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1 Einleitung

Sei es selbsterfüllende Prophezeiung, sei es technische Notwendigkeit — die
Menge digitaler Daten wächst unaufhaltsam, und mit ihr sinkt die Bereitschaft
der Anwender digitaler Kommunikation, auf die Übertragung oder Verarbei-
tung dieser Daten zu warten. Was vor wenigen Jahren bei wissenschaftlichen
Fragen noch der Gang in die Bibliothek, bei Appetit auf gemeinsamen Kaffee
das Anklopfen am nachbarlichen Büro und bei Wunsch nach Geselligkeit ein
Gespräch mit Freunden waren, sind heute Recherchen in Online-Enzyklopädi-
en, Einladungen per E-Mail und ein Chat in sozialen Netzwerken. Ermöglicht
wurde diese Entwicklung durch rasante technische Neuerungen auf dem Ge-
biet der Informationstechnik und Informatik in den vergangenen Jahrzehnten.
Gerade, weil man während der Zugfahrt mit dem Mobiltelefon eine E-Mail ver-
senden kann, anstatt am Postschalter die gestanzte Lochkarte mit der digitalen
Information zum Versand aufzugeben, findet digitale Kommunikation im Alltag
eine so hohe Akzeptanz.

Um den Nutzen mobiler Endgeräte ausschöpfen zu können, sind drahtlose
Datenübertragungsverfahren erforderlich. Je nach Anwendungsfall gibt es da-
für verschiedene Ansätze. In geschlossenen Räumen und Ballungszentren ist
die Einrichtung drahtloser lokaler Netzwerke (WLANs) zweckmäßig, außerhalb
davon erfolgt die Kommunikation über verschiedene Netze der Mobiltelefonie
oder mobilen Breitbandkommunikation (WMAN), deren Aufbau eine umfang-
reiche Infrastruktur erforderlich macht. Auf kürzeste Entfernungen innerhalb
eines Raumes, Fahrzeuges oder im Freien kommen sogenannte wireless personal
area networks (WPANs) zum Einsatz, die ohne jegliche Infrastruktur ad hoc
eingerichtet werden können. Allen im Jahr 2012 etablierten Standards ist ge-
meinsam, dass sie Trägerfrequenzen im oberen dreistelligen Megahertzbereich
und im einstelligen Gigahertzbereich verwenden. Die Kanalbandbreiten liegen
im Bereich von 200 kHz bei GSM/GPRS und 20MHz bei den gängigen 802.11-
WLAN-Standards.

Eine Möglichkeit, die Datenrate drastisch zu erhöhen, besteht in der Nutzung
sehr viel größerer Bandbreiten als derzeit üblich. Im unteren Gigahertzbereich
existieren dafür keine freien Frequenzbereiche mehr; zudem ist die technische

1



1 Einleitung

Umsetzung der Sender- und Empfängerschaltkreise bei großen Verhältnissen
von Bandbreite zur Mittenfrequenz des Kanals problematisch. Aus diesen Grün-
den wird seit einigen Jahren intensiv die Nutzung des lizenzfrei nutzbaren ISM-
Bandes um 60GHz diskutiert [49], [56]. Im Rahmen des Projektes EASY-A
wurden verschiedene Sender- und Empfängerkonzepte für diesen Frequenzbe-
reich erarbeitet und in Schaltkreise umgesetzt. In mehreren Versuchen wurde
erfolgreich die drahtlose Datenübertragung demonstriert.

Die Eigenschaften des Übertragungskanals haben Auswirkungen auf die Ar-
chitektur von Sender und Empfänger. Da eine drahtlose, im Gegensatz zur
leitungsgebundenen Übertragung ausschließlich im hochfrequenten Bandpass-
bereich möglich ist, werden Mischer verwendet, die das Basisbandsignal auf die
Übertragungsfrequenz verschieben. Diese zunächst aufwändigere Verfahrens-
weise erlaubt andererseits die gleichzeitige Übertragung verschiedenster Infor-
mationen zwischen unzähligen Geräten über ein und denselben Kanal. Die Ver-
wendung unterschiedlicher Trägerfrequenzen, also der Frequenzmultiplex, ist ei-
ne Möglichkeit der Mehrfachnutzung des Übertragungskanals. Dass es sich bei
der übertragenen Information um digitale Daten, und nicht um analoge Signale,
handelt, spielt beim Entwurf des Analogteils der Empfängerschaltung eine un-
tergeordnete Rolle. Die Prinzipien der Verstärkung, Filterung und Frequenzver-
schiebung sind identisch. Hinsichtlich der Beurteilung von Störeinflüssen gibt es
jedoch Unterschiede: Werden bei der Übertragung von analogen Audiosignalen
nichtlineare Verzerrungen, Rauschen und Amplitudenfrequenzgang der Über-
tragungsstrecke charakterisiert, so sind es bei digitalen Übertragungssystemen
Augen- und Konstellationsdiagramme, Pulsformen, Gruppenlaufzeiten und Bit-
fehlerraten. Da die physikalischen Ursachen für die auftretenden Störungen in
beiden Fällen jedoch gleich sind, wird sich ein guter Hochfrequenzentwurf stets
auf Optimierung der Analogeigenschaften einer Schaltung stützen.

Diese Arbeit stellt den Hochfrequenzteil eines Empfängerschaltkreises vor,
der auf eine Symboldetektion im digitalen Basisband zielt. Die anschließende
A/D-Wandlung sowie die Implementierung des digitalen Basisbandes wurden
nicht realisiert. Zwar gibt es bereits erste Muster ausreichend schneller A/D-
Wandler für Forschungszwecke, jedoch sind diese nicht kommerziell verfügbar.
Auch wären die immensen Datenmengen mit kompakter Rechentechnik nicht zu
bewältigen. Dennoch ist die erfolgreiche Demonstration des analogen Hochfre-
quenzteils ein wichtiger Schritt in Richtung einer vollständigen Übertragungs-
strecke. Aufgrund der hohen Freiraumwellendämpfung bei 60GHz und Signal-
abschwächung durch Feststoffe wie Mauerwerk liegt der Hauptanwendungsbe-
reich solcher Übertragungssysteme in Netzwerken mit geringer Reichweite. Dies
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1.1 Anwendungsszenario

können im einfachsten Fall Punkt-zu-Punkt-Verbindungen sein oder mit etwas
höherem Organisationsaufwand auf Systemebene WLANs bzw. WPANs.

Zum entworfenen Empfängerschaltkreis gehören alle Komponenten, die er-
forderlich sind, um die A/D-Wandler anzusteuern. Der Synthesizer zur Träger-
frequenzerzeugung ist nicht Gegenstand der Arbeit, da er zusammen mit dem
Sender entwickelt wurde und auch für den Empfänger eingesetzt wird. Die Bau-
gruppen auf dem Empfängerschaltkreis umfassen einen einstellbaren rausch-
armen Eingangsverstärker mit ausgeprägter Bandpasscharakteristik, zwei Mi-
scher, die das Empfangssignal mit orthogonalen Trägern in den Basisbandbe-
reich verschieben, zwei breitbandige Basisbandverstärker, einen einstellbaren
Verstärker für das Lokaloszillatorsignal, einen 90◦-Phasenschieber, einen Leis-
tungsteiler und Hilfsschaltungen zur Referenzspannungs- und -stromerzeugung.

Ein solcher Empfängerschaltkreis nimmt eine zentrale Rolle in einer draht-
losen Datenübertragungsstrecke ein. Die messtechnisch bestätigten Simulati-
onsergebnisse der entworfenen Schaltung verdeutlichen die Einsetzbarkeit in
einem Übertragungssystem mit mehreren Gigahertz Bandbreite, wie es für die
angestrebten Datenraten erforderlich ist. Mit der Entscheidung für einen auf
digitale Symboldetektion zielenden Ansatz ist zudem die Perspektive eröffnet,
die Datenrate durch Einsatz höherwertiger Modulationsverfahren noch weiter
zu steigern.

1.1 Anwendungsszenario

Innerhalb des Projektes EASY-A wurden zwei Wege der Systemkonzeption be-
schritten. Ein Szenario (VHR-E) zielt auf hochratige Kommunikation mit vie-
len Endgeräten zur gleichen Zeit bei bis zu 1Gbit/s. Dies macht Verfahren zur
Trennung der Datenströme und Synchronisation zwischen den Teilnehmern der
Kommunikation erforderlich. Es werden verschiedene Funkzellen eingerichtet,
die auf unterschiedlichen Bändern arbeiten (Frequenzmultiplex), und jedem
Teilnehmer werden nur bestimmte Zeitschlitze zur Kommunikation zugewie-
sen (Zeitmultiplex). Ein Anwendungsfeld ist die Übertragung von Multimedia-
Inhalten an die Sitzplätze in einem Großraumflugzeug.

Ein anderer Anwendungsfall liegt dem Szenario UHR-C zugrunde. In seinem
Rahmen wurde ein Übertragungssystem für eine Punkt-zu-Punkt-Verbindung
mit einer geringen Distanz von wenigen Metern bei Sichtverbindung, aber Da-
tenraten bis zu 10Gbit/s entwickelt. Eine solche Verbindung würde es ermög-
lichen, innerhalb kürzester Zeit drahtlos große Datenmengen, wie den Inhalt
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Abbildung 1.1: Kanalbandbreiten und maximale Datenraten gängiger Standards zur draht-
losen Kommunikation im Vergleich zu EASY-A UHR-C.

einer DVD, zwischen zwei mobilen Endgeräten oder einem fest installierten
Automaten und einem mobilen Endgerät auszutauschen. Eine Trennung zwi-
schen verschiedenen Nutzern ist dabei ebenso wenig nötig wie eine bidirek-
tionale Kommunikation mit hoher Geschwindigkeit. Zudem sind nur geringe
Entfernungen zu überbrücken.

Stellt man, wie es Abbildung 1.1 zeigt, Kanalbandbreite und Datenrate des
UHR-C-Szenarios den etablierten Standards der drahtlosen Datenübertragung
gegenüber, fällt der große Abstand hinsichtlich beider Parameter zu den beste-
henden Systemen auf. In dem Diagramm sind jeweils die Datenraten verzeich-
net, die sich bei optimalen Übertragungsbedingungen und bei nur einem Nutzer
ergeben. Allein daraus resultiert eine deutliche Einschränkung der Vergleich-
barkeit, da mit großer Wahrscheinlichkeit mehr Nutzer gleichzeitig in einer Mo-
bilfunkzelle kommunizieren als bei einer Bluetooth-Verbindung zwischen zwei
Mobiltelefonen. Weiterhin muss ein fairer Vergleich die Zuverlässigkeit und Ver-
fügbarkeit der Übertragung genauso berücksichtigen wie wirtschaftliche Aspek-
te und zusätzlichen Mehraufwand des Systems für die Verwaltung der Nutzer
und Sicherstellen der Dienstgüte.

Daraus wird deutlich, dass weder die mit unterschiedlichen Symbolen gekenn-
zeichneten verschiedenen Anwendungsfälle direkt miteinander verglichen wer-
den können, noch das UHR-C-Szenario denselben Komplexitätsgrad aufweist
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wie andere Systeme. Vielmehr sollen die innerhalb des Projektes gewonnenen
Erkenntnisse dazu beitragen, einen robusten Standard zu entwickeln und ein
System aufzubauen, das den Anforderungen an kommerzielle Produkte genügt.

1.2 Wissenschaftlicher Kontext

Bereits in den 1960er und 1970er Jahren wurden Gallium-Arsenid-basierte Fest-
körperverstärker [61], -oszillatoren [22] und -mischer [20] im Frequenzbereich
um 60GHz vorgestellt. In den 1980er Jahren gelang die Integration derarti-
ger Komponenten zu einem monolithischen 60-GHz-Empfängerschaltkreis [15].
Die Schaltung beruhte auf einem Schottky-Diodenmischer gefolgt von einem
zweistufigen Zwischenfrequenzverstärker mit MESFETs. Ein Eingangsverstär-
ker kam aufgrund der noch vergleichsweise niedrigen maximalen Schwingfre-
quenz der Technologie von fmax = 90GHz nicht zum Einsatz. Der Empfänger-
schaltkreis erreichte 12,4 dB Mischgewinn bei einer Zweiseitenband-Rauschzahl
von NFDSB = 9dB.

Fehlende Anwendungsbereiche im Segment der Konsumgüterelektronik so-
wie die Beschränkung auf kostenintensive III-V-Halbleitertechnologien ließen
die Arbeiten auf dem Gebiet der Datenübertragung bei 60GHz nur langsam
voranschreiten. Dennoch wurde schon zu diesem Zeitpunkt deutlich, dass mit
zunehmender Verbreitung der Rechentechnik und kontinuierlich wachsenden
Datenmengen derartige Technologien zukünftig benötigt werden würden. So
unterstrich Richardson 1990 die exzellente Eignung des Frequenzbandes um
60GHz für die drahtlose Datenübertragung in räumlich kompakten Netzwer-
ken [49]. Die hohe Dämpfung der elektromagnetischen Wellen bei 60GHz durch
Resonanzen der Sauerstoffmoleküle in der Luft, die für viele Anwendungen äu-
ßerst nachteilig ist, bringt große Vorteile beim Aufbau kleiner drahtloser Hoch-
geschwindigkeitsnetzwerke. Während auf kurze Entfernungen im Bereich einiger
zehn Meter die Sauerstoffabsorption gegenüber der Freiraumwellendämpfung
vernachlässigbar ist, erlaubt sie die häufige Wiederverwendung ein- und der-
selben Frequenzbänder bereits nach wenigen Kilometern Entfernung im Freien.
Innerhalb geschlossener Gebäude wirken Zwischendecken und stärkere Wän-
de als nahezu perfekte Abschirmung, so dass Frequenzen bei wenigen Räumen
Abstand doppelt genutzt werden können. Diese Fakten haben dazu geführt,
dass der Frequenzbereich um 60GHz weltweit sehr liberal reguliert wurde und
lizenzfrei nutzbar ist.
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Zu Beginn der Jahrtausendwende erfuhren drahtlose Netzwerke in den Fre-
quenzbereichen um 2,4GHz und 5GHz weltweit einen enormen Auftrieb. Kos-
tengünstige siliziumbasierte Halbleitertechnologien hatten die Entwicklung von
preiswerten Produkten für den Massenmarkt ermöglicht. Zugleich wuchs damit
das wissenschaftliche Interesse an der drahtlosen Datenübertragung mit noch
wesentlich höheren Datenraten im Frequenzbereich um 60GHz. Smulders fass-
te 2002 die Randbedingungen für ein Datenübertragungssystem in diesem Fre-
quenzbereich aus Anwender- und Systementwicklersicht zusammen [56]. SiGe-
BiCMOS- sowie CMOS-Technologien erreichten kontinuierlich wachsende Tran-
sitfrequenzen, und so wurden 2000 – 2005 erste Komponenten auf Siliziumbasis
für ein Übertragungssystem bei 60GHz vorgestellt [55], [62], [6], [26], [73], [27].
Diese Entwicklungen bildeten die Grundlage für vollständige, monolithisch in-
tegrierte Sender- und Empfängerschaltkreise in Silizium-Halbleitertechnologi-
en, die erstmalig 2006 publiziert wurden und weltweit große Beachtung fan-
den [46], [48].

Razavi [46] demonstriert einen zweistufigen Eingangsverstärker, der zwei
Gegentaktmischer treibt, von denen jedoch nur einer für die Messungen ver-
wendet wird. Der Ausgang wird von einem Differenzpaar sowie zwei Source-
Stufen mit offenem Drain gebildet. Ein Oszillator sowie eine Schaltung zur
Quadraturphasenerzeugung sind nicht enthalten. Es kommen 130-nm-CMOS-
Transistoren mit nur 75GHz maximaler Transitfrequenz zum Einsatz, was die
vergleichsweise hohe Rauschzahl von 12,5 dB und den geringen Umfang an in-
tegrierten Komponenten erklärt.

Reynolds verwendet in [48] hingegen eine SiGe-BiCMOS-Technologie mit
Transistoren, die eine maximale Transitfrequenz von 200GHz aufweisen. Aus
diesen Transistoren sind ein vollständiger Superheterodynsender und -empfän-
ger mit variabler Zwischenfrequenz aufgebaut. Der Empfängerschaltkreis bein-
haltet einen Eingangsverstärker, einen Mischer zur Frequenzumsetzung auf die
Zwischenfrequenz, einen ZF-Verstärker, einen Quadraturmischer, Basisband-
verstärker sowie Schaltungen zur Frequenzerzeugung. Alle Frequenzen werden
von einer ebenfalls integrierten Phasenregelschleife (phase-locked loop, PLL)
durch Frequenzverdreifachung bzw. -halbierung abgeleitet. Die Schaltung zur
Frequenzhalbierung stellt zugleich die Quadratursignale für die zweite Stufe der
Abwärtsmischung bereit. Der Empfängerschaltkreis erzielt über eine Bandbrei-
te von 5GHz einen Mischgewinn von ca. 39 dB und eine Rauschzahl zwischen
5 dB und 6,7 dB. In einem Experiment wurden zwischen Sender und Empfänger
Übertragungen mit einer Datenrate von 630Mbit/s bei QPSK-OFDM-Modu-
lation sowie von 2Gbit/s bei QPSK-Modulation demonstriert.
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Der in der vorliegenden Arbeit vorgestellte Empfänger ist in einer SiGe-Bi-
CMOS-Halbleitertechnologie mit vergleichbar schnellen Transistoren wie in [48]
realisiert. Er beruht auf direkter Quadratur-Abwärtsmischung, weswegen keine
Spiegelfrequenzunterdrückung erforderlich ist. Aus Kompatibilitätsgründen mit
einem ebenfalls in Entwicklung befindlichen Sender kommt als Modulationsver-
fahren quaternäre Differenz-Phasenumtastung mit einfachem Träger (DQPSK)
zum Einsatz. Um mit diesem vergleichsweise spektral ineffizienten Modulati-
onsverfahren Datenraten im Bereich mehrerer Gbit/s zu erreichen, wird eine
Bandbreite von 7GHz benötigt. Aufgrund der zu erwartenden Fertigungstole-
ranzen erfolgt der Entwurf für einen noch deutlich größeren Frequenzbereich.
Darin liegt eine Besonderheit des vorgestellten Empfängers.

1.3 Gliederung der Arbeit

Grundlage für den Entwurf des Empfängers bilden Spezifikationen, die sich
beispielsweise aus regulatorischen Einschränkungen wie spektraler Maske und
maximaler Sendeleistung, den Eigenschaften der Übertragungsstrecke, der nö-
tigen Datenrate oder der zulässigen Leistungsaufnahme ergeben. Da das Über-
tragungssystem weder standardkonform sein muss, noch der Empfänger in ein
bestehendes System zu integrieren ist, bestehen viele Freiheitsgrade bei der
Spezifizierung des Empfängers. Dennoch lassen sich mit einfachen Rechnungen
gewisse Mindestanforderungen abschätzen, denen die Schaltung genügen muss.
Abschnitt 2.1 erläutert diese Mindestanforderungen und führt in das Konzept
des Empfängers ein.

Die Schaltungsentwicklung stützt sich auf die Grundlagen des analogen Hoch-
frequenzentwurfs. Auf einige Detailprobleme wird ausführlich in Abschnitt 2.2
eingegangen. Da insbesondere bei einem Empfänger die Rauscheigenschaften
der Schaltung unmittelbar an die Bitfehlerrate und die anwendbaren Modu-
lationsverfahren gekoppelt sind, widmet sich Abschnitt 2.2.1 vertiefend dieser
Thematik. Es sind wichtige Kenngrößen zusammengefasst und ihre Bedeutung
für den Schaltungsentwurf erläutert. Zudem werden mögliche Verstärkertopo-
logien in der verwendeten Halbleitertechnologie hinsichtlich ihrer Rauscheigen-
schaften miteinander verglichen. Eine Besonderheit, die sich aus der hohen Da-
tenrate gepaart mit einem einfachen Modulationsverfahren ergibt, ist die hohe
erforderliche Bandbreite der Schaltung. Insbesondere transformatorische An-
passnetzwerke aus Leitungen und Kondensatoren verursachen aufgrund ihrer
Ähnlichkeit zu Filterstrukturen häufig ein ausgeprägtes Bandpassverhalten mit
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schmalem Durchlassbereich. Abschnitt 2.2.2 erörtert Ansätze, wie Anpassnetz-
werke ausreichend breitbandig entworfen werden können und gibt eine theo-
retische Schranke der Bandbreite von Anpassnetzwerken an. Schließlich ist es
insbesondere unter dem Aspekt der Leistungsaufnahme erforderlich, Verstärker-
stufen so zu entwerfen, dass die Strom- und Spannungsverläufe am Ausgang die
Entnahme der maximalen Wirkleistung ermöglichen. Simulativ und messtech-
nisch können dazu load-pull-Untersuchungen durchgeführt werden, die jedoch
zeitaufwändig sind und wenig Einblick in die zugrunde liegenden Wirkmechanis-
men geben. Sehr viel intuitiver ist das von Cripps beschriebene Verfahren [16],
die transiente Lastkurve am Ausgang zu analysieren. Dieses Verfahren ist je-
doch nicht unmittelbar auf Kaskodestufen anwendbar und geht von einem rudi-
mentären Transistormodell aus. Abschnitt 2.2.3 erläutert eine Erweiterung der
Methode Cripps’ auf Kaskodestufen mit einem genaueren Transistormodell.

Eine Besonderheit des Entwurfs integrierter Hochfrequenzschaltungen im
zweistelligen Gigahertzbereich ist die Notwendigkeit, jedes Schaltungsdetail ge-
naustens zu modellieren. Die klassische Theorie elektrischer Netzwerke, die von
konzentrierten Knoten und Bauelementen ausgeht, ist nur auf Strukturen an-
wendbar, die ein Vielfaches — etwa Faktor 20 — kleiner als die Wellenlänge
der verarbeiteten Signale sind. Sie liegt in Siliziumdioxid bei 60GHz bei et-
wa 2,5mm, so dass bereits Strukturen mit Ausdehnungen in der Größenord-
nung von 100 μm einen verteilten Charakter annehmen. Dies betrifft insbeson-
dere passive Strukturen wie Streifen- und Koplanarleitungen zur Verdrahtung
und Impedanztransformation. Aus diesem Grund ist der Modellierung solcher
Strukturen ein umfangreicher Abschnitt der Arbeit gewidmet. Ausgehend von
den Daten, die einer Feldsimulation oder Messung entstammen, diskutiert Ab-
schnitt 2.3 Möglichkeiten der Modellierung. Dabei werden Genauigkeit, Ska-
lierbarkeit, berücksichtigte Effekte und Verwendbarkeit für verschiedene Simu-
lationstypen gegenübergestellt.

Das grundlegende Kapitel 2 bildet das Fundament für den eigentlichen Ent-
wurf des Empfängers. Ihm und der Auswertung der Ergebnisse ist der Hauptteil
der Arbeit, Kapitel 3, gewidmet. Nach einer knappen Einführung in die ver-
wendete Halbleitertechnologie werden Teilschaltungsblöcke vorgestellt, die der
Verifikation der grundlegenden Entwurfsprinzipien dienen. Nach einer Erläute-
rung der Entwurfsstrategie des Empfängers wird die Entwicklung der einzelnen
Baugruppen diskutiert. Dazu gehören der Mischerkern, ein Basisbandverstär-
ker, das Phasenschiebernetzwerk zur Quadraturphasenerzeugung, ein Treiber-
verstärker für das Lokaloszillatorsignal sowie der rauscharme Eingangsverstär-
ker mit Möglichkeit der Verstärkungseinstellung. Als Hilfsschaltungen sind Re-
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ferenzstrom- und -spannungsquellen erforderlich, deren Funktionsweise eben-
falls erläutert wird. Schließlich werden Details zum Layout angegeben und die
Ergebnisse vorgestellt. Die Arbeit schließt mit einer Darstellung der Einsatz-
möglichkeiten der entwickelten Schaltung und Perspektiven für die weitere For-
schung.
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