode mit einem zusétzli-
chen Versorgungssignal erweitert.
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Signalgenerator |
Kleinsignalsweep Signalgenerator
13,56 MHz

Abbildung 5.19: Ubertragungsfunktion-Methode mit einem zusitzlichen Ansteuerungssi-
gnal

Der Messaufbau basiert auf dem Testaufbau fiir Lesegerite, der in ISO/IEC 10373-6 [9]
definiert ist. Mit diesem Aufbau kann die magnetische Feldstirke durch Messung der
Spannung an der Kalibrierspule ermittelt werden, damit der Transponder in einem vor-
definierten Zustand, in diesem Fall unter einer vordefinierten magnetischen Feldstirke,
gemessen werden kann.

Wihrend der Messungen lief3 sich ein unerwartetes Phinomen beobachten: die gemesse-
ne Resonanzfrequenz versucht der Frequenz des Ansteuerungssignals zu folgen. Dies lief3
sich auch durch Simulationen bestitigen. Wihrend die Amplitude der Grundwelle an dem
IC-Eingang konstant gehalten wird, wird die Resonanzfrequenz simuliert, wobei die Fre-
quenz des Ansteuerungssignals variiert wird. Aus Abbildung 5.20 ist eine Abhédngigkeit
der Resonanzfrequenz von der Frequenz des Ansteuerungssignals deutlich zu erkennen.
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fl"c)s sim (MHZ)

£ (MHz)

power

Abbildung 5.20: Simulierte Resonanzfrequenz in Abhéngigkeit des Ansteuerungssignals

Eine genaue analytische Ableitung dieser Abhédngigkeit ist wegen der Komplexitit die-
ser nichtlinearen Schaltung sehr schwierig, allerdings kann es mit Hilfe der ,,impedance
mapping”’-Methode (siehe [75]) erklidrt werden.

In dem gesamten Aufbau gibt es zwei Signale: ein Grof3signal U

U power eI einer festen
Frequenz und ein Sweepsignal U, .., mit einer sehr kleinen Amplitude. Das System ist
in Abbildung 5.21 modelliert.

Rrp

U\'Wc‘e 69 - ’ <
I Zae(s) Gleichrichter Zae(s) Crp 2 Rias

= =

l_/pawer @

Tiefpass

Abbildung 5.21: Ersatzschaltbild des Messaufbaus

In diesem Ersatzschaltbild sind zwei Impedanzen definiert. Mit Z . (s) ist die Impedanz
der Teilschaltung hinter dem Gleichrichter gekennzeichnet und mit Z,,_ (s) die vor dem
Gleichrichter. Fiir die kombinierte Ansteuerung mit einem Grof3signal und einem Klein-
signal gilt gemiB [75] das folgende Verhéltnis zwischen Z . (s) und Z,,. (s):
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5.4 ,,Unloaded-loaded” Kombinationsmethode

271 1 117!
Lo (8) = % {— + —+ —} (5.18)

mit
fr+ Frequenz des GrofBsignals
fs: Frequenz des Sweepsignals

Zl — ch (3 —+ j271'f7~) = Rrp + jQTr(fs‘f‘fr)CTP"'_ﬁ

Zy= Ly (S - j2ﬂ-f7") = Rrp + jQW(fS*fr)éTP+R y
L
Zy= 2, (0) = Rep + Rias

Gleichung (5.18) besteht aus einem Faktor %2 und einer Parallelschaltung von drei Im-
pedanzen Z,, Z, und Z,. Diese Impedanzen sind die Impedanz der Teilschaltung nach
dem Gleichrichter evaluiert bei je einer von drei verschiedenen Frequenzen. Durch Par-
allelschaltung dieser Impedanzen und die Multiplikation mit dem Faktor wird die Ein-
gangsimpedanz fiir das Sweepsignal Z . (s) berechnet.

ast

* Z, wird bei der Frequenz f; + f, berechnet. Diese Frequenz ist circa doppelt so
grof} wie die Betriebsfrequenz. Die Kapazitit im Tiefpassfilter soll dieses Signal
kurzschlieBen und somit ergibt sich Z ;. (s + j27f,.) = Rrp.

* Z, wird bei der Frequenz f; — f, berechnet. Diese Impedanz hingt davon ab, wie
nah die Frequenzen f; und f, beieinander liegen. Die Impedanz steigt, wenn sich
diese Frequenzen ndhern. Ein Maximum von Rpp + Ry, wird erreicht, wenn

fs:fr-

» Z,istkonstant mit Z,;,. (0) = Ryp + Rpas:-

Da Z, und Z, wihrend des Sweeps fast konstant bleiben, hat nur die zweite Impedanz
einen entscheidenen Einfluss auf Z, (s). Der Effekt, dass die von dem Sweepsignal gese-
hene Impedanz gréBer wird, wenn sich die Frequenz des Sweepsignals der Frequenz des
Ansteuerungssignals nihert, hat Einfluss auf die Resonanzkurve und erzeugt somit eine
Abhingigkeit der gemessenen Resonanzfrequenz von der Frequenz des Ansteuerungssi-
gnals. Als Fazit der Analyse kann festgehalten werden, dass das Konzept mit dem Klein-
signalsweep einige Probleme der Methode mit dem GrofBsignalsweep 16sen kann, dabei
jedoch ein anderes Problem wegen des nichtlinearen Effektes einfithren wird. Deshalb ist
auch diese Methode nur begrenzt einsetzbar.

5.4 ,,Unloaded-loaded”’ Kombinationsmethode

5.4.1 Theoretische Analyse

In den vorherigen Abschnitten wurde bereits gezeigt, dass sich die Resonanzfrequenz
eines Transponders mit dem Aussteuerungspegel dndert. Bei einer geringeren Aussteue-
rung arbeitet der IC nicht und die Resonanzfrequenz wird auf Englisch als ,,unloaded
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5.4.1 Theoretische Analyse

resonance frequency” bezeichnet. Im Gegensatz dazu befindet sich der Transponder bei
einer hoheren Aussteuerung im Betriebszustand und die Resonanzfrequenz wird als ,,loa-
ded resonance frequency” bezeichnet. Da die Anderung der IC-Impedanz unbekannt ist,
ist es unmoglich, aus einer ,,unloaded” Resonanzfrequenz die ,,Joaded”” Resonanzfrequenz
direkt zu berechnen.

Die bisherigen Messkonzepte, sowohl das Konzept mit dem GroBsignalsweep als auch die
Methode mit dem Kleinsignalsweep und einem zusétzlichen Ansteuerungssignal, konnen
die ,JJoaded” Resonanzfrequenz eines Transponders nicht genau messen, da das Mess-
ergebnis durch die Nichtlinearitit des Transponders beeinflusst wird. Das hat zur Folge,
dass die Impedanz fiir den ,,Joaded” Zustand nur bei der Betriebsfrequenz 13,56 MHz ge-
messen werden darf. Aus einem einzigen Punkt kann offensichtlich keine Impedanzkurve
erzeugt werden und somit muss die Resonanzfrequenz mit Hilfe anderer Informationen
berechnet werden.

Bei einer genaueren Betrachtung der gemessenen gekoppelten Impedanz Z ldsst sich fest-
stellen, dass es sich um die Impedanz des Transponders, skaliert mit der Gegeninduktivitit
der Kopplung, handelt. Zum besseren Verstindnis wird hier die Formel fiir Z noch einmal
angegeben:

— w2 M2
T T m——

ch+ﬁ

Eine Analyse der Gleichung macht deutlich, dass der Nenner die Impedanz des Transpon-
ders beinhaltet und der Zihler einen Skalierungsfaktor bildet. Andert sich die Impedanz
um einen bestimmten Faktor a, z.B. durch Skalierung der Werte der einzelnen Schal-
tungselemente, kann diese durch Anpassung des Skalierungsfaktors auf die urspriingliche
Impedanz zuriickgefiihrt werden. Wenn diese Anpassung unabhingig von der Frequenz
durchgefiihrt werden kann, dann hat man eine neue Parametergruppe gewonnen, die -
wie die urspriingliche Parametergruppe - denselben Impedanzverlauf beschreibt. Das be-
deutet zugleich, dass die skalierte Parametergruppe dieselbe Resonanzfrequenz wie der
urspriingliche Transponder besitzt. Es ist also moglich, die ,,Joaded” Resonanzfrequenz
zu berechnen, wenn sich eine skalierte Parametergruppe fiir den ,,Joaded” Zustand be-
rechnen ldsst. Da im ,,Joaded” Zustand die Impedanz nur bei der festen Betriebsfrequenz
gemessen werden kann, liefert diese Messung nicht geniigend Informationen, um die ge-
wiinschte skalierte Parametergruppe zu ermitteln. Beriicksichtigt man jedoch, dass die
Parameter der Schleifenantenne und die Gegeninduktivitit nicht von dem Transponder-
Zustand abhingig sind und ein Sweep im ,,unloaded” Zustand wegen des geringen nicht-
linearen Effektes durchfiihrbar ist, konnen zusitzliche Informationen durch Messung der
Impedanz im ,,unloaded” Zustand gewonnen werden. Dieses Konzept wird im Folgenden
durch mathematische Herleitung gepriift.

Zuerst soll gepriift werden, ob es skalierte Parametergruppen gibt, die denselben Impe-
danzverlauf wie die urspriingliche Parametergruppe wiedergibt.

Nehmen wir an, dass der Aufbau die folgenden Parameter hat: L,, R, M, Cr, und R;c r.
Der Index L kennzeichnet den ,,unloaded” Zustand. Falls es eine skalierte Gruppe: Lo,
Rso, My, Cround R;c 1o gibt, die genau dieselbe Kurve beschreibt, dann ergibt sich durch
Gleichsetzen des Realteils der Impedanz:
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1+R
w2M2( 1C.L +wQC%RS)
L

2 2 2
R, L, Rgo Ls2
<1+ RICj,L *OJQLSCL) +w2 (ng,L JFCLRS) (1+ RI(;,LQ 7w2Ls2oL2) +w2 (R[;,LQ +CL2R52)

1+RRS2
2772 I1C,L2 212
w* M. +w*C%, R
2 Ric.12 Loits2

> Vw

Da diese Gleichung fiir alle w Werte gelten soll, muss der einzelne Term in der Gleichung,
welcher w enthilt, gleich sein:

1 + Rs 1 + RsZ

M2 | Brer g2 | __Brore (5.19
( Rier ) 2 ( Rrc 12 )
M?C?Ry = M2C3%, Ry, (5.20)

Rs R82
= 5.21
Ricr,  Ricre 2D
L.Cr = LsCra (5.22)

Ly L,

+ O Ry = —2 + C1aRy (5.23)

10, Rrc 12

Nehmen wir an, dass der Parameter R, eine skalierte Version des richtigen Parameters
R, ist, wobel Rss = a - Rs und a eine Konstante ungleich null ist. Aus Gleichung (5.21)
ergibt sich:

Ricr2o=a- Riop (5.24)

Einsetzen der beiden Verhéltnisse in Gleichung (5.19) fiihrt zu:

My =+/a-M (5.25)
Aus Gleichung (5.20) folgt:
Cro = C (5.26)
a
Aus Gleichung (5.22) ergibt sich:
Lo =a-Ls (5.27)

Unter Verwendung vier der fiinf Gleichungen, (5.19), (5.20), (5.21) und (5.22), ist das Ver-
hiltnis zwischen den beiden Gruppen definiert. Durch Einsetzen der Verhiltnisse in Glei-
chung (5.23) wird schnell ersichtlich, dass auch diese Gleichung erfiillt ist. Das bedeutet,
dass beide Parametergruppen tatsédchlich dieselbe Kurve beschreiben. Da die Skalierungs-
konstante a frei wihlbar ist, gibt es eine unendliche Anzahl von skalierten Parametergrup-
pen. Um zusitzliche Information iiber den Transponder zu erhalten, kann demzufolge
der Transponder beim ,,unloaded” Zustand mit der normalen Re {Z }-Methode gemessen
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5.4.1 Theoretische Analyse

werden, da durch die geringe Aussteuerung der nichtlineare Effekt gering gehalten und
vernachlissigt werden kann. Aus der auf diese Weise generierten Impedanzkurve lésst
sich eine skalierte Parametergruppe ermitteln, z.B. durch die ,,curve fitting”’-Methode.

Als nichstes soll gepriift werden, ob mit der skalierten Parametergruppe im ,,unloaded”
Zustand und der gemessenen Impedanz bei 13,56 MHz im ,,loaded” Zustand eine skalierte
Parametergruppe im ,,Joaded” Zustand gewonnen werden kann.

Auf Basis des Ersatzschaltbildes der Re {Z }-Methode, das in Abbildung 5.1 dargestellt
ist, erfolgt die folgende Analyse.

Der Unterschied zwischen dem ,,unloaded” und dem ,,Joaded” Zustand liegt in der Impe-
danz des IC’s. Das bedeutet, dass sich die Parameter C und R;c dabei verindern und die
anderen drei Parameter L, R, und M unveriandert bleiben.

Bei der Re {Z}-Methode wird die komplexe gekoppelte Impedanz Z gemessen. Fiir je-
weils den Real- und Imaginirteil kann eine Gleichung aufgestellt werden:

R T 2,12
w*M R—m+WCRS
IC

R, =Re{Z} = - (5.28)

2
(1 + RRTC — w2LSC> + w? (RL? + ORS>

|

2
1+ B —W2L.C) 4+ w? (L= + CR,
Ric Ric

w3 M? [C’ (1—-w?L,C) — 4

s
2
RIC’

L=Im{Z} = . (5.29)

Mit diesen zwei Gleichungen konnen die zwei Parameter C' und R berechnet werden:

MAw* + 21, M2 Lw? + L2 I? + L2wW?R? — 2M?w?R. R, + I?R? + R*R?
M?w?R. — R?R, — IR,

Ric =
(5.30)

oo M?*wI, + R?Lg + 2L,
C MAwA + 2L M2Lw3 + L2w212 + L2w2R2 — 2M2w? R, R, + I2R2 + R2R?
(5.31)
Die aus dem ,,unloaded” Zustand gewonnenen skalierten Paramter sind: L, = a - L,
Ry = a- Ry und My = /a - M. Durch Einsetzen der Parameter Lo, Ry und M, in die
Gleichungen (5.30) und (5.31) erhalten wir R;¢ g2 und Chpo.
Miw*+2I, M2 Low®+L2,w? 124+ L2,w? R2—2M2w? R, Reo+12 R2,+ R2 R?

— Z" 782 .
RIC,HQ - A]wQQWZRZng1.3527122}352 =a RIC,H
Cho — M3wl+R2Lso+12Lso — Cu
H2 = ME 2L M2 Lopw3+ L2022+ [2,02 R2—2M2w? R, Rea + I2ZR2, t R2RZ, ~ a

Aus dem Ergebnis ist ersichtlich, dass die Kombination einer skalierten Parametergruppe
Lgs, R und M, mit der gemessenen Impedanzparameter R, und [, zu einer skalierten
Version der richtigen IC-Parameter R;¢  und C fithrt. Dabei ist der Skalierungsfaktor a
identisch, was bedeutet, dass eine vollstidndige skalierte Parametergruppe fiir den ,,loaded”
Zustand, bestehend aus Ly, Rs2, My, Ric,p und Cp , vorliegt. Anhand der vorherigen
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5.4.2 Messschritte

Analyse soll diese Parametergruppe Information iiber die richtige Resonanzfrequenz im
,Joaded” Zustand besitzen. Das ist durch die folgenden Formel auch bestitigt:

_ 1 Reo 1 a-Rs _ 1 Rs __
Wres2 = \/LSQCH2 \/1 + Ric,H2 \/ a-LS-—C;{ \/1 + a-Ric,m \/LSCH \/1 + Rre,n Wres

Zusammenfassend kann festgehalten werden, dass durch diese Kombinationsmethode die
richtige Resonanzfrequenz festgestellt werden kann. Da die Vorgehensweise aus zwei
Schritten besteht, die jeweils den ,,unloaded” und ,,loaded” Zustand haben, wird diese
neuartige Methode ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode genannt. Die unterschied-
lichen Probleme, die in den vorherigen Abschnitten aufgezeigt wurden und auf die Nicht-
linearitédt des Transponders zuriickzufiihren sind, werden durch diese neuartige Methode
gelost, wie im folgenden Abschnitt erldutert ist.

5.4.2 Messschritte

Die ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode besteht aus drei Schritten.
Schritt 1:

Im ersten Schritt wird der Transponder mit der normalen Re {Z}-Methode gemessen.
Dabei ist es wichtig, die Aussteuerungspegel moglichst niedrig zu halten. Unter dieser
Bedingung arbeitet der IC nicht. Da die Spannung iiber dem IC sehr klein ist, arbeitet der
Eingangsgleichrichter auch nicht und somit ist der nichtlineare Effekt des IC’s minimiert.
Die Impedanz des IC’s ist fast konstant, da die Spannungséinderung iiber dem IC sehr ge-
ring ist. Ein anderer Vorteil ist, dass der IC das Sweepsignal nicht als Manipulationssignal
behandeln kann, da er noch nicht arbeitet.

Schritt 2:

Im zweiten Schritt wird derselbe Messaufbau verwendet. Die Aussteuerungspegel wird je-
doch erhoht, so dass sich der Transponder in einem definierten Betriebszustand befindet.
Dabei ist es wichtig, dass kein Sweepsignal verwendet wird. Die Impedanz wird nur an
einem einzigen Frequenzpunkt gemessen, ndmlich bei der Betriebsfrequenz 13,56 MHz.
Unter dieser Bedingung arbeitet der IC normal und zeigt ein nichtlineares Verhalten. Da es
bei dieser Messung nur ein einziges Anregungssignal bei einer festen Frequenz gibt, tre-
ten die Probleme der vorher analysierten Methoden nicht auf. Der Betriebszustand variiert
nicht, da kein Sweep durchgefiihrt wird. Es gibt auch kein Problem wegen der Mischung
zweier Signale. Der IC akzeptiert das Signal, da es bei der Betriebsfrequenz auftritt. Im
Vergleich zum Schritt 1 dndert sich die Impedanz des IC’s, allerdings bleiben die Parame-
ter der Schleifenantenne L und R, und die Gegeninduktivitdt M unveridndert.

Schritt 3:
Durch die ,,curve fitting”-Methode kann eine skalierte Parametergruppe aus Schritt 1 fiir
den ,,unloaded” Zustand generiert werden. Zusammen mit den Gleichungen (5.30) und

(5.31) wird eine skalierte Parametergruppe fiir den ,,Joaded” Zustand gewonnen. Daraus
lasst sich die ,,Joaded” Resonanzfrequenz direkt berechnen.

Die Genauigkeit dieser neuartigen Methode wird im nédchsten Kapitel durch Messungen
verifiziert.
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5.4.3 Verifikation durch Messung

Da in den bisherigen Untersuchungen festgestellt wurde, dass die ,,unloaded-loaded”
Kombinationsmethode die einzige Messmethode ist, die unter Beriicksichtigung der Nicht-
linearitdt des Transponders richtig arbeitet, kann keine Messmethode als Referenzme-
thode verwendet werden. Stattdessen wird bei dieser Verifikation auf Simulationsdaten
zuriickgegriffen. Deshalb wird zuerst die Genauigkeit des Simulators gepriift. Als Mess-
objekt wird wie in den vorherigen Untersuchungen ein Referenztransponder gewihlt, da
ein Modell eines kommerziellen IC’s nicht zur Verfiigung steht. Der Referenztranspon-
der, der in Abbildung 4.13 schon gegeben ist, besteht aus einer Schleifenantenne, einem
Briickengleichrichter, einer Glétterungskapazitit und einem Lastwiderstand.

Der Messaufbau der ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode ist identisch mit dem bei
der Re {Z}-Messmethode (siehe Abbildung 5.1). Um den kompletten Aufbau in dem
Simulator nachbilden zu kdnnen, werden die Messspule, die Transponderspule, die Ge-
genkopplung zwischen den beiden Spulen, die parasitiren Kapazititen (z.B. die der SMA
Buchse), die Glitterungskapazitit und der Lastwiderstand entsprechend gemessen. Die
gemessenen Daten werden ins Simulationsmodell (sieche Abbildung 5.22) eingetragen.
Sie lauten: C,,, = 10,6 pF, L,, = 1,126 yH, L, = 2,24 pH, R, = 5,31, Cs = 7,33 pF,
M = 0,699 uH, Cper = 2,9pF, Crp = 3440 pF, Rroe = 2194 Q2.

M| Ry ~ ~

R, S, D2 DI
I
U, Cn 2,2 Il
= () s CS Cpa,ﬁ CTP
RLasl

Impedanz- D3 D1

analysator || Messspule Transponderspule IC Modell

Abbildung 5.22: Simulationsmodell der ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode

Da bei der ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode Messungen bei zwei unterschiedli-
chen Aussteuerungspegeln durchgefiihrt werden, werden in dem Simulator ebenfalls zwei
Pegeln definiert, die entsprechend der im verwendeten Agilent E4991A Impedanzanaly-
sator eingestellten gewihlt sind. In Schritt 1 soll die Aussteuerung klein sein, damit der
nichtlineare Effekt vernachldssigbar bleibt. Sie darf jedoch nicht zu klein gewihlt werden,
da sonst die gemessene Kurve rauscht, was einen negativen Einfluss auf die Genauigkeit
der durch ,curve fitting” gewonnenen Parameter hat. Basierend auf Erfahrungswerten
wird ein Pegel von -20 dBm gewdhlt. In Schritt 2 soll die Aussteuerung deutlich hoher
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5.4.3 Verifikation durch Messung

sein, damit der nichtlineare Effekt deutlich hervortritt. Entsprechend dem Maximalpegel
des internen Generators des Impedanzanalysators wird hier 1 dBm gewéhlt.

Bei diesen beiden Aussteuerungen wird die Re {Z}-Messung durchgefiihrt und entspre-
chend simuliert. Die gewonnenen Kurven sind in Abbildung 5.23 und Abbildung 5.24

dargestellt.

800

Messung
Simulation |

700 o AR N —

600 - il S R
500 - SRR T | E S

P R AR S 1S ISR SO S

300 —

Re{Z} (Ohm)

200 —

100 —

10 12 14 16 18 20
Frequenz (MHz)

Abbildung 5.23: Gemessene und simulierte Re { Z }-Kurven bei -20 dBm Generatorpegel
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Abbildung 5.24: Gemessene und simulierte Re { Z }-Kurven bei 1 dBm Generatorpegel

Die gute Ubereinstimmung der gemessenen und simulierten Kurven zeigt, dass der Messauf-
bau durch den Simulator gut nachgebildet werden kann und somit die Simulationsdaten
fiir die weitere Verifikation als Referenz angewendet werden konnen.

Auf Basis der gemessenen und simulierten Werten kann jetzt mit drei verschiedenen Me-
thoden die Resonanzfrequenz festgestellt werden:

1. Die Re {Z}-Methode: Die Resonanzfrequenz kann direkt aus der Re {Z}-Kurve
entnommen werden. Aus Abbildung 5.23 wird deutlich, dass die Resonanzfrequenz
bei einem Generatorpegel von -20 dBm 14,82 MHz betridgt. Abbildung 5.24 zeigt,
dass die Resonanzfrequenz bei einem Generatorpegel von 1 dBm bei 16,24 MHz
liegt.

2. Simulation: Uber Simulation kann die Impedanz des IC-Modells bei der Grund-
welle ermittelt werden. Unter Verwendung dieser Impedanz und der bekannten Da-
ten der Transponderspule kann die Resonanzfrequenz berechnet werden. Fiir den
-20 dBm-Fall entspricht die Impedanz einer Parallelschaltung einer Kapazitit von
41,662 pF und eines Widerstands von 142,59 k2. Daraus ergibt sich eine Reso-
nanzfrequenz von 14,76 MHz. Interessant ist hier, dass auch die simulierte Re {Z }-
Kurve den Peak bei 14,76 MHz hat. Das bestitigt den Ansatz, dass bei einer sehr
geringen Aussteuerung die Nichtlinearitit noch keinen groBen Einfluss hat und so-
mit auch die auf dem linearen Ansatz basierende Re {Z }-Methode gut geeignet ist.
Fiir den 1 dBm-Fall kann auf dhnliche Weise die Impedanz des IC-Modells ermittelt
werden: Cro = 36,254 pF, R;c = 2493, 4 (). Somit ergibt sich eine Resonanzfre-
quenz von 15,61 MHz. Im Gegensatz dazu liegt der Peak der Re { Z}-Kurve bei
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16,30 MHz. Dieser deutliche Unterschied ist auf die Nichtlinearitédt des Transpon-
ders zuriickzufiihren.

3. Die ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode: Die Auswertung der Messdaten ist
in zwei Teile unterteilt: zuerst wird die aus Schritt 1 gewonnene Impedanzkurve
verwendet. Mit der ,,curve fitting”-Methode wird eine skalierte Version der Para-
meter R, L und M ermittelt. Dann wird die Impedanz bei 13,56 MHz verwendet,
die in Schritt 2 mit der hoheren Aussteuerung gemessen wurde. Zusammen mit Hil-
fe der Gleichungen (5.30) und (5.31) kann eine skalierte Version der IC-Impedanz
berechnet werden. Anschlieend wird mit Gleichung (2.25) die Resonanzfrequenz
berechnet. Diese Schritte sind in Matlab implementiert. Mit dem Matlabprogramm
wurde eine Resonanzfrequenz von 15,63 MHz ermittelt.

Die Ergebnisse sind in Tabelle 5.2 zusammengefasst.

Re {Z}-Methode | Simulation | ,,unloaded-loaded”

(MHz) (MHz) Kombinationsmethode
(MHz)
Resonanzfrequenz 16,24 15,61 15,63

(Generatorpegel 1dBm)

Tabelle 5.2: Vergleich der Resonanzfrequenzen ermittelt durch verschiedene Methoden

Aus Tabelle 5.2 wird deutlich, dass das Ergebnis der ,,unloaded-loaded” Kombinations-
methode dicht beim Sollwert liegt, welcher durch Simulation ermittelt wurde. Die Dif-
ferenz zwischen den beiden Werten betridgt 0,02 MHz. Im Vergleich zum Ergebnis der
Re {Z}-Methode, welches 0,63 MHz vom Sollwert entfernt ist, wird durch die ,,unloaded-
loaded” Kombinationsmethode eine deutlich bessere Genauigkeit erreicht. Das bestitigt
das Fazit der theoretischen Analyse, dass die ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode
fiir die Messung der Resonanzfrequenz eines RFID-Transponders gut geeignet ist, da sie
nicht, wie andere Methoden, an nichtlinearen Effekten scheitert.

5.5 Zusammenfassung

Performancekontrolle ist ein wichtiger Schritt in einem Designprozess. Um die Perfor-
mance eines Transponders zu priifen, werden relevante Parameter durch Messungen er-
fasst. Einer der wichtigsten Parameter ist die Resonanzfrequenz des Transponders. Dieses
Kapitel beschiftigt sich deshalb ausfiihrlich mit der Messung dieser Resonanzfrequenz.

Zuerst werden zwei in der Industrie verbreitete Messmethoden, die Re { Z }-Methode und
das Rauschmessverfahren, analytisch untersucht. Die mit diesen Methoden gemessene
Resonanzfrequenz wird mit der Resonanzfrequenz nach der Definition verglichen. Dabei
stellt sich heraus, dass die Re { Z}-Methode ein genaueres, von dem Messaufbau unab-
hingiges Ergebnis liefert.

Um die Abhingigkeit von vektoriell messenden Geriten zu eliminieren, wird anschlie-
Bend eine neuartige Ubertragungsfunktion-Methode entwickelt, die mit skalaren Messge-
riten auskommt. Diese neue Methode wird zuerst analytisch untersucht und dann durch
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Messung verifiziert. Dafiir wurde eine Testplatine entworfen und ein Testsetup @hnlich
wie im ISO/IEC 10373-6 aufgebaut. Sowohl die analytische Ableitung als auch das Mes-
sergebnis bestitigen die Genauigkeit dieser neuen Methode.

Ein kommerzieller Transponderchip hat nichtlineare Eigenschaften. Diese Nichtlineari-
tat fiihrt dazu, dass seine Resonanzfrequenz von der Aussteuerung abhingig ist. So wird
in der Industrie zwischen zwei Resonanzfrequenzen unterschieden: die ,,unloaded” Re-
sonanzfrequenz wird bei einer niedrigeren Aussteuerung gemessen, bei der der IC noch
nicht arbeitet. Die ,,Joaded” Resonanzfrequenz, welche unter einer hoheren Aussteuerung
gemessen wird, kennzeichnet die Eigenschaft des Transponders, wenn er im Arbeitszu-
stand ist. Die theoretische Analyse zeigt, dass es nicht moglich ist, aus der Messung der
,2unloaded” Resonanzfrequenz die ,Jloaded” Resonanzfrequenz festzustellen. So ist ei-
ne geeignete Messmethode erforderlich, um die ,,loaded” Resonanzfrequenz ermitteln zu
konnen. Da die Aussteuerung groB ist, hat der nichtlineare Effekt einen grolen Einfluss
und sollte zur Erhohung der Messgenauigkeit beriicksichtigt werden.

Zuerst werden zwei Ansdtze untersucht. Im ersten Ansatz speist ein groles Sweepsi-
gnal den Transponder und generiert dabei die Messkurve. Im zweiten Ansatz speist ein
groBes Signal mit einer festen Frequenz den Transponder, wihrend ein zusitzliches klei-
nes Sweepsignal fiir die Generierung der Messkurve sorgt. Beide Ansitze sind analysiert
und zeigen Schwichen im Umgang mit den nichtlinearen Effekten des Transponders. Auf
Basis der Analyse wird eine dritte Methode entwickelt, die ein besonderes Merkmal hat:
bei der hoheren Aussteuerung wird mit einem einzigen Signal an der festen Betriebs-
frequenz, namlich 13,56 MHz, gemessen. Somit lassen sich die Schwichen der ersten
Ansitze vermeiden. Um aus diesem einzigen Messpunkt die ,,Joaded” Resonanzfrequenz
dennnoch zu ermitteln, werden die Messdaten bei einer separaten Messung mit einer klei-
neren Aussteuerung verwendet. Eine geschickte Kombination dieser zwei Schritte liefert
die richtige ,,Joaded” Resonanzfrequenz. Diese neuartige Messmethode, die wegen ihres
Ablaufs als ,,unloaded-loaded” Kombinationsmethode bezeichnet ist, ist durch eine Mes-
sung verifiziert. Dabei werden Simulationsdaten als Referenz und Re {Z}-Methode als
Vergleichsmethode verwendet. Das Ergebnis zeigt, dass die ,,unloaded-loaded” Kombi-
nationsmethode eine hohe Genauigkeit aufweist und fiir die Messung der ,,loaded” Reso-
nanzfrequenz besser geeignet als die auf einem linearen Modell basierte Methode (z.B.
die Re {Z}-Methode), ist.
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Kapitel 6

Zusammenfassung

Der RFID-Markt erlebt in den letzten Jahren eine rasche Entwicklung und das Einsatz-
gebiet der RFID-Technik wichst rasant. Die vielfdltigen Anwendungen von HF-RFID-
Systemen und die Anforderung an sehr kurze Entwicklungszyklen stellen eine grof3e Her-
ausforderung fiir Transponderentwickler dar. Nur mit einem sehr effizienten Verfahren ist
ein erfolgreicher Transponderentwurf moglich.

Die vorliegende Abhandlung liefert einen Beitrag zur Verbesserung des Designverfahrens
von Transpondern. Zu dem Verfahren gehoren Entwurf, Optimierung und Messung von
Transpondern. In der Entwurfsphase ist es zunichst notwendig, eine Schleifenantenne fiir
einen spezifischen IC zu dimensionieren. Die gewihlte Antennengeometrie kann in der
Optimierungsphase anhand der Vorgabe eines bestimmten Ziels optimiert werden. Nach
der Optimierung erfolgt typisch die Herstellung eines Transponderprototyps und dessen
Vermessung.

Ein RFID-Transponder besteht hauptsdchlich aus einer Schleifenantenne und einem IC.
Da Transponderentwickler wenig Einfluss auf den Aufbau des IC’s haben, ist die Ent-
wicklungsarbeit auf die Schleifenantenne fokussiert und das Designziel ist, eine optimale
Schleifenantenne fiir einen gegebenen IC zu entwickeln. In dem fiir HF-RFID relevanten
Frequenzbereich kann eine Schleifenantenne mit drei Komponenten priazise modelliert
werden: dem ohmschen Widerstand R, der Selbstinduktivitdt L, und der Streukapazitit
C,. Die genaue Berechnung dieser drei Komponenten aus einer gegebenen Antennengeo-
metrie ist entscheidend fiir den weiteren Designvorgang. Die in der Industrie verbreiteten
Rechenalgorithmen sind entweder zu komplex oder leiden an mangelnder Genauigkeit.
Somit sind nach dem Stand der Technik mehrere Iterationen bei der Dimensionierung
notwendig. Wegen der vielen Iterationen ist dieser Prozess sowohl zeit- als auch kosten-
aufwendig. Um dies zu verbessern sind neue Formeln notwendig, die sowohl einfach als
auch prizise sind. In dieser Arbeit wurden verschiedene aus der Literatur bekannte An-
sitze auf ihre Verwendbarkeit fiir diesen Zweck gepriift und bewertet. Der in dieser Ar-
beit gewihlte Ansatz verwendet fiir jedes Element des Ersatzschaltbildes einen auf einem
stark vereinfachten Geometriemodell basierenden analytisch berechenbaren Formelproto-
typen. Dieser wird anschlieend durch Korrekturterme erweitert, um die komplexe Geo-
metrie zu beriicksichtigen. Die Korrekturterme werden dann durch ,,curve fitting" ermit-
telt, was wiederum eine geeignete Datenbasis voraussetzt. In dem zu untersuchenden Pa-
rameterraum werden als Stiitzpunkte geeignete Antennengeometrien ausgewihlt und de-
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ren Eigenschaften durch Simulation berechnet. Dieser Weg hat sich als vielversprechend
erwiesen, da anhand von Voruntersuchungen die Qualitit der Simulationsergebnisse als
ausreichend genau eingestuft werden konnte und sich durch parametrierte Geometriemo-
delle eine Vielzahl von Stiitzpunkten einfach erzeugen lie3. Diese Antennen werden dann
durch Messungen oder Simulationen untersucht, um die Datenbasis zu konstruieren. Die
auf diesem Ansatz neu entwickelten Formeln wurden anschlieend durch Messungen ve-
rifiziert. Der Hauptparameter, die Induktivitit der Schleifenantenne, ldsst sich mit einem
relativen Fehler von weniger als 3 Prozent berechnen. Fiir die anderen zwei Parameter,
nidmlich die Kapazitit und den Widerstand, ist der relative Fehler auch entsprechend der
Zielanforderung weniger als 10 Prozent. Zusammenfassend erfiillen die neu entwickel-
ten Formeln die Zielvorgabe vollstindig, denn sie sind einerseits so einfach aufgebaut,
dass sie in Rechenprogrammen einfach implementiert werden kénnen und haben ande-
rerseits eine so gute Genauigkeit, dass sich Iterationen bei der Entwicklung deutlich ver-
mindern und teilweise ganz vermeiden lassen. Dank dieser zwei Eigenschaften kann die
Transponderentwicklung deutlich effizienter verlaufen. Mit einem selbst implementier-
ten Programm namens ,,Coil calculator” ldsst sich eine Schleifenantenne sogar innerhalb
wenigen Sekunden dimensionieren.

Auf Basis der neu entwickelten Formeln wurde anschlieBend ein Optimierungsverfahren
entwickelt. Bei der Transponderentwicklung wird fiir eine bestimmte Applikation hiufig
eine Resonanzfrequenz von dem Chiphersteller oder der Standardisierungsgruppe vor-
geschlagen. Aus der bekannten IC-Eingangskapazitit ldsst sich dann eine Zielinduktivitit
berechnen. In dem Dimensionierungsvorgang wird eine Schleifenantenne ausgewéhlt, die
diese Induktivitdt aufweist. Da es im Allgemeinen viele verschiedene Schleifenantennen
gibt, die dieselbe Induktivitit besitzen aber sich in den anderen Parametern unterschei-
den, besteht die Moglichkeit, eine optimale Konstruktion zu wihlen. Dafiir wird zuerst
ein Zielparameter definiert, der optimiert werden soll. Mit den neu entwickelten Formeln
lasst sich dieser Parameter als eine Funktion der Antennengeometrie beschreiben und da-
mit optimieren. Fiir die messtechnische Kontrolle der Optimierung wurde die Ansprech-
feldstirke als Zielparameter ausgewihlt. Die in dieser Arbeit erzielten Messergebnisse
stimmen mit den berechneten gut iiberein.

Im industriellen Entwurfsprozess eines Transponders wird die Eingangsimpedanz des
IC’s in der Regel durch eine Parallelschaltung einer Kapazitit und eines Widerstands
nachgebildet, deren Werte in der Regel als Funktion des Messpegels angegeben sind.
Aus der Theorie nichtlinearer Schaltungen ist bekannt, dass die Eingangsimpedanz des
nichtlinearen Schaltkreises auch von der angeschlossenen Schleifenantenne abhéngig ist.
Zur Losung dieses Problems wurden einige fiir die Analyse nichtlinearer Schaltungen
verbreitete Ansitze untersucht. Da diese Ansitze fiir eine analytische Untersuchung des
HF-RFID-Transponders nur begrenzt einsetzbar sind, wird ein Verfahren vorgeschlagen,
das auf Matlab-unterstiitzten Schaltungssimulationen basiert. Die in der Modellierungs-
phase entwickelten Formeln werden in Matlab implementiert. Somit wird die Schleifen-
antenne durch das Matlabprogramm analysiert, das wiederum die berechneten Parameter
dem Schaltungssimulator iibergibt, so dass der Transponder als eine Einheit im Simula-
tor simuliert werden kann. Vorteil dieses Verfahrens ist einerseits die gute Effizienz, da
es durch Verwendung der Formeln auf EM-Simulationen verzichten kann, andererseits
wird durch die Simulation des IC’s zusammen mit der Schleifenantenne auch der nichtli-
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neare Effekt mitberiicksichtigt. In der zur Verifikation durchgefiihrten Messreihe konnte
eine von der angeschlossenen Schleifenantenne abhingige IC-Impedanzkurve festgestellt
werden, die der durch Simulation ermittelten Kurve dhnelt. Das bestétigt das Ergebnis der
theoretischen Analyse.

Nachdem ein Transponder entwickelt wird, folgt in der Regel eine messtechnische Verifi-
kation, um zu priifen, ob die Performance des Transponders das Designziel erfiillen kann.
Dafiir werden Prototypen hergestellt und gemessen. Ein hédufig verwendeter Parameter
fiir die Charakterisierung der Performance eines Transponders ist dessen Resonanzfre-
quenz, welche in dem Designprozess wegen ihrer Relevanz hiufig als Nebenbedingung
vorausgesetzt wird. Die zwei in der Industrie etablierten Methoden, namlich die Re {Z}-
Methode und das Rauschmessverfahren werden analytisch untersucht. Das Ergebnis zeigt,
dass die Re {Z}-Methode im Gegensatz zu dem Rauschmessverfahren unabhingig von
dem Messaufbau arbeitet und die ermittelte Resonanzfrequenz mit der definierten Reso-
nanzfrequenz sehr gut iibereinstimmt. Da die Re {Z}-Methode jedoch ein vektorielles
Impedanzmessgerit voraussetzt, wird ein weiteres Messverfahren entwickelt. Die Ziel-
setzung ist dabei, nur skalare Messgerite verwenden zu miissen. Die neu entwickelte
Ubertragungsfunktion-Methode erfiillt diese Zielsetzung. Sie benotigt nur einen Signal-
generator und ein Oszilloskop und liefert dennoch gute Ergebnisse. All diese Methoden
basieren auf einem linearen Modell des IC’s. Der Einfluss der nichtlinearen Eigenschaft
des IC’s auf die Messmethoden wird durch Simulationen und analytische Ansitze un-
tersucht. Es stellt sich heraus, dass die Ergebnisse, die diese Methoden liefern, durch
die Nichtlinearitdt des IC’s beeinflusst werden und somit die Resonanzfrequenz nicht
gut wiedergeben konnen. Auf Basis der Analyse wird eine neuartige Messmethode, die
,2unloaded-loaded" Kombinationsmethode, vorgestellt, auf die die Nichtlinearitét keinen
Einfluss hat. Diese Methode vermeidet Grof3signalsweeps und die Mischung von mehre-
ren Signalen und minimiert somit den Einfluss der nichtlinearen Effekte. Die Messung
eines Referenztransponders zeigt, dass die ,,unloaded-loaded" Kombinationsmethode die
Resonanzfrequenz eines Transponders bei einer hoheren Aussteuerung sehr gut wieder-
gibt. Ein Vergleich mit dem Ergebnis der Re { Z }-Methode zeigt eine deutliche Erhhung
der Messgenauigkeit.

AbschlieB3en verbleibt damit anzumerken, dass die in dieser Arbeit neu entwickelten For-
meln sich im Gegensatz zu den herkdmmlichen Formeln als gute Hilfsmittel fiir Trans-
ponderentwickler eignen. Diese Formeln beschleunigen einerseits den Designprozess, an-
dererseits 6ffnen sie die Tiir zur Optimierung eines Transponders. Auch unter Beriicksich-
tigung der Nichtlinearitit eines IC’s lassen sich die Formeln gut verwenden, indem sie in
eine Matlab-unterstiitzte Schaltungssimulation integriert werden. Fiir die Charakterisie-
rung eines Transponders wird in dieser Arbeit eine neuartige Messmethode entwickelt,
die die ,Joaded" Resonanzfrequenz eines Transponders mit hoher Genauigkeit messen
kann.
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Anhang A

Coil calculator

Das Programm ,,Coil calculator” hat zwei Funktionen:

e ,Analyze”: mit dieser Funktion kann eine gegebene Schleifenantenne analysiert
werden. Nach der Eingabe der Geometriedaten der Schleifenantenne kann das Pro-
gramm die Werte der Elemente im Ersatzschaltbild ausgeben.

* ,Synthesize”: mit dieser Funktion kann fiir eine vorgegebene Induktivitit eine pas-
sende Schleifenantenne dimensioniert werden. Nach der Eingabe der Induktivitét
und geometrischer Randbedingungen kann die Geometrie einer passenden Schlei-
fenantenne berechnet werden (falls die Randbedingungen zu restriktiv sind, kann
es vorkommen, dass keine passende Schleifenantenne gefunden werden kann).

Verwendungsschritte:
Schritt 1: die gewiinschte Funktion auswéhlen.

:> p— " Analyze

p— :D’ (+ Synthesize

|

Abbildung A.1: ,,Coil calculator” - Schritt 1
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A Coil calculator

Schritt 2: die Antennenart wihlen.

/| Cail calculator V1.0

Shape: Cross section:

Back |

Abbildung A.2: ,,Coil calculator” - Schritt 2

Schritt 3: Parameter eingeben und berechnen lassen.

Bei der ,,Analyze”-Funktion werden zuerst die Geometriedaten der Schleifenantenne in
die entsprechenden Felder eingegeben, dann wird die Schaltfliche ,,Compute” betitigt.
Das Ergebnis ist in Abbildung A.3 blau markiert.

r

' Cail calculator V1.0

Caoil length [mm]: I;fz Coil waidth({rnm): |42

Track width [mm]: Igz— Gap [mm]: lgz—
Track thickness [um]: |-|7'5— Murnber af turns: |3—
Rel. permittivity: |44—
Frequency [MHz): IF Conductivity (Siemens/m]; lﬁ
Inductance:
Capacitance:
Resistance: 4,73 Ohm

Back | et |

Abbildung A.3: ,,Analyze”’-Funktion
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A Coil calculator

Bei der ,,Synthesize”-Funktion werden der Zielwert der Induktivitit und geometrische
Randbedingungen eingegeben. Eine geometrische Randbedingung kann entweder ein fes-
ter Wert oder ein Wertbereich sein. AnschlieBend wird der Knopf ,,Synthesize” betétigt.
Das Ergebnis ist in Abbildung A.4 blau markiert.

' Coil calculator V1.0

Coillength fmml ¥ Range [so
Coil width [rmm]: I~ Range I*‘rﬂ_
Track width [mm]: [~ Range W
Gap (rrm): I~ Range IF
MNumber of turns: ¥ Range |3_ to |5_
Desired inductance [uH]: |3— Tolerance [%]: I‘I—

Computed inductance (uH): 2,99

ll Back | Mest |

Abbildung A .4: ,,Synthesize”-Funktion
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