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Effizienzsteigerung von Energy Harvesting

Schaltungen durch High-Q-Matching
Efficiency Improvement of Energy Harvesting Circuits by High Q Matching
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Technische Hochschule Deggendorf Technische Hochschule Deggendorf

Unter RF Energy Harvesting versteht man die Gewinnung geringer Energie
aus einem elektromagnetischen Feld. Diese Energie kann benutzt werden, um
ein kleines Mikrosystem, wie z. B. ein draht- und batterieloses Sensorsystem,
zu versorgen. An der Technischen Hochschule Deggendorf ist ein derartiges RF
Energy Harvesting System entwickelt und getestet worden. Diese Publikation
beschreibt die einzelnen Schaltblocke des RF Energy Harvesting Systems und
zeigt eine explizite Moglichkeit auf, das System zu verbessern. Die Methode
beruht auf der Verwendung von Anpassungsnetzwerken mit besonders hoher
Giite (High-Q-Matching), welche die Gesamteffizienz von RF Energy Harvesting
Systemen erhohen. Anstatt herkommliche Induktivititen und Kapazititen als
Anpassungselemente zu verwenden, werden Elemente mit hoher Giite, wie z. B.
Akustische-Oberflichenwellen-Resonatoren, benutzt. Verschiedene High-Q- und
Low-Q-Anpassungsnetzwerke werden in dieser Arbeit simuliert und ihre Vor-
und Nachteile diskutiert.

RF energy harvesting is the extraction of small amounts of energy from an
electromagnetic field. This energy can be used to power a tiny microsystem like a
wireless and battery-less sensor. At Deggendorf Institute of Technology we have
constructed and tested a RF energy harvesting circuit. This paper describes the
building blocks of an RF energy harvesting system and explicitly discusses a possibility
of improving the system. The method deals with high Q matching circuits that increase
the overall efficiency of RF energy harvesting circuits. Instead of common inductive
and capacitive matching elements, high Q elements such like surface acoustic wave
resonators are used. Different high Q and low Q matching circuits are simulated in the
paper and their advantages and disadvantages are discussed.

High-Q-Matching, SAW-Resonator, Effizienzsteigerung von Energy Harvesting
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1. Einleitung und theoretische
Grundlagen
1.1 RF Energy Harvesting

Unter Energy Harvesting
die  Gewinnung kleiner

versteht man
Mengen  von

elektrischer  Energie aus Quellen wie
z. B. Temperaturgradienten, Vibrationen,
Luftstromungen, Sonnenenergie,

Druckunterschieden oder elektromagnetischen
Wellen [1]. Mit der gewonnenen Energie
ist es moglich, mobile Gerite mit geringer
Leistung zu versorgen. Die Energiegewinnung
aus elektromagnetischer ~ Strahlung  wird
als RF Energy Harvesting bezeichnet. An
der Technischen Hochschule Deggendorf
lauft derzeit ein Projekt, in dem ein draht-
und Dbatterieloses Sensorsystem entwickelt
wurde, welches seine Versorgungsenergie
aus elektromagnetischen Wellen bezieht. Das
Sensorsystem arbeitet bei einer Frequenz von
868 MHz, da dieses Frequenzband von der
Bundesnetzagentur freigegeben ist. In einer
fritheren Publikation [2] der Autoren ist ein
RF Energy Harvesting System vorgestellt
worden, welches bei einer einer minimalen
Eingangsleistung von -6 dBm am Ausgang eine
Energie von ca. 50 puJ erzeugen kann, welche
ausreicht, um das entwickelte Sensorsystem
zu versorgen. Das folgende Blockschaltbild
zeigt beispielhaft eine vereinfachte Darstellung
der Bestandteile eines RF Energy Harvesting
Systems.

Sendeantenne Empfangsantenne

2 W (ERP)

minimiert werden und die tibertragene Leistung
maximiert wird. Die gleichgerichtete Energie
wird anschliefend in einem Ladekondensator
zwischengespeichert und iiber ein
Energiemanagement (z. B. bestehend aus einem
Komparator und einem DC/DC-Konverter)
aufbereitet. Das aufbereitete Signal (z. B.
pulsierende Gleichspannung) wird verwendet,
um eine Last (z. B. ein Sensorsystem) zu
versorgen.

Die detaillierte Funktionsweise des in Abbildung
1 dargestellten RF Energy Harvesting Systems
wird in [2] detailliert beschrieben.

Der Hauptunterschied zwischen dem dort
beschriebenen System und dem neuen System
in Abbildung 1 besteht darin, dass die Giite
des Anpassungsnetzwerks erhoht worden ist.
Im Folgenden wird beschrieben, wie diese
Erhohung realisiert werden kann.
1.2 Impedanzanpassung mit diskreten
Blindelementen in L-Topologie

Bei einem RF Energy Harvesting System ist
ein Anpassungsnetzwerk notwendig, um die
an der Empfangsantenne eingespeiste Leistung
optimal an die restliche Schaltung {ibertragen zu
konnen und um Signalreflexionen am Eingang
des Harvesters zu minimieren. Das Ziel bei einer
Anpassung besteht darin, die Gesamtimpedanz
der RF Energy Harvesting Schaltung an die
Impedanz der Empfangsantenne, welche in

Leistungs-

=

) X Management
High-Q Anpassnetzwerk Gleichrichter Energiespeicher (optional)
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Abb. 1: Beispiel eines RF Energy Harvesting Systems

Das Funktionsprinzip des RF Energy Harvesting
Systems wird im Folgenden kurz erkldrt. Ein
Signalgenerator sendet eine elektromagnetische
Welle im 868 MHz Band mit einer Leistung
von 2 W (ERP) iiber eine Sendeantenne ab.
Diese Welle wird beim Harvester iiber eine
Empfangsantenne empfangen und durch ein
Gleichrichternetzwerk (z. B. kaskadierte
Greinacher-Schaltung)  gleichgerichtet. Das
Anpassungsnetzwerk sorgt dafiir, dass am
Eingang des Harvesters die Signalreflexionen

der Regel 50 Q ist, anzupassen, wodurch die
Leistungsiibertragung maximiert wird und
keine Signalreflexion am Eingang stattfindet.

Die Impedanzanpassung kann z. B. durch
Stichleitungen oder durch Parallel- bzw.
Serienschaltungen von zueinander konjugiert
komplexen Blindelementen (z. B. Induktivitét
und Kapazitit) erfolgen. Im Folgenden wird auf
die Anpassung mit diskreten Blindelementen
eingegangen.

~
N
>
g

2
S
3
=




%
@)
=
2
S
3
=
S
3
%
-
o
—
Z,
=
=
=
'a)
>

In der Praxis werden hauptsidchlich drei
verschiedene Anpassungsstrukturen
verwendet. Mit ihnen kann man jede beliebige
Schaltungsimpedanz an die Antennenimpedanz
anpassen. Die Schaltungen heiflen L-, T- oder
Pi-Struktur. Der Name wird vom Aussehen der
Bauteilanordnung abgeleitet. [3]

Beispiele der drei Strukturen sind in den
folgenden Abbildungen dargestellt.

C1
Eingang ’—Q Ausgang
L1

GND

Abb. 2: Beispiel fiir eine L-Anpassungsstruktur

Eingang I I O Ausgang

GND GND

Abb. 3: Beispiel fiir eine Pi-Anpassungsstruktur

L1 L2

Eingang O——’W"‘Im""—O Ausgang
T C1

GND

ADb. 4: Beispiel fiir eine T-Anpassungsstruktur

Die Anordnung der Blindelemente wird von
der jeweiligen Anwendung bestimmt. Verfiigt
die Versorgungsspannung beispielsweise iiber
einen unerwiinschten Gleichanteil, sollte ein
Kondensator in Reihe verwendet werden, der
die Gleichspannung blockiert.

Ein sehr wichtiger Faktor der Anpassung stellt
der Giitefaktor (engl. Q factor) dar. Dieser ist in
der Elektrotechnik ein MaB fiir die Dampfung

eines schwingungsfdhigen Systems. Man
unterscheidet zwischen der belasteten Giite
(engl. loaded Q or circuit Q) und der unbelasteten
Giite (engl. unloaded Q or component Q).
Die belastete Giite ist die Giite des gesamten
belasteten Netzwerks und die unbelastete Giite
ist die Giite eines Blindelements (Induktivitat
bzw. Kapazitit) oder eines Zweigs in einem
Schwingkreis.

Die L-Anpassungsstruktur ist die einfachste
Anpassungsschaltung, dasie nur zwei zueinander
konjugiert komplexe Bauelemente (z. B. ideale
Spule und ideale Kapazitit) bendtigt.

Im Folgenden soll ein Beispiel fiir eine
Anpassung mit diskreten Blindelementen mit
einer L-Anpassungsstruktur aufgezeigt werden.
Die nachfolgende Abbildung zeigt ein
L-Anpassungsnetzwerk fiir den Fall, dass
der Parallelwiderstand R, groBer ist als der
Serienwiderstand R..

R, Xs=joLs P,

Abb. 5: Beispiel fiir ein L-Anpassungsnetzwerk
(R, <R)[4]

Die eingezeichneten GrofBen haben die folgende
Bedeutung:

* R Serienwiderstand der Kapazitéit C,

*  R;: Serienwiderstand der Induktivitét L
*  X,: Blindwiderstand der Kapazitit C,

+  X,: Blindwiderstand der Induktivitét L
* V,: Spannung am Parallelzweig

¢ V. Spannung am Serienzweig

* R, Parallelwiderstand

* Ry Serienwiderstand

*  P,: Leistung am Parallelzweig

* P Leistung am Serienzweig

* I,: Strom durch den Parallelzweig
I Strom durch den Serienzweig

Fir das Verhiltnis zwischen Parallel- und
Serienwiderstand soll gelten:

R V?
o Ve
R V¢ (1)



Die unbelastete Giite des Serienzweigs ist
definiert als:

s (2)

Fiir die unbelastete Giite des Parallelzweigs gilt:

R
Qp=_p
| P| (©)
Die Spulengiite ist:
- R, R 4

Die Komponentengiite der Kapazitit ist:

1 |XP|

Qc_mc R. R,

)

Fir die belastete Giite des Netzwerks ergibt
sich:

Q.- Q,
Q+Q, ©)

Q=

Nach Gleichung 6 dominiert bei einem
L-Anpassungsnetzwerk der kleinste Guitefaktor
im System. Fiir eine optimale Anpassung der
Impedanzen sollten deshalb die unbelasteten
Giitefaktoren Qg und Q, gleich sein.

Falls dies der Fall ist, gilt nach [5]:

S (7)

Fiirdie Leistungen am Serien- bzw. Parallelzweig
gelten die Gleichungen:

1 2
Pi|== 1R
| | 2 S (8)
V2
|PP |= 21;
P )
Die gesamte Verlustleistung des

Anpassungsnetzwerks Ploss ergibt sich aus der
Summe der beiden Verlustleistungen an der
Spule (P, ) und der Kapazitét (P, _ ).

Die Verlustleistungen P, und P, lassen sich
wie folgt berechnen:

X
PlossL é R I - | |
2Q, Q (10)

Ll Ve %o
2700, X QX QT -

lossC—

Die Leistung am Parallelzweig kann man
folgendermaBen ausdriicken, wenn der rechte
Anschluss des Anpassungsnetzwerks —mit
der Last, und der linke Anschluss mit der
Signalquelle verbunden wird:

+P

lossL lossC (12)

[Py |=[Ps]+P

Aus den Gleichungen 10, 11 und 12 folgt somit
fiir den Wirkungsgrad des Anpassungsnetzwerks
die folgende Gleichung:

(13)

Wenn Q/Q, und Q/Q. << 1 gilt, wird der
Wirkungsgrad sehr hoch. In der Praxis liegt die
Giite einer Kapazitit im besten Fall bei einigen
Tausend. Die Spulengiite ist jedoch auf etwa
200 begrenzt.

Daher gilt in der Praxis oft Q, << Q..

Damit lasst sich die Gleichung 13
folgendermaf3en vereinfachen:

n=1-

& =
QL QL (14)

Die Gleichung 14 zeigt, dass der Wirkungsgrad
des Anpassungsnetzwerks malgeblich von der
Spulengiite Q, abhéngt. Um die Effizienz einer
Anpassungsschaltung zu vergrofern, sollte die
Spulengiite erhoht werden.
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Idealerweise sollte die Komponentengiite
im Bereich von einigen  Tausend
liegen. Induktivititen mit derart hohen
Komponentengiiten sind in der Praxis als
diskrete Bauelemente nicht umsetzbar. Im
nichsten Abschnitt wird das Konzept erldutert,
wie man eine Induktivitdt mit hoher Spulengiite
(Q, > 1000) realisieren kann.

1.3 Impedanzanpassung mit SAW- bzw.
BAW-Resonatoren

Eine Forschungsgruppe der Universitit Freiburg
hat im Jahr 2009 ein Konzept vorgestellt, bei
dem ein Schwingquarz bei einer Frequenz
von 24 MHz als eine Induktivitdt mit einer
Komponentengiite von 81700 realisiert worden
ist [6].

Schwingquarze haben eine Resonanzfrequenz
von bis zu 300 MHz und konnen iiber eine
unbelastete Giite von iiber 80000 verfligen.

Fir RF Energy Harvesting Schaltungen, die
kommerziell eingesetzt werden sollen, sind
vor allem die Frequenzbinder von 868 MHz
und 2,4 GHz interessant, da diese von der
Bundesnetzagentur freigegeben sind und die
hochsten Sendeleistungen von 2 Watt (ERP)
bzw. 4 Watt (EIRP) abgestrahlt werden diirfen
und die Reichweite der Energieilibertragung
somit bei weitem hoher ist. Bei niedrigeren [ISM-
Frequenzen, z. B. bei 169 MHz, sind jedoch nur
10 mW (ERP) Abstrahlleistung erlaubt. Da fiir
das vorgestellte RF Energy Harvesting System
eine Frequenz im 868 MHz Band verwendet
werden soll, sind Schwingquarze fiir eine High-
Q-Anpassung ungeeignet.

Fir Resonanzfrequenzen zwischen 300 MHz
und 1 GHz eignen sich SAW (Surface Acoustic
Wave)-Resonatoren.  Diese  kdnnen  eine
unbelastete Giite von liber 8000 haben.

Bei Resonanzfrequenzen von iiber 1 GHz
eignen sich BAW (Bulk Acoustic Wave)-
Resonatoren. Diese erreichen einen unbelasteten
Giitefaktor von tber 1000 und unterscheiden
sich von SAW-Resonatoren dadurch, dass die
Ausbreitung der akustischen Welle im Substrat
(Bulk) anstatt an der Oberfliche erfolgt.
Wenn man einen SAW- bzw. BAW-Resonator
zwischen der Serienresonanzfrequenz und der
Parallelresonanzfrequenz betreibt, hat dieser
ein induktives Verhalten und kann somit als
Induktivitit hoher Giite betrachtet werden.

Das Ersatzschaltbild eines SAW- bzw. BAW-

Resonators ist in der folgenden Abbildung
dargestellt.

R G Ly

Co
Abb. 6: Ersatzschaltbild eines SAW- bzw. BAW-Resonators

Die dynamische Kapazitit C,, die dynamische
Induktivitit L, und der Resonanzwiderstand
R,  bilden einen verlustbehafteten
Serienresonanzschwingkreis. Die  statische
Kapazitit C, ist die an den Anschlissen
des  Resonators  unmittelbar ~ messbare
Kapazitdt, die zusammen mit L, und
C, einen Parallelresonanzschwingkreis
bildet. Die folgende Abbildung zeigt das
Blindwiderstandsdiagramm eines SAW-

Resonators.

+jX
(e
et

Abb. 7: Blindwiderstandsdiagramm eines SAW-Resonators
(7]

Wie man aus dem Diagramm entnehmen
kann, erscheint der Schwingkreis zwischen
der Reihenresonanzfrequenz f und der
Parallelresonanzfrequenz fp rein induktiv.

Die Reihenresonanzfrequenz kann man wie
folgt berechnen:

S 2eLC,



Die Parallelresonanzfrequenz ist:

fo— 1
’ 2 CICO
T -
Ll C1+C0 (16)

Fir die effektive Induktivitit eines SAW-
Resonators ergibt sich:

_2(6)

ff 1
¢ fs (17)

1.4 Vorteile des High-Q-Matchings

Der Hauptvorteil des vorgestellten High-Q-
Matchings (Q,>1000) besteht darin, dass die
Gesamteffizienz des RF Harvesting Systems
gegeniiber einem Low-Q-Matching (Q,<200)
erhoht wird. Ein weiterer Vorteil resultiert aus
dem Sachverhalt, dass durch eine Erhéhung
der belasteten Giite die Spannungsamplitude
am FEingang der Gleichrichterschaltung
vergrofert wird. Dadurch ist unter Umstédnden
keine zusiétzliche Spannungsvervielfachung,
z. B. in Form einer Ladungspumpe oder
einer Spannungskaskade, notwendig, was die
Schaltungstopologie des RF Energy Harvesting
Systems vereinfacht.

1.5 Nachteile des High-Q-Matchings

Durch die Impedanzanpassung mit einem SAW-
Resonator erhoht sich der belastete Giitefaktor Q
des Gesamtsystems. Je grofler die belastete Giite
ist, umso schmalbandiger ist die Anpassung,
denn der belastete Giitefaktor Q kann aus der
Frequenz f (auch Mittenfrequenz genannt)
bezogen auf die Bandbreite B festgelegt werden
als:

f-f

271 (18)

o]~

Q=

Die  Bandbreite B ist  hier  der
Frequenzbereich, an dessen Grenzen sich der
Eingangsreflexionsfaktor am Eingang der
Anpassungsschaltung um den linearen Faktor
0,707 gegeniiber dem Extremwert gedndert
hat, im logarithmischen Maf} entspricht dies
ungefihr -3 dB. Die obere Grenzfrequenz
wird als f, und die untere Grenzfrequenz als f|
bezeichnet.

Ein weiteres Problem ist, dass die Serien- und
Parallelresonanzfrequenz bei Resonatoren oft

eng beieinander liegen (einige hundert kHz).
Dadurch ist der Wertebereich der Induktivitit,
die man mit dem Resonator realisieren kann,
ebenfalls begrenzt.

2. Methoden

Verschiedene High-Q und Low-Q
Anpassungsnetzwerke werden in néchsten
Kapitel theoretisch analysiert und simuliert. Fiir
die Simulationen werden die Programme Qucs
(Quite Universal Circuit Simulator) und Keysight
ADS (Advanced Design System) verwendet.
Die verschiedenen Anpassungsnetzwerke sollen
bei 868 MHz (Frequenzband, welches fiir das
vorgestellte RF Energy Harvesting System
verwendet worden ist) miteinander beziiglich
Giitefaktor, Effizienz und Breitbandigkeit
verglichen werden.

3. Ergebnisse

Fiir die High-Q-Anpassung im 868 MHz Band
wird ein SAW-Resonator (Epcos R958) mit
folgenden Parametern verwendet:

Dynamische Kapazitit C, 1,53 fF
Dynamische Induktivitét L, 22 uH
Resonanzwiderstand R 16 Q
Statische Kapazitit C; 2 pF
Serienresonanzfrequenz f 867,487 MHz
Parallelresonanzfrequenz f, 867,819 MHz
Unbelasteter Giitefaktor Q, 7500
Effektive Induktivitét L 16,84 nH

Die Streuparameter des SAW-Resonators
werden mithilfe von Qucs  simuliert.
Streuparameter ~ (abgekiirzt ~ S-Parameter)
dienen zur Charakterisierung des Verhaltens
elektrischer Komponenten und Netzwerken
im Klein- und GrofBsignalverhalten mittels
Wellengrofen.

Das  Ersatzschaltbild des  verwendeten
SAW-Resonators inklusive Ein- und
Ausgangsanschluss ist in der folgenden
Abbildung dargestellt.
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Abb. 8: Ersatzschaltbild des verwendeten SAW-Resonators

Die Abhéngigkeit des Eingangsreflexionsfaktors
und des Vorwirtstransmissionsfaktors von
der Eingangsfrequenz (siche = Abbildung
9) zeigt, dass die Fehlanpassung bei der
Serienresonanzfrequenz am  geringsten ist
und bei der Parallelresonanz wie erwartet
am hochsten. Die Eingangsfrequenz wird
zwischen den beiden Werten gewihlt, z. B. bei
867,6 MHz. Aufgrund der Bidirektionalitdt des
SAW-Resonators entspricht der Frequenzverlauf
des S, -Parameters dem des S -Parameters und

der S, -Parameter dem des S -Parameters. Die
S,,-und S -Parameter sind deshalb nicht in der
Abbildung 9 dargestellt. Die Simulation des
Blindwiderstands des SAW-Resonators wird in
Abbildung 10 gezeigt.

Wie zu erwarten ist, ist bei der
Serienresonanzfrequenz, die  etwa  bei
867,5 MHz liegt, der Blindwiderstand
null. Der Blindwiderstand ist bei der
Parallelresonanzfrequenzamhdochsten. Zwischen
der Serien- und Parallelresonanzfrequenz ist der
Blindwiderstand positiv. Deswegen erscheint
der SAW-Resonator in diesem Bereich nach
auflen hin rein induktiv. Bei Frequenzen, die
iiber der Parallelresonanzfrequenz liegen, hat
der Resonator ein kapazitives Verhalten. Der
induktive Bereich (867,5 MHz — 867,7 MHz)
liegt teilweise innerhalb des Frequenzbandes, in
dem man laut der Bundesnetzagentur eine

ffrequency: 8 67486e+08
S[1.11:0.136025 / 9.69976

frequency: 8.67884e+08.
S[1,1]: 0.87155/-9.94771°

frequency: 8 67819e+08
S[2.11: 0158052/ 864661

865608 8654208 8656e08 6662008 8666208 867¢08

8674608 6676608 8662208 8686208 869¢08 8694208 8698208
Frequenz [Hz)

Abb. 9: Eingangsreflexionsfaktor und Vorwirtstransmissionsfaktor des SAW-Resonators in

Abhingigkeit von der Eingangsfrequenz

frequency: 8 67498e+08|
Im: 0.000581795

-350-

-400-

ffrequency: 8 67875e+08|
Im: -354.22

8.65¢08 8654208 565508 8662608 866608 867208

807408 8676e08 8682608 868be08 869¢08 69408 8695608
Frequenz Hz)

Abb. 10: Blindwiderstand des SAW-Resonators in Abhédngigkeit von der Eingangsfrequenz



Leistung von 2 Watt (ERP) abstrahlen darf
(865,6 MHz — 867,6 MHz). Aus diesem Grund
eignet sich der Resonator fiir RF Energy
Harvesting Anwendungen.

Im Folgenden werden zwei
Gleichrichterschaltungen mit High-Q und
Low-Q Anpassung miteinander verglichen.
Die Gleichrichterschaltung ist eine 7-fach
kaskadierte Greinacher-Schaltung mit einem
Speicherkondensator und einem Lastwiderstand.
Auf ein Power-Management wird der

Einfachheit halber verzichtet. Die Einfliisse
von Substrat und Leitungen werden bei den
nachfolgenden Simulationen vernachléssigt.

Der Schaltplan des niedergiitigen Harvesters
(siche Abbildung 11) zeigt das Ersatzschaltbild
fiir die Empfangsantenne, welches aus einem
Signalgenerator mit Innenwiderstand besteht,
die kaskadierte Greinacher-Schaltung, den
Speicherkondensator und den Lastwiderstand.
Das Anpassungsnetzwerk besteht aus einer
Induktivitdt und einer Kapazitit in L-Topologie.

* INDQ

L=Lmatch nH
e g
[Num=1 - -

= 5%
Z C<CmatchpF - - -
2=7in Q=QmatchC

=1 .P=dbmtow(Pin). F=LSSP_freq
Freq=LSSP_freq

(2

Diode
DIODE[3

h—

ADbb. 11: Schaltplan der Harvester-Testschaltung (Low-Q)

Bei der Simulation werden die folgenden
Parameter verwendet:

Innenwiderstand der Empfangsantenne Z, | 50
2,4 pF

Induktivitit des 11 nH
Anpassungsnetzwerks L

Kapazitit des Anpassungsnetzwerks C__

‘match

Kapazititen der Greinacher-Schaltung C | 2,2 nF

Speicherkondensator C 1uF
Lastwiderstand R 1kQ
Giitefaktorvon C__ 50
Giitefaktor von L__ 50
Eingangsleistung P -8,2 dBm
Arbeitsfrequenz 867,6 MHz

Bei der verwendeten Diode handelt es sich um
die Schottky-Diode HSMS-285x von Avago
Technologies.

Aus dem Verlauf des Eingangsreflexionsfaktors
in Abhingigkeit von der Frequenz (siche
Abbildung 12) ergibt sich ein unbelasteter
Giitefaktor von 0,64. Bei der Arbeitsfrequenz
hat der Eingangsreflexionsfaktor den Wert
0,7 %. Aus der Gleichung 18 errechnet sich eine
Bandbreite von 1,36 GHz.

Der Eingangsreflexionsfaktor in Abhdngigkeit
von der Eingangsleistung (siche Abbildung 13)
zeigt, dass der Fehlanpassungsgrad unter der
angepassten Leistung (-8,2 dBm) sehr hoch ist

(etwa 70 %). Das bedeutet, dass bei geringen
Eingangsleistungen (kleiner als 30 dBm) 70 %
dieser Leistung reflektiert wird.
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0006
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Abb. 12: Eingangsreflexionsfaktor in Abhdngigkeit von der
Frequenz (Low-Q)
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Abb. 13: Eingangsreflexionsfaktor in Abhdngigkeit von der
Eingangsleistung (Low-Q)
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Der Schaltplan der hochgiitigen Testschaltung
ist in der nachfolgenden Abbildung dargestellt.

Abb. 14: Schaltplan der Harvester-Testschaltung (High-Q)

Die Testschaltung unterscheidet sich von der
in Abbildung 11 dadurch, dass anstatt der
Induktivitdit ein SAW-Resonator verwendet
worden ist und dass die Komponentengiite der
Kapazitidt im Anpassungsnetzwerk 5000 betrégt.
Alle restlichen Parameter bleiben aus Griinden
der Vergleichbarkeit identisch. Aus dem Verlauf
des Eingangsreflexionsfaktors in Abhédngigkeit
von der Frequenz (siche Abbildung 15) ergibt
sich ein belasteter Giitefaktor von 2892 und
bei der Arbeitsfrequenz von 867,6 MHz fiir
S,, ein Wert von 0,7 %. Die Simulation des
Eingangsreflexionsfaktors in Abhéngigkeit von
der Eingangsleistung (siche Abbildung 16)
zeigt, dass die Fehlanpassung bei geringeren
Eingangsleistungen (kleiner als -20 dBm)
kleiner ist (ca. 12 %) als bei der niedergiitigen
Testschaltung.
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Abb. 15: Eingangsreflexionsfaktor in Abhdngigkeit von der
Frequenz (High-Q)
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ADbb. 16: Eingangsreflexionsfaktor in Abhédngigkeit von der
Eingangsleistung (High-Q)

Die Effizienz eines Anpassungsnetzwerk hingt
neben der Spannungstransformation V /V¢ von
der Spulengiite ab. Durch eine Kaskadierung
der L-Anpassungsnetzwerke erhéht sich bei
einer zunchmenden Spannungstransformation
die Effizienz des Anpassungsnetzwerks.
Abbildung 17  zeigt Dbeispiclhaft die
Effizienz eines L-Anpassungsnetzwerks in
Abhingigkeit von der Spulengiite Q, und
verschiedenen Kaskadierungsstufen bei einer
Spannungstransformation von 4.
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ADb. 17: Effizienz in Abhdngigkeit von der Spulengiite [4]



4. Diskussion und Ausblick

In dieser Arbeit wurde gezeigt, dass durch
die Verwendung eines SAW-Resonators
als induktives Element hoher Giite in einer
L-Anpassungsschaltung die Effizienz der
Anpassung erhoht werden kann. Aufgrund
der Simulationsergebnisse, welche in den
Abbildungen 13 und 16 dargestellt sind, zeigt
sich, dass bei hochgiitigen Anpassungssystemen
derEingangsreflexionsfaktorbeisich verdnderter
Eingangsleistung nicht so stark erhoht wird
wie bei Systemen niedriger Giite, wodurch
weniger Leistung am Eingang reflektiert wird.
Fir Energy Harvesting Anwendungen sollte
deswegen eine mdglichst hohe Systemgiite
angestrebt werden.

Der Grund dafiir ist, dass die Eingangsleistungen
bei derartigen Anwendungen stark variieren
konnen, wenn beispielsweise die Distanz
zwischen Sender und Empfianger gedndert
wird oder unterschiedliche Démpfungen im
Ubertragungsweg auftreten.

Um die Simulationsergebnisse messtechnisch
verifizieren zu konnen, sollen die simulierten
Testschaltungen zukiinftig aufgebaut und
analysiert werden.
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