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Im Rahmen des gesamten Projektes wurde in Zusammenarbeit von indie Semiconductor FFO mit
den Projektpartnern zu Beginn die Anforderungen fiir den Radar Sensor und die Demonstrator
Architektur einschlieBlich eine Testkonzeptes erarbeitet und als ,Deliverable” (D4.17 — Projekt-
ID: 876124) eingereicht; bestehend aus:

Definition der Anwendungen / Use Cases; Sensor Modul Architektur; Radar MMIC Architektur
(inklusive einer weiteren alternativen Architektur); Digital IC Konzept; Antennen und Packaging
Anforderungen; Anforderungen an die Software / Datenverarbeitungskonzept; Modul und Sys-
tem Testkonzept / Verifikationsmetode

Die Projektpartner und indie Semiconductor FFO haben die Anforderungen fiir den Radar Sensor
und die Demonstrator Architektur einschlieBlich des Testkonzeptes definiert.

Im weiteren Projektverlauf wurde das erste Designe fiir einen MIMO-RF-Chip und Teststrukturen fir die
wesentlichen Subkomponenten erstellt und jeweils simuliert und verifiziert. Darliber hinaus wurden erste
Konzepte fiir einen Sensor (Integration vom MIMO-RF-Chip in ein neues Packaging-Konzept [Projekt-
partner] und ein Sensor-PCB mit erforderlichen Interfaces) erarbeitet, simuliert und verifiziert.

Das Designe des MIMO-RF-Chip und der Teststrukturen wurden in der Produktion (Global Foundries) ein-
gereicht/platziert und erfolgreich im Rahmen des Tape-out/Tape-in gestartet (Februar 2022).

Nach Lieferung der ersten MIMO-RF-Chip-Generation wurde diese erste Version / Prototypen des MIMIO-
RF-Chips und der Teststrukturen erfolgreich charakterisiert und vermessen. Zuséatzlich zum urspriinglichen
Sensorkonzept wurde ein alternativer Ansatz (alternatives Sensor-Design) mit den Projektpartnern erar-
beitet; zur Risikominimierung (Risko-Mitigation) beim sehr anspruchsvollen / fragilen Si- & Glaswafer-
Packaging (Bonding- & Via-Prozess). Beide Sensorkonzepte (Si-& Glas-Wafer-Packaging & die Alternative)
wurden aktiv weiterverfolgt (Zwischenbericht D1.5).

Im Folgenden wurde die zweite Version / Generation2 des MIMO-RF-Chips und erweiterte Teststrukturen
entwickelt und umfangreich simuliert. Das zweite Tape Out des RF-Front Ends wurde im November 2023
durchgefiihrt. Das zweite Tape Out enthélt den 4x4 TRX MIMO-Chip und seine Breakout-Schaltungen, was
eine umfangreiche Charakterisierung ermoglicht. Die Chips wurden Ende Januar 2024 an indie Semi-
conductor FFO ausgeliefert.

indie Semiconductor FFO hat in Zusammenarbeit mit den Projektpartnern ein alternatives Package als
,Stamp-Module” entwickelt. Dieses ,Stamp-Modul” wurde in dieser Berichtsperiode verfiigbar und
wurde mit einem MIMO-RF-Chip der ersten Version / Generation1 bestlickt. Die Integration das ,Stamp-
Modul“ in ein Sensor-PCB wurde vorbereitet und in der ersten Prototypen-Version realisiert.



Zum Abschluss des Projektes wurde mit den Projektpartnern ein Demonstrator erstellt und vollfunktions-
fahig vorgestellt bestehend ausfolgenden Komponenten:

a. Ein 4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chip mit Antennen im Packaging (basierend auf dem Projektumfang
und in der “GF 22nm FD-SOI“ Technologie) im Frequenzbereich von 116 — 123 GHz

b. Eindigitaler ,Baseband IC” mit Transmission und Receiver Teiles (zur Steuerung und zur Einstellung
der Synchronisation beider Elemente) zur Steuerung des ,4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chip“ und des
Sensor Board/Funktion (Interaktion mit VCO / ADC / LVDS / SPI); auch der digitale ,,Baseband IC*
wurde im Rahmen der Projektkooperation entwickelt in der ,,GF 22nm FD-SOI“ Technologie

c. Drei Versionen des “RF-IC-Packaging” mit integrierten Antennen (drei Versionen im Rahmen des
Projektes / davon zwei mit hervorragenden Abstrahlungseigenschaften)

d. Verschiedene Testboard-Versionen zur Verifizierung von Zwischenversionen der Sensoren und fir
die finale Sensor-/Demonstrator-Version)

e. Entwicklung und Anpassung der Systemparameter und Funktionstest fir die "Human Approach
Recognition" / "Vital Signal Detection" mit "Erfassung der Herz- und Atemfrequenz" und "Handge-
stenerkennung"

f. Implementierung der Echtzeitkommunikation und -visualisierung mit Live-Sensordaten-Streaming
in die VR-Cloud-Anwendung mit Echtzeit-Datenlibertragung (Radarsensor mit Demonstrator-Auf-
bau und 3D-Szenenvisualisierung / GUI)

Mit diesem Demonstrator (,,Car Interior Radar for Advanced life-signs detection”) kann diese mm-wave
Radar Losung, die oberhalb (,beyond”) 100GHz (116 — 123 GHz) arbeitet, in realen Fahrzeugen / Fahr-
zeugumgebungen/-Innenrdumen installiert und présentiert werden. Der Sensor kann die Erkennung von
Vitalparametern (Herzschlag, Atmung) des Fahrers und auch anderer Passagiere leisten und der Demonst-
rator konnte die Kleinkind-Vergessen-Alarm-Funktionalitadt, die Erkennung von Situationen auBerhalb der
Position und die Erkennung moglicher Hindernisse in einem spateren Zustand unterstiitzen. Eine Lkw-
oder PKW-Kabine kénnte mit dem Radarsystem in der Kabine ausgestattet werden und auf Konferenzen
und Messen europdischen Automobilherstellern vorgestellt werden. Ein mobile Radar-Demonstrator fiir
die Kabine (,Car Interior Radar for Advanced life-signs detection”) ist zum Ende des Projekts verfligbar
sein.
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2. Zusammenfassung des Teilvorhabens 4.20
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Abbildung 1.: Sensor Architektur (Basis Konzept)

Abbildung 2.: Projekt Demonstrator (116 — 123 GHz)
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The lower left monitor shows the timestamp, position,
and the life sign values (raspiration- and heart-rate).

Abbildung 3.: GUI (graphical user interface = Lebenszeichenerkennung)

Time: 2024-01-1 7T14:50 33.154
Gesture swipe_r-

Abbildung 5.: Sensor im Betrieb / GUI Anzeige aller relevanten Parameter



Zum Abschluss des Projektes wurde mit den Projektpartnern ein Demonstrator erstellt und vollfunktions-
fahig vorgestellt bestehend ausfolgenden Komponenten:

a. Ein 4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chip mit Antennen im Packaging (basierend auf dem Projektumfang
und in der “GF 22nm FD-SOI“ Technologie) im Frequenzbereich von 116 — 123 GHz

b. Eindigitaler ,Baseband IC” mit Transmission und Receiver Teiles (zur Steuerung und zur Einstellung
der Synchronisation beider Elemente) zur Steuerung des ,4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chip“ und des
Sensor Board/Funktion (Interaktion mit VCO / ADC / LVDS / SPI); auch der digitale ,,Baseband IC*
wurde im Rahmen der Projektkooperation entwickelt in der ,,GF 22nm FD-SOI“ Technologie

c. Drei Versionen des “RF-IC-Packaging” mit integrierten Antennen (drei Versionen im Rahmen des
Projektes / davon zwei mit hervorragenden Abstrahlungseigenschaften)

d. Verschiedene Testboard-Versionen zur Verifizierung von Zwischenversionen der Sensoren und fir
die finale Sensor-/Demonstrator-Version)

e. Entwicklung und Anpassung der Systemparameter und Funktionstest fir die "Human Approach
Recognition" / "Vital Signal Detection" mit "Erfassung der Herz- und Atemfrequenz" und "Handge-
stenerkennung"

f. Implementierung der Echtzeitkommunikation und -visualisierung mit Live-Sensordaten-Streaming
in die VR-Cloud-Anwendung mit Echtzeit-Datenlibertragung (Radarsensor mit Demonstrator-Auf-
bau und 3D-Szenenvisualisierung / GUI)

Mit diesem Demonstrator (,,Car Interior Radar for Advanced life-signs detection”) kann diese mm-wave
Radar Losung, die oberhalb (,beyond”) 100GHz (116 — 123 GHz) arbeitet, in realen Fahrzeugen / Fahr-
zeugumgebungen/-Innenrdumen installiert und prasentiert werden. Der Sensor kann die Erkennung von
Vitalparametern (Herzschlag, Atmung) des Fahrers und auch anderer Passagiere leisten und der Demonst-
rator konnte die Kleinkind-Vergessen-Alarm-Funktionalitat, die Erkennung von Situationen auRerhalb der
Position und die Erkennung moglicher Hindernisse in einem spateren Zustand unterstiitzen. Eine Lkw-
oder PKW-Kabine kénnte mit dem Radarsystem in der Kabine ausgestattet werden und auf Konferenzen
und Messen europaischen Automobilherstellern vorgestellt werden. Ein mobile Radar-Demonstrator fir
die Kabine (,,Car Interior Radar for Advanced life-signs detection”) ist zum Ende des Projekts verfiigbar
sein.



3. Entwicklung eines x 4 MIMO TRX 22FDX IC

3.1 Zusammenfassung

Im Verlauf des gesamten Projekts wurden zwei Versionen (Generation 1 und Generation 2) des MIMO-
RF-Chips und der erweiterten Teststrukturen entwickelt, gefertigt und charakterisiert. Beide Tape-Outs
wurden verwendet, um alle Baugruppen sowie ein vollstindig integriertes analoges Radar 4x4 MIMO-
Frontend zu entwickeln und zu charakterisieren.

3.2 Zweites Tapeout / Prozess

Der zweite Tapeout des Projekts Beyond5 wurde im November 2023 eingereicht. Dieser Tapeout fiir das
Beyond5-Projekt umfasst Aktualisierungen und neu hinzugefiigte Unterblocke im Vergleich zum ersten
Tapeout. Alle Aktualisierungen und neuen Ergénzungen wurden gemifl den Ergebnissen von Messungen
und Analysen nach dem ersten Tapeout durchgefiihrt. Die durchgefiihrten Aktualisierungen im gesamten
Chip kénnen in zwei Hauptgruppen kategorisiert werden. Nummer eins sind die physischen Anderungen
im gesamten Layout. Nummer zwei ist die Anderung der Bias-Spannung der Unterblocke. Trotz dieser
Aktualisierungen wurde die Pin-Konfiguration und die Groe des Chips beibehalten, um das Verpackungs-
design nicht zu storen. Dariiber hinaus besteht der zweite Tapeout aus einem weiteren GDS mit 15 Signal-
verarbeitungskreisen, die die Charakterisierung jedes entworfenen Unterblocks ermoglichen. Abbildung 6
zeigt das endgiiltige Design des 4x4 TRX MIMO-Chips und das GDS, das die Signalverarbeitungskreise
enthilt.
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Abbildung. 6.: Das gds des 4x4 TRX MIMO (links) und das gds des “breakout circuits” (rechts).



Die physikalischen Anderungen auf Chip-Ebene bestehen aus zwei Gruppen. Eine davon ist die Anderung
der Erd- und Versorgungsflachen. Erd- und Versorgungsflichen wurden in diesem Tapeout zugunsten der
Zuverldssigkeit und zur Verringerung des I/R-Spannungsabfall-Effekts geéndert. Im ersten Tapeout wurden
die niedrigsten zwei Cx-Metalle als Erd- und Versorgungsflichen verwendet. Diese Metalle sind diinn;
daher fiihren sie zu einem hohen Widerstand, der I/R-Spannungsabfille verursachen kann, insbesondere
dort, wo eine hohe Menge an Strom abgefiihrt wird. Um dieses Problem zu iiberwinden, wurden die Erd-
und Versorgungsfliachen auf die zweiten und dritten Metalle im Stapel verschoben, die dick genug sind, um
einen niedrigen Widerstand zu haben und gro3e Mengen Strom ohne Zuverléssigkeitsprobleme zu tragen.
Diese Anderung wird iiber den gesamten Chip angewendet, was viel Zeit und Feinabstimmung jedes Sub-
blocks erforderte. Da sich die Grundniveaus dnderten, mussten zuvor entworfene Induktivitdten und Kon-
densatorwerte aktualisiert werden, um dieselben Ergebnisse in der Simulation zu erzielen. Daher wurde
jeder Subblock mit den aktualisierten Layouts erneut EM-simuliert. Die andere physische Anderung bezieht
sich auf die aufgehobenen DRC-Fehler im ersten Tapeout. Diese aufgehobenen DRC-Fehler waren haupt-
séchlich auf kiinstliche Schichten zuriickzufiihren. Diese aufgehobenen Fehler wurden in diesem Tapeout
angesprochen und behoben.

Die andere Haupténderung auf Chip-Ebene war das Bias-Verfahren des Chips. Alle Sub-Block hatten in
der ersten Tapeout ihre eigenen Bias-Schaltungen. Fiir die zweite Tapeout wurde eine einzige Bias-Schal-
tung entworfen, um die Komplexitét der Sub-Blocke zu reduzieren und den Einfluss von Prozessvariationen
zu verringern. Um ein ,,zentrales Biasing“ zu erreichen, wurde eine Bias-Schaltung entworfen, um jeden
Sub-Block im Chip PVT-unabhingig zu machen. Dieser Sub-Block war eine neu hinzugefiigte Schaltung
in dieser Tapeout. Aulerdem wurde jeder Sub-Block mit einer Pufferschaltung ausgestattet, um sicherzu-
stellen, dass das beabsichtigte Bias bereitgestellt wird. Abb. 7 zeigt das Layout der entworfenen zentralen
Bias-Schaltung und ein Simulationsresultat, nur um eine Vorstellung vom Zweck des Sub-Blocks zu geben.

Parameter 55125C0.95 S$125C1 55125C1.05 TT42.5C0.95 TT42.5C1 TT42.5C1.05 FF-40C0.95 FF-40C1 FF-40C1.05

vDDO8 0.76 0.8 0.84 0.76 0.8 0.84 0.76 08 0.84
vDD12 114 1.2 126 114 1.2 126 114 1.2 1.26
VDD18 1.71 1.8 1.89 1.7 18 1.89 171 1.8 1.89
design_wrapper.lib.scs 55_pre s5_pre 55_pre tt_pre tt_pre tt_pre ff_pre ff_pre ff_pre
temperature 125 125 125 425 2.5 425 -40 -40 -40
Point Test Spec Weight  Pass/Fail 55125C0.95 SS125C1 55 125C 1.05 TT42.5C0.95 TT42.5C1 TT42.5C 1.05 FF -40C0.95 FF-40C1 FF-40C 1.05

Parameters (Default, trying to cover three cases: SS_at_ 125C, TT_at_42C5, FF_at_m40C)

glimpse_SDC_BIAS_A_V 0.6235 0.6266 0.6292 0.438 0.4998 0.5015 0.3892 0.3%07 0.3922
glimpse_SDC_BIAS_B_V 0.4442 0.4453 0.4464 0.4724 0.4732 0.474 0.5054 0.5062 0.507
glimpse_SDC_BIAS_C_V 0.5512 0.5533 0.5551 0.4737 0.4749 0.4762 0.4111 0.4122 0.4133
glimpse_$DC_BIAS_D_V 0.2757 0.2766 0.2774 0.2492 0.2457 0.2503 0.2295 0.23 0.2305
glimpse_SDC_BIAS E_V 0.5766 0.5791 0.5811 0.4735 0.4749 0.4764 0.3864 0.3876 0.3889
glimpse_SDC_BIAS_F_V 0.6498 0.6527 0.6551 0.548 05496 0.5512 0.4631 0.4645 0.466
glimpse £DC BIAS G V 0.4221 0.4235 0.4248 0.3976 0.3985 0.3994 0.3824 0.3832 0.384

Y

Abbildung. 7.: Die Anordnung des zentralen Bias-Schaltkreises (oben) und die Simulationsergebnisse unter verschiede-
nen PVT-Bedingungen (unten).

Neben den Aktualisierungen und Anderungen auf Chip-Ebene wurden einige der Unterblocke gedindert und
neue Unterblocke in den Chip aufgenommen. Die meisten Anderungen traten im Senderkanal auf, aufgrund
der Diskrepanz zwischen den Simulations- und Messergebnissen im ersten Tapeout. Die moglichen Griinde



wurden im vorherigen Bericht erortert. Fiir das zweite Tapeout wurde der Leistungsverstarker gedndert, um
sicherzustellen, dass kein Oszillationsrisiko besteht, und ein Phasenverschieber wurde im Senderkanal im-
plementiert.

Der neue Leistungsverstarker wurde als zwei Stufen anstatt drei implementiert. Der Hauptgrund ist, die
gesamte kleine Signalverstdrkung zu verringern, um das Risiko von Oszillation zu vermeiden. Ein Aus-
gangstransformator-Balun wurde entworfen, um den differentiellen Ausgang in einen einseitigen Aus-
gang umzuwandeln, da der Ausgang des Leistungsverstirkers der Ausgang des Senderkanals ist. Unter
typischen Bedingungen erreicht der simulierte Leistungsverstéirker eine kleine Signalverstiarkung von 15
dB bei 120 GHz mit einer Ausgangsleistung von 2,5 dBm. Die Eingangs- und Ausgangsriickfiihrverluste
sind zwischen 114 — 130 GHz besser als 7 dB. Abb. 8 zeigt das Layout und die Simulationsergebnisse des
neu gestalteten Leistungsverstérkers.

Abbildung. 8.: Das Layout des Leistungsverstiarkers (oben) und die Simulationsergebnisse unter verschiedenen PVT-
Bedingungen (unten).

In diesem Tapeout wurde ein Phasenschieber im Senderkanal implementiert. Kurz gesagt, der Phasen-
schieber ist ein auf der Gilbert-Zelle basierender Vektormodulator. Der Strom wird {iber einen Stromlen-
kungs-Bindr-DAC gesteuert. Das Design wurde im vorherigen Bericht ausfiihrlich diskutiert. Der simu-
lierte Phasenschieber erzielt Riickflussverluste von {iber 10 dB zwischen Eingang und Ausgang im Fre-

quenzbereich von 110-130 GHz.

Der Einschubverlust variiert unter typischen Bedingungen zwischen -9 dB und -14 dB. Abbildung 9 zeigt
das Layout und die Simulationsergebnisse des neu gestalteten Phasenschiebers.
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Abbildung. 9.: Die Anordnung des Phasenschiebers (oben) und Simulationsergebnisse unter verschiedenen PVT-Be-
dingungen (unten).

Der neue Senderkanal im zweiten Tapeout besteht jetzt aus einem Sendertreiberverstarker, einem Phasen-
verschieber und einem Leistungsverstérker. Der Sendertreiberverstirker wurde beibehalten, wie er im ers-
ten Tapeout entworfen wurde. Die einzigen Anderungen wurden gemacht, die zu Beginn dieses Berichts
erwihnt wurden. Die Entwiirfe des Phasenverschiebers und des Leistungsverstirkers wurden ausfiihrlich
in diesem Bericht und dem vorherigen diskutiert. Der simulierte Senderkanal erreicht 22 dB Gain bei 120
GHz mit 3 dBm Ausgangsleistung unter typischen Bedingungen. Die Eingangs- und Ausgangsreflekti-
onsverluste sind zwischen 115 und 126 GHz besser als 10 dB. Abbildung 10 zeigt das Layout und die
Simulationsergebnisse des Senderkanals.
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Abbildung. 10.: Das Layout des Senderkanals (oben) und Simulationsresultate unter verschiedenen PVT-Bedingungen
(unten).

Der Entwurf des Signal-Generierungsbereichs wurde au3er den oben erwéhnten Aktualisierungen auf Chip-
Ebene nicht gedndert. Zur kurzen Erinnerung besteht dieser Signal-Generierungsbereich aus einem Push-
Push-VCO, einem Pufferverstirker, einem SPDT, einem Frequenzverdoppler und einem Frequenzteiler.
Abbildung 11 zeigt das Layout des Signal-Generierungsbereichs und dessen Simulationsergebnisse. Der
Signal-Generierungsbereich erreicht unter typischen Bedingungen eine Ausgangsleistung von 5,5 dBm bei
120 GHz. Dariiber hinaus ist der Eingangs-Riickflussddmpfungswert zwischen 57 — 63 GHz besser als 10
dB, und der Ausgangs-Riickflussdampfungswert ist zwischen 110 — 125 GHz ebenfalls besser als 10 dB.
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Abbildung 11.: Die Anordnung des Signal-Generierungsbereichs (oben) und die Simulationsresultate unter verschiede-
nen PVT-Bedingungen (unten).

Das Empfangerkanaldesign wurde ebenfalls nicht gedndert, abgesehen von den oben genannten Chip-Le-
vel-Aktualisierungen. Zur kurzen Erinnerung: Dieser Empfingerkanal besteht aus einem Niedrigrausch-
verstirker, einem Treiberverstirker und einem Mischerdownconverter. Abbildung 12 zeigt das Layout des
Empfangerkanals und seine Simulationsergebnisse. Unter typischen Bedingungen erreicht der Empféanger-
kanal eine Verstirkung von 17,6 dB und eine Rauschzahl fiir die einseitige Bandbreite von 9,1 dB bei 120
GHz. Der 1-dB-Kompressionspunkt tritt bei -20 dBm auf. Dariiber hinaus ist der Eingangsreflexionsfaktor
besser als 10 dB zwischen 114 und 130 GHz, und der Ausgangsreflexionsfaktor ist besser als 10 dB zwi-
schen 114 und 126 GHz.
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Abbildung 12.: Das Layout des Empfangskanals (oben) und Simulationsergebnisse unter verschiedenen PVT-Bedin-
gungen (unten).

3.3 Messung des 120 GHz Breakout Circuits

Die Messungen der 120-GHz-Breakout-Schaltungen wurden im Februar 2024 begonnen. Dieser Bericht
enthalt die S-Parameter- und Gleichstrommessungen der wichtigsten Breakout-Schaltungen, Leistungsver-
stirker, Phasenregler und rauscharme Verstérker.

Power Amplifier (PA)

Abb. 13 zeigt den gemessenen Vorwértsgewinn des PA fiir drei verschiedene Proben mit typischen Ver-
sorgungs- (1,2 V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5 °C) und hoher Temperatur (125
°C). Bei nominaler Temperatur erreicht der gemessene PA einen Vorwirtsgewinn von mehr als 14 dB. Der
PA hat eine 3-dB-Bandbreite zwischen 110-124 GHz, die das ISM-Band abdeckt. Alle drei gemessenen
Proben stimmen miteinander iiberein und verbrauchen jeweils 9 mA Gleichstrom. Bei Hochtemperatur-
messungen kann beobachtet werden, dass der Vorwartsgewinn um bis zu 3 dB kompensiert wurde. Auf-
grund dieser Kompensation und des Betriebes bei hoheren Temperaturen erhohte sich der Gleichstromver-
brauch fiir jeden PA auf 12,5 mA. Der Effekt der Versorgungsvariation auf den Vorwirtsgewinn des PA
wurde bei nominaler und hoher Temperatur gemessen.. Die Ergebnisse sind in Abb. 14 und 15 dargestellt.
Fiir die Versorgungsvariationen wurde wéahrend der Messungen ein plus-minus %5 der Nennversorgungs-
spannung gewéhlt. Abb. 10 zeigt Messungen mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb.
15 mit 1,26 V zeigt. Die Messungen zeigen, dass der PA-Vorwértsgewinn fast unabhéngig von der Versor-
gungsspannung fiir den Betrieb bei Nenn- und Hochsttemperatur ist.



Power Amplifier
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Abbildung 13.: Der Vorwértsgewinn des PA bei Nenn- und Hochsttemperatur mit typischen Versorgungs- und Bias-Spannungen.
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Abbildung 14.: Der Vorwértsgewinn des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V.
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Abbildung 1 Der Vorwértsgewinn des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26 V.

Abb. 16 zeigt den gemessenen Eingangsreflexionsverlust des PA fiir drei verschiedene Muster mit typi-
schen Versorgungs- (1,2 V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5 °C) und hoher Tempe-
ratur (125 °C). Bei nominaler Temperatur erreicht der gemessene PA einen Eingangsreflexionsverlust von
mehr als 10 dB zwischen 112 — 122 GHz und mehr als 9 dB bei 123 GHz.Die Ergebnisse unterscheiden



sich bei hohen Temperaturen etwas, was aufgrund der Natur des Gerits selbst zu erwarten ist. Die gemes-
senen drei Proben stimmen, wie von den Vorwirtsgewinnergebnissen erwartet, miteinander iiberein. Der
Einfluss von Versorgungsvariationen auf den Eingangs-Riickflussverlust des PA wurde bei nominalen und
hohen Temperaturen gemessen. Fiir die Versorgungsvariationen wurde wiahrend der Messungen ein Be-
reich von plus-minus 5 % der nominalen Betriebsspannung ausgewihlt. Abb. 13 zeigt Messungen mit einer
Betriebsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 14 mit 1,26 V zeigt. Die Messungen zeigen, dass der Ein-
gangs-Riickflussverlust des PA fast unabhingig von der Betriebsspannung fiir den Betrieb bei nominalen
und hohen Temperaturen ist..

Power Amplifier
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Abbildung 2.: Der Eingangs-Riickverlust des PA bei Nenn- und hoher Temperatur mit typischen Versorgungs- und Bias-Span-
nungen.



Power Amplifier
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Abbildung 3.: Der Eingangsverlust des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V.
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Abbildung 4 Der Eingangsverlust des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26 V.

Abb. 19 zeigt den gemessenen Ausgangsriickflussverlust des PA fiir drei verschiedene Proben mit typi-
schen Betriebs- (1,2V) und Bias-Spannungen bei nomineller Temperatur (42,5 °C) und hoher Temperatur
(125 °C). Bei nomineller Temperatur erzielt das gemessene PA einen Ausgangsriickflussverlust von mehr

als 4,5 dB im Bereich von 110 — 124 GHz. Der Grund fiir diesen Shift wird untersucht. Die Ergebnisse
unterscheiden sich bei hoher Temperatur etwas, was aufgrund der Natur des Geriéts selbst zu erwarten ist.

Alle drei gemessenen Proben stimmen miteinander iiberein, was von vorherigen Messungen erwartet
wurde. Der Einfluss von Versorgungsspannungsvariationen auf den Ausgangsriickflussverlust des PA
wurde bei nomineller und hoher Temperatur gemessen. Fiir Spannungsvariationen wurde wéhrend der

Messungen ein Bereich von plus-minus 5 % der nominalen Versorgungsspannung ausgewéhlt. Abb. 20
zeigt Messungen mit der Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 21 mit 1,26 V zeigt. Die Mes-

sungen zeigen, dass der Ausgangsriickflussverlust des PA nahezu unabhingig von der Versorgungsspan-

nung ist.
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Abbildung 5.: Ausgangsverlust des PA bei nominalen und hohen Temperaturen mit typischen Versorgungs- und Bias-Spannun-

gen.
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Abbildung 20.: Der Ausgangsverlust des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit 1,14 V Versorgungsspannung.
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Abbildung 21.: 7 Der Ausgangsverlust des PA bei nominaler und hoher Temperatur mit 1,26 V Versorgungsspannung.



Phase Shifter (PS)

Fig. 22 zeigt den gemessenen Vorwirtsgewinn des PS fiir drei verschiedene Proben mit typischer Versor-
gungs- (1,2 V) und Bias-Spannung bei nominaler Temperatur (42,5 °C). Der PS konnte bei hoher Tempe-
ratur (125 °C) aufgrund der Instabilitdt der Probenstation bei 125 °C nicht gemessen werden. Selbst
kleine Bewegungen der Sonden dndern die Phasenantwort drastisch, was zu ungenauen Messungen fiihrt.
Bei nominaler Temperatur erreicht der gemessene PS mehr als -11 dB Vorwartsgewinn bei 118 GHz. Alle
drei gemessenen Proben verbrauchen jeweils 9,4 mA Gleichstrom. Der Einfluss der Versorgungsvariation
auf den Vorwirtsgewinn des PS wurde bei nominaler Temperatur gemessen. Fiir Versorgungsvariationen
wurde wihrend der Messungen +5 % der nominalen Versorgungsspannung ausgewahlt. Abbildung 23
zeigt Messungen mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abbildung 24 mit 1,26 V zeigt.
Die Messungen zeigen, dass der Vorwértsgewinn des PS im Betrieb bei nominaler Temperatur fast unab-
hingig von der Versorgungsspannung ist.
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Abbildung 22.:8 Verstirkung des PS bei nominaler Temperatur mit typischen Versorgungs- und Bias-Spannungen.
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Abbildung 23.: Verstiarkung des PS bei Nenn-Temperatur mit 1,14 V Versorgungsspannung.
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Abbildung 24.: Verstirkung des PS bei Nenn-Temperatur mit 1,26 V Versorgungsspannung.

Abb. 25 zeigt den gemessenen Eingangsverlust des PS fiir drei verschiedene Proben mit typischen Ver-
sorgungs- (1,2 V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5 °C). Bei nominaler Temperatur
erreicht der gemessene PS einen Eingangsriickflussverlust von mehr als 15 dB im Bereich von 110 — 130
GHz. Die gemessenen drei Proben stimmen, wie von den Vorwartsverstarkungsergebnissen erwartet, un-

tereinander iiberein. Der Effekt von Versorgungsvariationen auf den Eingangsriickflussverlust des PS
wurde bei nominaler Temperatur gemessen. Fiir Versorgungsvariationen wurde wihrend der Messungen
plus-minus 5 % der nominalen Versorgungsspannung ausgewahlt. Abb. 26 zeigt Messungen mit einer

Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 22 mit 1,26 V zeigt. Die Messungen zeigen, dass der
Eingangsriickflussverlust des PS nahezu unabhéngig von der Versorgungsspannung bei Betriebstempera-

turen im nominalen Bereich ist.
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Abbildung 9 Der Eingangsverlust der PS bei nominaler Temperatur mit typischen Versorgungs- und Bias-Spannungen.



Phase Shifter
Input Return Loss vs Frequency at 42.5C
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Abbildung 10.: Der Eingangsverlust des PS bei Nenn-Temperatur mit 1,14 V Versorgungsspannung.
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Abbildung 11 Der Eingangsverlust des PS bei nominaler Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26 V.

Abb. 28 zeigt den gemessenen Ausgangsverlust des PS fiir drei verschiedene Proben mit typisch 1,2 V
Versorgungs- und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5 °C). Bei nominaler Temperatur er-
reicht der gemessene PS einen Ausgangsriickflussverlust von iiber 7,5 dB im Bereich von 114 — 130 GHz.
Der gemessene Ausgangsriickflussverlust fiir PS mit unterschiedlichen Versorgungsspannungen ist in
Abb. 24 und 25 dargestellt. Der Effekt der Versorgungsvariation auf den Ausgangsriickflussverlust des
PS wurde bei nominaler Temperatur gemessen. Fiir Versorgungsvariationen wurde wahrend der Messun-
gen plus-minus 5 % der nominalen Versorgungsspannung ausgewahlt. Abb. 29 zeigt Messungen mit einer
Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 30 mit 1,26 V zeigt. Die Messungen zeigen, dass der



Ausgangsverlust des PS nahezu unabhéngig von der Versorgungsspannung ist.
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Abbildung 12.: Der Verlust des Ausgangs des PS bei nominaler Temperatur mit typischen Versorgungs- und Bias-Spannungen.
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Abbildungl3.: Der Ausgangsriickgang des PS bei Nenn-Temperatur mit 1,14 V Versorgungsspannung.
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Abbildung 30.: Der Ausgangsriickgang des PS bei Nenn-Temperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26 V.



Um das PS zu charakterisieren, sollten die RMS-Phasen- und Amplitudenfehler berechnet werden. Fiir
den Betrieb mit 6 Bit wurde eine der gemessenen PS-Proben mit nominalen Versorgungs- und Bias-Span-
nungen bei nominaler Temperatur analysiert. Abb. 31 zeigt die berechneten RMS-Phasen- und Amplitu-
denfehler. Das analysierte PS weist einen RMS-Phasenfehler von weniger als 3 Grad im Bereich von 110-
130 GHz auf, was fast der Hélfte des LSB (5,625 Grad) entspricht. Dariiber hinaus erreicht das analy-
sierte PS einen RMS-Amplitudenfehler von weniger als 1 dB im Bereich von 110-130 GHz.
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Abbildung 31.: Der RMS-Phasen- und Amplitudenfehler eines der gemessenen PS-Proben bei 6-Bit-Betrieb.

Low Noise Amplifier (LNA)

Abb. 32 zeigt den gemessenen Vorwértsgewinn des LNA fiir drei verschiedene Muster mit typischen Ver-
sorgungs- (1,2V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5°C) und hoher Temperatur
(125°C). Bei nominalen und hohen Temperaturen erzielt der gemessene LNA einen Vorwirtsgewinn von
tiber 17 dB. Der LNA hat eine 3-dB-Bandbreite von 115-124 GHz. Alle drei gemessenen Muster stimmen
miteinander tiberein und verbrauchen jeweils 7,8 mA Gleichstrom. Bei den Messungen bei hoher Tempe-
ratur kann beobachtet werden, dass der Vorwirtsgewinn um bis zu 3 dB kompensiert wurde. Als Ergebnis
dieser Kompensation und des Betriebes bei hoheren Temperaturen steigt der Gleichstromverbrauch jedes
LNA auf 10 mA. Der Einfluss von Versorgungsvariationen auf den Vorwirtsgewinn des LNA wurde bei
nominaler und hoher Temperatur gemessen.. Die Ergebnisse sind in Abb. 33 und 34 dargestellt. Fiir die
Versorgungsvariationen wurde wihrend der Messungen +/- 5 % der Nennversorgungsspannung gewahlt.
Abb. 33 zeigt Messungen mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 34 mit 1,26 V zeigt.
Die Messungen zeigen, dass der Vorwirtsgewinn des LNA nahezu unabhingig von der Versorgungsspan-
nung bei Betriebstemperaturen im Nennbereich und bei hoher Temperatur ist.
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Abbildung 14 Der Vorverstirkungsfaktor des LNA bei Nenn- und hohen Temperaturen mit typischen Versorgungs- und Bias-

Spannungen.
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Abbildung 33.: Der Vorverstarkungsfaktor des LNA bei Nenn- und hohen Temperaturen mit 1,14 V Versorgungs-spannung.
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Abbildung 15: Der Vorverstirkungsfaktor des LNA bei Nenn- und Hochtemperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26 V.

Abb. 35 zeigt den gemessenen Eingangsreflexionsverlust des LNA fiir drei verschiedene Proben mit typi-
schen Versorgungs- (1,2V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5 °C) und hoher Tempe-
ratur (125 °C). Bei nominaler Temperatur erreicht der gemessene LNA einen Eingangsreflexionsverlust
von mehr als 10 dB im Bereich von 112 — 122 GHz. Die Ergebnisse unterscheiden sich bei hoher Tempe-
ratur etwas, was aufgrund der Beschaffenheit des Gerits selbst zu erwarten ist. Die gemessenen drei Pro-



ben stimmen, wie von den Vorwirtsverstiarkungsergebnissen zu erwarten, miteinander iiberein.. Der Ein-
fluss der Versorgungsspannungsvariation auf den Eingangs-Riickflussverlust des LNA wurde bei nomina-
ler und hoher Temperatur gemessen. Die Ergebnisse sind in Fig. 36 und 37 dargestellt. Fiir die Versor-
gungsvariationen wurde wihrend der Messungen +5 % der nominalen Versorgungsspannung gewéhlt.
Fig. 36 zeigt Messungen mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Fig. 37 mit 1,26 V gezeigt
wird. Die Messungen zeigen, dass der Eingangs-Riickflussverlust des LNA nahezu unabhéngig von der
Versorgungsspannung bei Betrieb unter nominalen und hohen Temperaturen ist.
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Abbildung 16 Der Eingangsverlust des LNA bei nominalen und hohen Temperaturen mit typischen Versorgungs- und Bias-

Spannungen.
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Abbildung 17 Der Eingangsreflexionsverlust des LNA bei nominaler und hoher Temperatur mit 1,14 V Versorgungs-spannung.
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Abbildung 18 Der Eingangsreflexionsverlust des LNA bei nominaler und hoher Temperatur mit 1,26 V Versorgungs-spannung.



Abb. 38 zeigt den gemessenen Ausgangsriickflussverlust des LNA fiir drei verschiedene Proben mit typi-

scher Versorgungsspannung (1,2V) und Bias-Spannungen bei nominaler Temperatur (42,5°C) und hohen

Temperaturen (125°C). Bei nominaler Temperatur erreicht der gemessene LNA einen Ausgangsriickfluss-
verlust von mehr als 10 dB im Frequenzbereich von 113 — 124 GHz. Die Ergebnisse unterscheiden sich
bei hoher Temperatur etwas, was aufgrund der Beschaffenheit des Gerits zu erwarten ist. Alle drei ge-
messenen Proben stimmen miteinander {iberein. Der gemessene Ausgangsriickflussverlust fiir LNA mit
unterschiedlichen Versorgungsspannungen ist in Abb. 39 und 40 angegeben. Fiir die Versorgungsspan-
nungsvariationen wurde wihrend der Messungen plus-minus 5 % der nominalen Versorgungsspannung

ausgewahlt. Abb. 34 zeigt Messungen mit einer Versorgungsspannung von 1,14 V, wihrend Abb. 40 mit

1,26 V zeigt. Die Messungen zeigen, dass der Ausgangsriickflussverlust des LNA nahezu unabhéngig von

der Versorgungsspannung ist.

-40 —522 | sample-1 | 42.5°C -40 —522 | sample-1 | 125°C
—522 | Sample-2 | 42.5°C —s22 | Sample-2 | 125°C
50 ——522 | Sample-3 | 42.5°C 50 —522 | Sample-3 | 125°C
110 114 118 122 126 130 110 114 118 122 126 130
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Abbildung 8.: Der Riickgang des Ausgangsverlusts des LNA bei nominaler und hoher Temperatur mit typischen Versorgungs-
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Abbildung 19 Der Ausgangsriickverlust des LNA bei Nenn- und Hochtemperatur mit 1,14 V Versorgungs-spannung.
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Abbildung 40.: Der Ausgangsriickflussverlust des LNA bei Nenn- und Hochtemperatur mit einer Versorgungsspannung von 1,26
V.



4. Zusammenfassung

4.1 Zusammenfassung der Leistungen / Projektarbeiten

Im Rahmen des Projekts wurde der Lebenszeichen-Radarsensor erfolgreich entwickelt.

In der ersten Projektphase wurden die notwendigen RF-ICs und digitalen Basisband-ICs sowie drei ver-
schiedene Verpackungsansitze simuliert, entworfen und hergestellt:

Eine erste Generation eines 4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chips (116 — 123 GHz), ein Digital Baseband IC
mit Ubertragungs- und Empfangsteil (zur Steuerung des 4 x 4 MIMO TRX 22FDX Chips und der Sensor-
platine/Funktion) / beide ICs verwenden die GF 22nm FD-SOI Technologie.

Im weiteren Verlauf des Projekts wurden drei verschiedene Verpackungsdesigns entwickelt, hergestellt und
getestet (1. eine hochwertige ,,Si on Glass“-Verpackung, 2. eine ,,Niedertemperatur-Massivkeramik“-Ver-
packung und spéter im Prozess 3. eine ,,Mock-up/Dipole Antenne“-Packaging auf Glassubstrat).

SchlieBlich wurde die Integration des RF-IC (1. Version) in die Packaging Variante 3 (,,Mock-up/Dipolan-
tenne* Packaging auf Glassubstrat) erfolgreich durchgefiihrt, qualifiziert und gemessen.

Die Version 1. Packaging ("Si on Glass"-Verpackung, 2. eine "Low Temperature Cofired Ceramics"-Pack-
aging und spéter im Prozess 3. ein "Mock-up/Dipole Antenne") wurden weitere Entwicklungsanstrengun-
gen erfordern und galt als machbar und konnte erfolgreich zu einem vollwertigen Demostrator fertiggestellt
werden, wihrend die Version 2. Packaging ("Low Temperature Cofired Ceramics") als nicht leistungsfihig
genug eingestuft wurde.

Verschiedene Versionen der Sensor-/Demonstrator-Boards wurden erfolgreich entworfen, entwickelt und
hergestellt und kamen in Testautbauten und in den endgiiltigen Demonstratoren zum Einsatz.

Die Machbarkeit des "Life Signs Detection" und "Gesture Recognition" Demonstrators mit Machine Lear-
ning Software wurde eingerichtet, getestet und erfolgreich auf einer 77GHz Radar MIMO Plattform de-
monstriert. Aufgrund der Verzégerungen in der Verpackung wurde nur ein grundlegender MIMO FMCW
Demonstrator mit einem 120GHz MIMO TRX gebaut.

Die entsprechenden Echtzeitdatenakquisition und -verarbeitung wurden hinzugefiigt, getestet und mit dem
Demonstrator "Lebenszeichen-Erkennung" und "Gestenerkennung" vorgefiihrt.

Indie Semiconductor FFO leitete diese Projektarbeiten als ,,Demonstrator Leiter.



4.2 Lessons learned or Highlight / Lowlight

Das gesamte Projekt wurde von der COVID-19-Pandemie betroffen und hatte sich verzogert; jedoch hat
sich das Projektteam als fahig erwiesen, unter den spezifischen Vorsichtsmainahmen fortzufahren und Ver-
zogerungen auf allen Demostration-Ebenen, sowie mit allen beteiligten Partnern zu begrenzen.

Weitere Anstrengungen sollten dem iiberlegenen ,,Si on Glass“-Verpackungsansatz gewidmet werden, da
dieser verspricht, eine noch bessere Detektionsleistung zu liefern als bereits im Projekt erreicht.

4.3 Perspektiven und Ausblick

Die aktuellen Elemente und der Demonstrator sollten weitergefiihrt und noch weiter verbessert werden;
insbesondere — der RF-IC und der digitale Basisband-IC (beide Gen. 2), das iiberlegene "Si on Glass"-
Packaging und das vollstindige Demonstratorsystem.

Die Ergebnisse des Demonstrators "Life Signs Detection" und "Gesture Recognition" sind zufriedenstel-
lend und vielversprechend, um im Umfang und in der Leistung erweitert/verbessert zu werden.

Die Implementierung in Autos, spéter in Bussen, Ziigen oder Passagierflugzeugen wird als moglich und
vielversprechend angesehen werden und wire machbar.
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