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Kapitel 1

Hohlleiter

1.1 Einleitung

Bis 1970 waren die so genannten Hohlleiter die am Hau gsteniegesetzten Leitersysteme
in der Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik. Alle Uberwiggend militarischen Anwen-
dungen wie auch die Richtfunksysteme verwendeten Hohlledr. Hohlleiter waren das am
meisten genutzte Leitungssystem im GHz-Bereich. Halble#rbauteile (insbesondere Di-
oden) hatte man in die Hohlleiter eingesetzt.

De nition:  Hohlleiter: Rohrférmige metallische Leitung
mit bestimmter Querschnittsform, innen hohl
oder dielektrisch gefillt

Hohlleiter leiten - ahnlich wie die Glasfaser das Licht - el&tromagnetische Wellen. An-
wendungen nden Hohlleiter hauptsachlich im GHz-Bereich.Hohlleiter unterscheiden sich
in vieler Hinsicht von TEM-Wellenleiter.

TEM-Leiter Hohlleiter
Querschnitts-  Mehrfach Einfach
geometrie: zusammenhangendes zusammenhangendes
Gebiet Gebiet

< N
K- oo K— oo

Bild 1.1: Querschnitte eines Mehrleiters (links) und eines Hohdlest(rechts)



4 Hohlleiter

Heutzutage werden Hohlleiter inshesondere bei Anlagen misehr groyen Leistungen - wie
Radaranlagen, Mikrowellenéfen - eingesetzt. Im Komsumeréreich ndet man Hohlleiter
als Teil der Antennen von Low-Noise-Convertern (LNC oder LNB).

Sehr wichtig ist das Verstandnis fir Hohlleiter um Storer in elektronischen Hochfrequenz-
schaltungen zu nden: Jedes geschirmte Gehause entspriclginem Hohlleiter mit je einer
Kurzschlussplatte am Ein- und Ausgang. Diese i.d.R. metalschen Gehause weisen Ei-
genresonanzen bei Frequenzen auf, die sich Uber die Welléngenn =2 (n : ganzzahlige
Zahl) berechnen lassen. In diesen Frequenzbereichen wirdedelektromagnetische Energie
Uber den Hohlleitermode in der ganzen Schaltung eingekopjtte Somit tritt bei einer akti-
ven Schaltung bei diesen Frequenzen oft eine Oszillation (@ diese Riickkopplung (liber
den Hohlleitermode) auf.

Merkmale der Hohlleiter:

Kein Hin- und Rickleiter

Keine Ubertragung von Gleichstrom und -spannung

Technische Realisierungsformen:

Rechteckhohlleiter (hauptsachlich)
Rundhohlleiter (z.B. Antennen, Drehkopplungen)

Vorteile: Hohlleiter gegeniiber Koaxialleiter

Sehr verlustarm (bis verlustlos!)
Sehr groye Leistungsvertraglichkeit

Hochpassverhalten mit starker Filterwirkung
Nachteile: Hohlleiter gegentiber Koaxialleiter

Starre Leitungsfuhrung
Teure Herstellkosten
Bandbegrenzter Einsatz

Multimoden-Problematik
Anwendung:

Sendeanlagen mit groyer Leistung wie Radar oder Richtfunk

Mikrowellenéfen, GHz-Messtechnik, Antennentechnik (hieg auch im Konsumerbe-
reich bis 77 GHz)

77 GHz-Radar im Automobilbereich (hier auch innerhalb von Ratinen)
Bevor auf die Theorie der Hohlleiter eingegangen wird, solzunéchst eine sehr kurze Zu-

sammenfassung der TEM-Wellenleiter mit den zahlreichen Veretern wie z.B. Mikrostrei-
fen-, Koaxial- und Zweidrahtleitung gegeben werden.
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1.1.1 Kurzzusammenfassung der TEM-Welle

In Zweidrahtleitern breitet sich eine TEM-Welle aus, die keine Feldkomponente in Aus-
breitungsrichtung aufweist. Fir die so genannte Rechte Hadregel gilt der einfache Zu-
sammenhang:

Zweidrahtleiter: E dreht nach A

y—-Ebene A
A — -~
il (e
IS ST SO RRIRS SR e it
P L LI | |
| > | > | x-Ebene
y % (z=0)
|I| Hy
[
7 NN
| 1 ' z
I [
I I - .
L] -

Bild 1.2: TEM-Welle entlang einer Zweidrahtleitung mit Ausbreiturnig z-Richtung

In einer Zweidrahtleitung treten zwei transversale Feldkanponenten (hier E,, Hy) auf.
Die Ausbreitung &hnelt einer homogenen ebenen Welle (HEW)m freien Raum mit linea-
rer Polarisation.

1.1.2 Feldtheorie fur Hohlleiter

In zahlreichen Publikationen (z.B. [73, 95]) werden die exkten feldtheoretischen Herlei-
tungen und Losungen in analytischer Form dargestellt. In Kurzform sieht die Analytik
wie folgt aus:

Verfahren: Geg.: Maxwellsche Gleichungen und Querschnitt

mit Randbedingungen (z.B.E =0)
) Ansatz:  Eigenwertproblem

Ergebnis: Unendlich viele diskrete Feldtypen (nicht TEM)
a.) Wellentypen ( ¢ > , Energietransport)
b.) Dampfungstypen ( Blinddampfung , kein Energietransport
aber Energiespeicherung)
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Die Wellenausbreitung ndet erst oberhalb einer bestimmten Grenzfrequenz § (Querab-
messungen = 2) statt. Aus dieser Abschatzung kann man auch die Gefahr ibemdégliche
Hohlleitermodenausbreitung in Gehdusen abschéatzen.

Im Folgenden sollen die Felder innerhalb eines rechteckigeHohlleiters Uber eine gra sche
Herleitung eingefiihrt werden.

1.2 Grasche Herleitung der H 10-Welle

1.2.1 Grenzbedingungen am idealen Leiter

Die Grenzbedingungen fir das elektrische Feld sind im Bild B visualisiert.

E-Feld: senkrecht ® E =0

Bild 1.3: Typisches E-Feld an einer metallischen Ober &che

Es wird (wie auch im Bild 1.4) das 2D-Schnittbild einer ausgelehnten metallischen Ober-
ache gezeigt. In sehr guter Naherung haben die Feldlinien ki den in der Praxis verwen-
deten metallischen Werksto en das gleiche Verhalten.

H-Feld: tangential @A H = Jf

Bild 1.4: H-Feldlinien und tber eine metallischen Ober ache und Aigfegge Stromdichte J



1.2 Gra sche Herleitung der Hjp-Welle 7

1.2.2 Re exion einer HEW an einer metallischen Platte

Die einfallende homogene ebene Welle auf eine perfekt leitde Ebene ist im Bild 1.5
dargestellt.

Einfallende HEW

H X
EI
Y )@/'
Vo iz

Metall-

platte Ijlz

i 7 Z
Ey <]:(—>oo

Bild 1.5: Feldkomponenten und zugehdrige Winkel einer einfallen&\H

Diese einfallende Welle wird total re ektiert. Dabei muss die Randbedingung, dass das
E-Feld Null auf der metallischen Ober &che ist, erfilllt werden. Die zugehdrige re ektierte
Welle zeigt das Bild 1.6.

Re ektierte HEW

o

«

AN ]
" (Vh H
S / "
e 7

Hy H'

\A

7 Z

K—>oo0
Bild 1.6: Feldkomponenten und zugehdrige Winkel einer re ektiert&\W
Fur die im geometrischen Nullpunkt dargestellten Feldkomponenten gilt somit:

Ey=E)S  H{= HY und H)=HY : (1.1)

X
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1.2.3 Konstruktion der H 1p-Welle aus Mehrfachre exionen

Im Folgenden wird die so genannte Hy-Welle in ihrer Grundform als transversale elek-
trischen Welle im Rechteckhohlleiter konstruiert. Das folgende Bild 1.7 zeigt im oberen
Teil eine einfallende HEW auf einer metallischen Platte. Dese Welle wird re ektiert. Der
mittlere Teil im Bild 1.7 zeigt die re ektierte HEW auf einer metallischen Platte. Uber-
lagert man die beiden Wellen, so ergibt sich ein Bild der Ho-Welle (unterer Teil im Bild
1.7).

einfallende
Welle /®Ijl/
Ey
/
— —
Tz
reflektierte
\\HI Welle
5O
Q. Q.
Ey By ©
Tz
““AH”
Eu@

X
)

Bild 1.7: Einfallende und re ektierte Welle sowie deren Uberlageyurur Konstruktion der
Hio-Welle (Ebene x=a ist spater Wand des Hobhlleiters)

In der Ebene x=a gilt E=0.
) In dieser Ebene kann eine metallische Wand eingezogen werde
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Sofern die Implementierung eines Sto es die elektromagnéichen Felder nicht &ndert, ist

es auch zulassig. Zwischen diesen beiden Platten breitetchi nunmehr eine Ho-Welle

aus. Es werden keine Randbedingungen verletzt und somit istlie Feldldsung auch eine
korrekte Losung. Dem Bild 1.7 kann man die Hohlleiterwellefénge - entnehmen.

1.2.4 Feldbilder der H 1o-Welle im Rechteckhohlleiter

Die Hip-Welle ist die technisch genutzte Welle im Rechteckhohllger. Die folgenden Bilder
illustrieren das Feld der Hyp-Welle in verschiedenen Perspektiven.

e

Bild 1.8: Darstellung der Hyp-Welle als 3D-Bild

Bei allen Darstellungen sind die elektrischen Feldlinienm rot und die magnetischen Feld-
linie in blau dargestellt. Mit , wird die Wellenlange im Hohlleiter bezeichnet.

Y Ebene z+Az
8@ ®§\ﬁ —E —H Ebene:
z — X | z
TR R
X
Y Ebene z=0
A y N
T 25
z x s \_
)\% )\% K—->o00

z=0

Bild 1.9: Schnittdarstellungen der k-Welle im Hohlleiter
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Im Bild 1.10 ist die H1g-Welle, die mittels einer numerischen Feldsimulation ersellt wurde
(diese werden néachstes Kapitel erlautert), abgebildet.

Die Intensitaten sind gemay den Regenbogenfarben und den ioen der Pfeile dargestellt.
Somit sind die roten Bereiche die Zonen mit einer groyen Engjiedichte.

Bild 1.10: 3D-Darstellung des elektrischen und des magnetischendselter Ho-Welle im
Hohlleiter (hergestellt mittels dem SimulationsprograntiSS)

Am rechten Tor erkennt man an den herausstehenden Pfeilen e gut, dass der Startpunkt
der Pfeile den Energiepunkt darstellt.

Das reine E-Feld ist im Bild 1.11 dargestellt.
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Bild 1.11: 3D-Darstellung des elektrischen Feldes depfVelle im Hohlleiter (aus HFSS)

1.3 Hohlleiterwellenlange

Aus einem vergroyerten Bild der Hp-Welle |, soll die Wellenlange im Hohlleiter in Ab-
hangigkeit der Geometrie und der Freiraumwellenlange o berechnet werden.

X
HH E” ‘
Vﬂ“@\y\
I A -
\\}\1\ B,
O 0

N . \ %‘@’

a RN
i Of .\

|
>y

Bild 1.12: Vergroyerte Ho-Welle zwischen zwei metallischen Platten

Hohlleiter weisen i.d.R. Luft als Fullung auf und deshalb git

r =1 und somit gilt
= 0

Folgende weitere Zusammenhange lassen sich aus Bild 1.12mehmen:

0 . h=4 h
cos = —— sowie cot = —= — ; 1.2
2 a Wi a=2 a (1.2)

N
= o
1
(%))

in : (1.3)
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Mit s
sin = g 1 cog bzw sin = 1 - i (1.4)
. %a .
gilt
h = q% : (1.5)
1z

Somit ist die Hohlleiterwellenlange gréyer als die Freiramwellenlange (n > o). Ubli-
cherweise ist die Wellenlangen in einem mit Dielektrikum gélillten Kabel oder auf einem
Substrat kirzer als die Freiraumwellenlange ( substrat < 0 )-

Grenzfalle
Im Weiteren sollen die zwei Grenzfalle fur die Einfallwinkd  (horizontal und vertikal)
betrachtet werden.
=0 ) Keine Ausbreitung in z-Richtung
=90 ) Ausbreitung wie HEW

Grenzwellenlange

Es wurde bereits gezeigt, dass gilt: , > . Bei genauer Betrachtung der Gleichung (1.5)
erkennt man, dass bei einer Héhe voa = (=2 die Hohlleiterwellenlange gegen unendlich
geht. Daher wird die Wellenlange

c =2a (1.6)

als Grenzwellenlange bezeichnet. Setzt man diesen Zusamni@ng in Gleichung (1.5) ein,
so erhalt man fir die Hohlleiterwellenlange:

2 ; 1.7)

1.4 Phasen- und Gruppengeschwindigkeit

Im Grundlagenbuch [29] wurde detailliert die Phasenkonstate bzw. der Phasenkoe zient

eingeflhrt. Es gilt angewandt auf der Hohlleitung:
s

1 —z : (1.8)

2 2
h= —= —
h 0
Die Phasenkonstante ist proportional zur Transmissionsplase ( ¥ $;1). FUr eine verlust-
freie Leitung gilt So; = @' .

In [29] wird auch die Phasengeschwindigkeit allgemein undni Anwendung fir TEM-
Leitungen eingefuihrt. Angewandt auf den Hohlleiter gilt:

!_ — ¥y f 0 — VO _ VO i
_h_fh_' 2 2 sin - 19

Vp:

~In



1.4 Phasen- und Gruppengeschwindigkeit 13

Es gilt o> (. Setzt man diesen Zusammenhang in Glg. (1.9) ein, so erhalt an das
Resultat, dass die Phasengeschwindigkeit groyer als die thitgeschwindigkeit ist: vp > Co.

Ausbreitung der elektromagnetischen Energie

Die elektromagnetischen Energie breitet sich mit der Grupgngeschwindigkeitvy aus.
Dieses wird im Bild 1.13 gezeigt.

E H
XA /y®’
Vg
e
Vo

Bild 1.13: Gruppengeschwindigkeity
Dem Bild 1.13 kann man den mathematischen Zusammenhang
S

Vg = Vosin = Vg 1 0 (1.10)

entnehmen.

Die Multiplikation von Gruppen- und Phasengeschwindigket ergibt das Quadrat der

Lichtgeschwindigkeit:
Vg Vp=V§ oo (1.11)

Frequenzabhangigkeiten des Hohlleiters

Die zuvor mathematisch beschriebenen Frequenzabhangigiten (auch als Dispersion be-
zeichnet) der Gruppen- und Phasengeschwindigkeit sowie ddHohlleiterwellenlange sind
im Bild 1.14 dargestellt. Bei der Grenzfrequenzfc setzt der Energietransport ein und
oberhalb von4 f¢ herrschen ahnliche Bedingungen wie im Freiraum.

Das Bild 1.14 zeigt auf, dass der Hohlleiter sehr dispersivst. Diese Eigenschatft ist fur
die Breitbandubertragungstechnik sehr stérend, kann aberfiir spezielle analoge Signal-
formung hilfreich sein.
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Vg Vp Ay

— =N/ Ao

1 2 3 f /fc
Bild 1.14: Frequenzabhéangigkeiten der Gruppen- und Phasengesclykisitl sowie der Hohl-

leiterwellenlange (i.d.R. giltg = vg )

1.5 Allgemeiner Feldwellenwiderstand und Feldwellen-
widerstande der H ;o0-Welle

Fir den FeldwellenwiderstandZg des freien Raumes gilt:
Ze = -2=120 : (1.12)
0

Der allgemeine Wellenwiderstand im Hobhlleiter ist davon alhdngig, ob es sich um eine
Welle vom TE- bzw. H-Typen oder ob es sich um eine Welle vom TM-bzw. E-Typen
handelt.

H-Typ: Es gibt keine E-Feldkomponente in Ausbreitungsrichtungz.
In diesem Fall gilt:

Z
ZFHlO = sz (1.14)
1 fe
f
E-Typ: Es gibt keine H-Feldkomponente in Ausbreitungsrichtungz.
In diesem Fall gilt:
S
fo ?
ZFE10 = Zg 1 re (116)

f

Eine Herleitung fur die Gleichungen ndet man in [73] unter dem Stichwort Wellenimpe-
danz und in [95].
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1.6 Ausbreitungskoe zient und Feldwellenwiderstand
der H 10-Welle tber der Frequenz

I.d.R. ist der Hohlleiter mit Luft gefiillt und somit gilt ; = 1. Der Ausbreitungskoe zient
h lasst sich in einem Dampfungs- und einem Phasenkoe zienteraufteilen.

h = h + J h (117)

Zur Einfuhrung des Feldwellenwiderstandes muss ein Integtionsweg im Hohlleiter fest-
gelegt werden. Der Ubliche Integrationsweg ist im Bild 1.15dargestellt.

V:Integra-
tionsweg

Bild 1.15: Integrationsweg fur die kh-Welle

Dieser Integrationsweg wird in der Praxis in der Feldsimuldion benétigt. Wahlt man einen
anderen Weg, so erhalt man bei der Hohlleiterwelle einen araten Feldwellenwiderstand.

Fir o> ¢ gilt:

h = n, d.h. rein reell Zpy - iIMmaginar

Far o c gilt:

h= n+]j n' | n:nahezuimaginar Zey . - nahezu reell

In der Darstellung 1.16 werden die frequenzabhangigen Gr@ fir die Wellenausbreitung
der Hip-Welle wiedergegeben.

Bh |ZFH10|

|
1 |
l |
f 1

/ £ 1 2 £/f, 2 £/,

Bild 1.16: Frequenzabhéangiger Ausbreitungskoe zient und Feldwelléderstand der hb-
Welle
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1.7 Stromverteilung im Rechteckhohlleiter

Im Bild 1.17 soll die Stromverteilung in den metallischen Wénden illustriert werden. Dafur
wurde das Bild in zwei Teile zerlegt:

a) Magn. Feldlinien im Hohlleiter (Draufsicht im Schnitt),

b) Stréme in den Seitenwanden (Abwicklung: Unterseite und Séenwande).

Bild 1.17: Stromverteilung fir die hh-Welle in den Seitenwanden des Rechteckhohlleiters
(vierte fehlt)

Weiterhin werden im Bild 1.17 die Bereiche dargestellt, in c&enen sich optimal Sonden
implementieren lassen und Auskoppelelemente eingefugt waen konnen.

Bereiche fiir Sonden: % Strompfade, gewahlt da:

Wenig Feldstérung,
Wenig Auskopplung.

Bereiche fiir starke Auskopplung: °? Strompfade, gewahlt da:

Starkes E-Feld im Auskoppelspalt.

Im Bild 1.18 visualisiert ein Ergebnis einer Feldsimulation die Stromverteilung.
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Bild 1.18: Stromverteilung der kh-Welle in 3D aus HFSS

1.8 Hohere Moden im Rechteckhohlleiter

In Rechteckhonhlleitern sind folgende Moden ausbreitungsthig
1. Hnn -Wellen (auch TEn, genannt)

m: Anzahl der Halbperioden des elektrischen
Querfeldes langs der groyen Innenseite (a)
n: Anzahl der Halbperioden des E-Feld langs (b)

2. Emn -Wellen (auch TM , genannt)

m: Anzahl der Halbperioden des magn. Feldes langs (a)
n: Anzahl der Halbperioden des magn. Feldes langs (b)

Generell gilt, dass m und n ganzzahlig und positiv sind: m,n =0, 1, 2 ... Es muss jedoch
mindestens eine Halbperiode vorhanden sein.

Beispiel der Hj;-Welle

Das Bild 1.19 zeigt als erstes Beispiel fir einen htheren M&ddas Bild fiir das E- und
H-Feld der Hy1-Welle.
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ORY

Bild 1.19: Beispiel des Feldbildes einerHWelle im x-y-Schnitt

Cut-O -Frequenzen

Die untere Grenzfrequenzen der Moden im Rechteckhohlleitesind abhangig vom Quer-
schnittverhaltnis 2, Bild 1.20.

a

Bild 1.20: Verhaltnis der Querschnitte (Standard=2 b)

Fur die ersten funf moglichen Moden sind die unteren Grenzfequenzen im Rechteckhohl-
leiter im Bild 1.21 dargestellt. Man erkennt, dass fur dies@ Hohlleiter ein relativ groyer
Arbeitsbereich, in dem nur der H;o-Mode ausbreitungsfahig ist, ergibt.

H, 11
Hip Hjo
L \\V \\V\ | fic
0 1 223 3 fo
%/—/
Arbeitsbereich

Bild 1.21: Untere Grenzfrequenzen dernHWelle und der héheren Moden im Rechteckhohl-
leiter fUr das Querschnittverhéltni§ = %

Die Grenzwellenlange der verschiedenen Moden berechnethkiaus:

2ab
cmn = Pﬁ : (1.18)

Die sogenannten Cut-O -Frequenzen der verschiedenen Modeberechnen sich wie folgt:

femn = C0=2 P (m=a)2 + (n=h)2 : (1.19)
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Die zugehdorigen Ausbreitungskoe zienten erhalt man aus:

S
2

2
o = = 0 1 (1.20)

cmn

Die Feldwellenwiderstande fur H-Wellen werden tber die falenden Zusammenhéange be-
rechnet:

E E
z = Y- = : 1.21
FH mn e~ Hy (1.21)
z
Zrn,, = r—F2 : (1.22)
1 o]

cmn

Ahnlich lassen sich die Feldwellenwiderstande fir E-Wella berechnen:

S
2

Zee, =Z¢ 1 —2 : (1.23)

cmn
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1.9 Rundhohlleiter- und Koaxialleitermoden

Der erste ausbreitungsfahige Hohlleitermode (Grundmode)m Rundhohlleiter und im
Koaxialleiter ist der H 11-Mode.

Als Abschéatzung kann die Ausbreitungwellenlange Uber den Drchmesser berechnet wer-
den:

21 2 (1.24)

Bild 1.22: Grundwellenmode im Rundhohlleiter;HMode

Hbhere Moden im Rundhohlleiter

HZl HOl — l!verlustfreil
$ 314
| H\ll \1/ | \V /_/\H fic
O l 2 3 fCH11
e .
Arbeitsbereich

Bild 1.23: Cut-O -Frequenzen der héheren Moden im Rundhohlleiter

Die zugehdorigen Ausbreitungskoe zienten der Rundhohlletermoden (hier verlustfrei, d.h.
= 0) erhalt mit dem DurchmesserD man aus:
D

cmn = . (1.25)

Xmn

Fur die H-Moden gelten folgende Werte:
X11 = 1:841 X21 = 3:054 Xo1 = 3:832
Fir die E-Moden gilt:
Xo1 = 2:405 X11 = 3:832
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Verlustfreier Mode Ho,

Bei der Hpi-Welle im Rundhohl- und im Koaxialleiter klingen die elektr omagnetischen
Felder zum Rand (metallische Begrenzung) ab. Deshalb werdaefast gar keine Strome
(ideal fur f1' 2 im Rundhohlleiter) in den metallischen Leitern induziert. Somit weisen
die Leitungen fast keine Verluste auf.

Ep
0
®
Eo
0
r

Bild 1.24: Verlustfreier Mode im Rundhohlleiter
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Fir die Ho1-Welle im Koaxialleiter gilt folgende Abschatzung

(ratri)' o (1.26)

Bild 1.25: Hyo1-Mode im Koaxialleiter

Als Grundmode der Hohlleiterwelle im Koaxialleiter setzt als erstes der Hi-Mode ein.
Dessen cuto -Frequenz wird Innen- und Auyendurchmesser (&D) wie folgt abgeschatzt:

1
feu,  —praPp— ; (1.27)
2
bezeihungsweise .
ch 11 ' D+d p 1 (128)
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1.10 Koaxial-Honhlleitertibergang

Zur Erregung von Hohlleiterwellen wird oft ein Koaxial-Hohlleiteribergang eingesetzt.
Typisch erzielbare Anpasswerte dieser verlustarmen Ubeéinge liegen bejS;1j < 20dB.
Bild 1.26 zeigt solch einen Ubergang im Schnitt.

®

| Y +son
| | Koaxial-
‘ leiter
|
|
|

@

Rechteck-
hohlleiter
(H;—Welle)

Bild 1.26: Koaxial- Hohlleiterlibergang mit E-Feldbild

Ein Bild aus einer Feldsimulation ist in Bild 1.27 dargestelt. Hier sind nur die Betrage
des elektrischen Feldes dargestellt.

Bild 1.27: 3D-Darstellung eines Koaxial-Hohlleiteriberganges mit&dbildern
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1.11 Transmissionsresonator

Hohlleiter haben sehr wenig Verluste und eignen sich deshalzum Aufbau von Resona-
toren. Im Bild 1.28 sind die S-Parameter-Resultate einer Felsimulation eines Transmis-
sionsresonators, der im X-Band ausgelegt ist dargestellt.

XY Plot 1 HFSSDesignl e

Curve Info
dB(S(1,1))

10.00 — Setupl : Sweep

, — dB(S(1.2))
Setupl : Sweep

Y1

-38.84 — T T T T T T —T— T ——— T
8.09 8.50 9.00 9.50 10.00 10.50 11.00 11.34 *
Freq [GHZ]

Bild 1.28: Streuparameter eines simulierten Transmissionsresasato

Die Ergebnisse zeigen das gewiinschte schmalbandige Ubagungsverhalten eines Trans-
missionsresonators.

Ein Bild des zugehérigen E-Feldes aus dieser Feldsimulativist in Bild 1.29 dargestellt.
Hier sind die Feldstarken im Resonator so hoch, dass man dieelider der ein- und ausge-
koppelten Hip-Welle kaum erkennt.

Das zugehorige H-Feld ist in Bild 1.30 iluustriert. Auch hier sind die Feldstarken im
Resonator so hoch, dass man die Felder der ein- und ausgekagfen Hip-Welle kaum
erkennt.
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Bild 1.29: 3D-Darstellung eines Transmissionsresonators (eingethé@b X-Band-Hohlleitern)
mit E-Feldbildern

Bild 1.30: 3D-Feldbilddarstellung eines TransmissionsresonataisH¥eldbildern

1.12 Frequenzbander fur Rechteckhohlleitungen

Hohlleiter sind in verschiedenen Standards genormt. Die figende Tabelle zeigt die wich-
tigsten Standards fur Rechteckhohlleiter, deren Bezeichungen und die zugehdrigen Ab-
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messungen.
Frequenz- Bandbe- Bezeichnung Breite a
bereich zeichnung  DIN47302
(GHz) IEC153 EIA (mm) (Zoll)
0.77-1.14  UHF/L R 9 WR 975 247.65 9.750
1.12-1.70 L R 14 WR 650 165.10 6.500
1.70-2.60 LA R 22 WR 430 109.22 4.300
2.20-3.30 LS R 26 WR 340 86.36  3.400
2.60-395 S R 32 WR 284 72.14 2.840
3.22-490 A R 40 WR 229 58.17 2.290
3.95-5-85 G R 48 WR 187 4755 1.872
464-705 C R 58 WR 159 40.39 1590
5.85-8.20 J R 70 WR 137 34.85 1.372
7.05-10.0 H R 84 WR 112 2850 1.122
8.20-12.4 X R 100 WR 90 22.86  0.900
10.0-15.0 M R 120 WR 75 19.05 0.750
12.4-180 P R 140 WR 62 15.80 0.622
15.0-22.0 N R 180 WR 51 1295 0.510
18.0-26.5 K R 220 WR 42 10.67 0.420
21.7-33.0 R 260 WR 34 8.64 0.340
255-400 R R 320 WR 28 7.11 0.280
33.0-500 Q WR 22 5.69 0.224
40.0-60.0 U WR 19 478 0.188
50.0-75.0 V WR 15 3.76 0.148
75 -110 W WR 10 2.54 0.100
90 - 140 WR 8 2.032 0.080
110 - 170 WR 6 1.651 0.065
140 - 220 WR 5 1.295 0.051
170 - 260 WR 4 1.092 0.043
220 - 325 WR 3 0.864 0.034
260 - 400 WR 2.8 0.711 0.028
325 - 500 WR 2.2 0.559 0.022
400 - 600 WR 1.9 0.483 0.019
500 - 750 WR 1.5 0.381 0.015
600 - 900 WR 1.2 0.305 0.012
750 -1100 WR 1.0 0.254 0.010

Die WRxxx-Bezeichnung der Hohlleiter leitet sich aus der Beeite des Hohlleiters in Zoll
(1 Zoll (inch) = 25.4 mm) ab. Ein WR 28-Hohlleiter ist somit 28 % eines Zolls = 7.11 mm
breit.

Dieser Tabelle liegt das Hohen-Breiten-Verhaltnis (b/a) von 1:2 zugrunde. Die unteren
empfohlenen Ubertragungsfrequenzen liegen um das 1.26 Fecliber der kritischen unte-
ren Grenzfrequenzerf .. Die oberen Ubertragungsfrequenzen betragen das 1.48 fazller
unteren empfohlenen Ubertragungsfrequenzen. Der mittlee Faktor von 1.86 der oberen
Ubertragungsfrequenzen zur jeweiligen kritischen untere Grenzfrequenz sichert mono-
modige Ausbreitung (Wert < 2) der H 1o-Welle.
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Kapitel 2

Grundlagen der Feldsimulation

In den letzten Jahrzehnten wurde eine Vielzahl von Softwarksungen entwickelt, die es
dem Mikrowellentechniker ermdglichen elektromagnetisch Feldprobleme mit guter Qua-
litdt zu berechnen und somit gute Vorhersagen zu tre en.

Dieses Kapitel stellt zwei Aspekte zur praktischen Berechang elektromagnetischer Felder
mittels kommerziell verfugbarer Software dar:

1.: Grundlagen zur Berechnung von Feldern Uber groye Entferungen,

2.: Grundlagen zur prazisen numerischen Analyse der elekbmagnetischen Felder in
3D-Volumen.

2.1 Freiraumsimulation

Die Simulationssoftware zur Berechnung der elektromagnéschen Felder basiert auf ge-
schlossenen Ldsungen fir Antennen und Objekte, die sich im®2 oder 3D-Fernfeld be n-
den.

Bei 2D-Betrachtungen handelt es sich lediglich um Schnitte(horizontale Ebenen) eines
3D-Problems.

Das folgenden Bild 2.1 zeigt ein Objekt (z. Beispiel kubischgeformtes Haus) sowie eine
Sende- und zwei Empfangsantennen und die mdglichen Ausbtangspfade zwischen dem
Sender und den Empfangern.
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Direkter Pfad 7fL Empfanger 2
Reflexion —= [
— - —1. Beugungspfad - -
-------- 2. Beugungspfad - 7
— —3. Beugungspfad
-——-Transmissionspfad 7 Objekt
L
/d
/ /~ 27T~
/// ~
Sender e q§§5\
S e N
/// ____________ \.\\.‘\\
T T
Sl L

Empfanger 1

Bild 2.1: Objekt in einer Freiraumsimulation mit den von Simulatoranterstitzten Signal-
pfaden

2.1.1 Sender und Empfanger

In diesen Freiraumsimulationen missen Sender und Empfangewie folgt dargestellt er-
stellt werden.

Der Sender wird de niert durch
a) Signalform und Leistung,
b) Antenne und deren Lage.

Der Empfanger wird nur durch die Antenne und ihre Lage de niert.

Eine zentrale Rolle kommt den Antennen zu. Die genaue Kenntis Uber die technischen
Eigenschaften der Antennen ist notwendig.

Antennen allgemein;

i.d.R. linear polarisiert,
verschiedene Bauformen) Richtcharakteristik),
durch Abmessungen bzw. Gewinn de niert,

Dateieingabe der Richtcharakteristik ist moglich.

Eingesetzte Antennentypen:

Isotroper Kugelstrahler, Dipole, Aperturantenne,

Hornstrahler, Patchantennen.
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Am Beispiel des Hertz'schen Dipols soll erlautert werden, \as der programmtechnische
Hintergrund in einer Freiraumsimulation ist.

Hertzscher Dipol:

Der Hertz'sche Dipol' (nach Heinrich Hertz benannt) besteht aus zwei kurzen diinne
Drahten, die von einer konzentrierten Stromquelle gespetswerden.

Das folgende Bild 2.2 zeigt im Ursprung den Hertz'schen Dipbund die Koordinaten fir
einen Aufpunkt, fiir den sich das elektromagnetischen Feld as geschlossenen analytischen
Lésungen prézise berechnen lasst.

Z N
Ur
el
r o <
,,,,,,,,,,,, o
! L
l -
e Y
¢
Y: Elevationswinkel
¢: Azimuthwinkel
%X

Bild 2.2: Dargestellung des Hertz'schen Dipols im Zentrum des Komatknsystems und die
zugehorigen Koordinaten zum Aufpunkt

Die Hauptstrahlrichtung (= x-Achse) ist de niert durch die  Winkelwerte: ' =0 ;# =90 .

Der fur Empfanger gerne eingesetzte isotrope Kugelstrahteweist fur alle ' - und #-Werte
die gleichen Detektionswerte auf, d.h. er ist richtungsunéhéngig. Ein Dipol strahlt jedoch
nur fur alle ' -Werte mit gleicher Intensitéat. Uber die #-Winkelwerte ist die Abstrahlung
stark unterschiedlich.

Es ergibt sich exakt fur Freiraumbedingungen :

1

. i 1 ik ;
E(r;#) =jZoy ;€ kol f 1+W+ (kor)2 sin#
1 1
+ —t —— :
Kot Gkon)? cos# ;g (2.1)
H(n#) =jjre lkr 14 -1 sing u (2.2)

jkor

Die elektromagnetische Welle breitet sich mit der Ausbreiungskonstante ¢ = j ko aus.
In der Antennentechnik wird bevorzugt die Wellenzahl ky = (2 )= ¢ verwendet.

1Man bezeichnet diese Antenne auch als Elementarstrahler od er -dipol.
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Alle in den Gleichungen (2.1) und (2.2) enthaltenen Informaionen werden tber die zu-
vor dargestellten Punkte in der Software fur den Sender und dn Empfanger sowie den
involvierten Antennen eingegeben. Mittels diesen Gleichngen werden die Felder der auf
das Objekt einfallenden Wellen und fiir den direkten Pfad vonBild 2.1 berechnet!

2.1.2 Reexion an Objekten

Gegeben ist das elektrische Feld auf einer rechteckigen Rtbe. Dieses wurde beispielsweise
durch die Gleichung (2.2) fur die Ober ache des Objektes begechnet.

In der Antennentechnik und Freiraumsimulation gibt es zwei Anwendungen fiir die fol-
genden Berechnungen.

Quellen: a) Feld einer Sendeantenng@ Objektre exion
b) Innere Quelle) Hornstrahler bzw. allg. Aperturantenne

/ Hauptstrahlrichtung: 1¥=90°, ©=¢=0°

Bild 2.3: Darstellung einer Ober &che mit bekannter Feldbelegung Berechnung der Re e-
xion an Objekten

Mit den so genannten Richtcharakteristiken W(sin' ), W(sin ) gilt fur dieses Problem
die exakte L6sung:

E(r =0 ;') = Klgﬂ[u Wy(sin') W, (sin' )] © jrkor (2.3)
0
E(; ;' =0) = Kl;ﬂ[u Wy (sin ) g W (sin )] e Jtr (2.4)
0
mit
zz
Wy(sin') = Ey(yiz) €Ys"" dy dz: (2.5)

Der Ubersicht halber wurde Gleichung (2.5) nicht vollstandig abgedruck®.

2Die vollstandige Lésung ist mit der Herleitung im frei verfii  gbaren Antennenskript [31] zu nden.
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Fur eine gleichmayige Belegung & von E, Gbery und z gilt:

o _a Eg sin(sin(") ko a=2) )
W(sin') = ; sin( ) ko a=2 ; (2.6)

a Eo

W(sin' )jsin* - si( ko (a=2) (2.7)

mit der 3dB-Grenze £ Halbwertsbreite

'=0886 2L ) ' ' 51 =

Gleichung (2.7) beinhaltet die si-Funktion fur die Richtcharakteristik. Diese ist im Bild
2.4 dargestellt.

‘ A
\WSinqa) a%"O
! 0dB
|
|
|
|
|
|
|
|
.
|
|
|
|
|
|
|
|
|
- —-25d ) a
-2m - 0 2m 3n singko 5
0.449m

Bild 2.4: Richtcharakteristik einer gleichmayig ausgeleuchten Oéehe

Bei schragem Einfall der elektromagnetischen Welle mit denWinkel ' ¢ nach Bild 2.5 gilt
Gleichung (2.8).

Eo sin((sin' sin' g)ko (a=2))
(sin"  sin' g)kg (a=2)

W(sin' )= 2 (2.8)

In der Gleichung (2.8) gibt es ein Maximum fir ' = ' . Jedoch gilt fur das E-Feld:
E(r; ;') (1+cos'). Dieser Faktor beein usst das Maximum der re ektierten Wel le.

Erst fur eine Ober &che mit der Ausdehnung a'!l gilt:
Einfallswinkel = Ausfallwinkel.
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P

Bild 2.5: Darstellung der Winkel fur den schragen Einfall (6fp 6 ')

2.1.3 Beugung und Durchdringung von Objekten
Beugung

Im Weiteren soll zun&chst auf die Phdnomene bei der Beugungdreer elektromagnetischen
Welle eingegangen werden.

Verbreitet sind die Lésungen fir die Beugung an

a) Rechtwinklige Kanten und

b) Messerschneiden .

Phanomen zu a):

Richtcharakteristik
/

HEW

Bild 2.6: Beugung an rechtwinkliger Kante

Die homogene ebene Welle (HEW) im Bild 2.6 fallt auf der Kanteein. Es werden bei
endlicher Leitfahigkeit beidseitig der Kante Stréme induzert. Diese erzeugen (a&hnlich
wie zuvor bei den Re exionen an Ober achen) neue Felder. Es mtstehen konstruktive

und destruktive Uberlagerungen und somit ein komplexeres Bugungsverhalten, wie es
auch im Bild 2.6 dargestellt ist.

Beugungse ekte sind i.d.R. deutlich kleiner als Re exions und Transmissionse ekte, aber
oft nicht vernachlassigbar.

Durchdringung
Die Anteile, die nicht an einem Objekt (Wand) re ektiert wer den, dringen ein, werden

ggf. gedampft, Teile werden vor dem Austritt nochmals re ektiert und der Rest tritt aus.
Diese Restenergie durchdringt das Objekt. Dieses ist im Bd 2.7 illustriert.
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e=l | o>l | esl

| Brechung

Bild 2.7: Durchdringung (grtin gestrichelte Linie) der elektromagjsehen Energie durch eine
Wand bei gleichzeitiger Re exion von Signalanteilen

Bei Objekten mit kleinen dielektrischen Sto konstanten sind die Re exionen sehr gering
der der Durchdringungsanteil iberwiegt.

Im Weiteren wird auf die Polarisation des elektrischen Felaer zur Ober ache eingegangen.
Es werden zwei Félle unterschieden und im Bild 2.8 visualigirt.

Fall 1. Eck Einfallsebene (Bildebene)

Fall 2: E.? Einfallsebene (Bildebene)

Fall 1 Fall 2
o\ B8 N 016 /
g, He H: £ H(;/ NE,
&y, €y,
O, e @t.FI
He iy

Bild 2.8: Darstellung der Durchdringung fir unterschiedliche P@ationen des E-Feldes

Man erkennt im Bild 2.8, dass im Fall 1 nur das E-Feld und im Fall 2 nur das H-Feld in
der Richtung veréandert werden.

Fur unendlich ausgedehnte Flachen gilt:

Re exionsgesetz: =
Brechungsgesetz: k sin ¢ =k, sin

mit den Wellenzahlen k = & = p2

i ri 0



34 Grundlagen der Feldsimulation

Daraus folgt

y P sin o=P 7 sin (2.9)

Der Gleichung (2.9) kann man folgende Aussage entnehmen:
1 groye Winkelunterschiede bei Transmissionspfade

2.1.4 Verfahren und Produkte

Verfahren

Folgende Verfahren sind in kommerziellen wie auch wisseniaftlichen Softwarelésungen
implementiert:

a) PO: Physical Optic,

b) GTD: Geometrical Theorie of Diraction (Brechung),

c) UTD: Uniform geometrical Theorie of Di raction.

zu a) Nur Re exions- und Brechungsgesetz
- Keine Beugung
- Falsche Re exionswinkel
- Keine Nebenkeulen
Diese drei Verfahren weisen folgende Eigenschaften auf.Zu b) - Falsche Re exionswinkel
geht von unendlich ausgedehnten Flachen aus.

zu c) Kann alles das, was hier dargestellt wurde, dur

Produkte

Viele Einrichtungen zur Analyse von Ausbreitungen im Freiraum haben eine hauseigene
Software.
Kommerzielle Software: Wireless Insite von Remcom
Radioplan

Freie Software: Cloud RF unter www.cloudrf.com

Die freie Software ClouRF basiert auf dem GTD-Verfahren, bénhaltet komplexe Gelan-
depro le der gesamten Welt. Gebaude sind jedoch nicht implenentiert und kénnen es
auch nicht.

Tipp: Beim Arbeiten mit der Software ist es wichtig immer mehr Re exionen als Beu-
gungen zulassen, da die Energie hinter der ersten Beugung ultich stérker abfallt als die
Energie hinter der ersten Re exion.

Beispiele

Sehr deutlich zeigt Bild 2.9 die Berechnungswege zwischerech Sender, der griin markiert
in der Mitte steht und den Empféngern auf.
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Bild 2.9: Ausbreitungsberechnung eines Dipoles vor einer methltisdVand

Es gibt nur einen direkten Weg und ggf. noch einen zweiten Wegiber die Re exion an
der Metallwand. Neben den Wegen wird auch die Energie an den apfangern in einer
farblichen Kodierung dargestellt. Man erkennt deutlich die konstruktive und die destruktiv
Uberlagerten Winkelbereiche.

In den Bildern 2.10 und 2.11 ist der praktische Einsatz einersolchen Freiraumsimula-
tionssoftware dargestellt. In diesem Fall wurde vor dem Bawon groyem Wartungshallen
deren Beein ussung fur Nachtlandesystem berechnet.

Bild 2.10: Berechnung des Einusses der neuen A360-Wartungshallef das ILS-
Landesystem: Gesamtansicht

Im linken Bildteil des Bildes 2.10 steht der Sender, der eineseits direkt den An ugbe-
reich ausstrahlt und andererseits die Wartungshallen ebefalls anstrahlt. Die von den
Wartungshallen (Bild 2.11) re ektierten Signale interfer ieren ggf. mit dem Hauptsignal,
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das dann verféalscht ist.

Bild 2.11: Berechnung des Einusses der neuen A360-Wartungshalleh @das ILS-
Landesystem: Hallenansicht

Im letzten Beispiel ist nur die empfangene Energie in einem &dtteil dargestellt. Der
Sender ist wiederum griin markiert. Er ist plaziert im Bereich mit der starksten Emp-

fangsleistung.

Bild 2.12: Berechnung der Empfangsenergie und der verschatteteniese
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2.2 Numerische Feldsimulation

Feldsimulationen basieren auf numerischen Losungen der Mavellschen Gleichungen im
Frequenz- (FD: frequency domain) oder im Zeitbereich (TD: ime domain).
Im Frequenzbereich flir zeitharmonische Felder gilt:

rotH = J +j!D ; (2.10)
rotg = i'B : (2.11)
J:  Stromdichte
D: elektrische Verschiebungsdichte D= E
B: magnetische Induktion B = H

Es gibt zwei Wege der Losung der Maxwellschen Gleichungen:
1.: Die allgemeine L6sung der Maxwellschen Gleichungen mitnere Quellen,
2.. Die spezielle Lésung der Maxwellschen Gleichungen ohrienere Quellen.

2.2.1 Allgemeine Losung der Maxwellschen Gleichungen

Die zunéachst vorgestellte allgemeine Lésung der Maxwelléen Gleichungen enthalt innere
Quellen.

Zugehoriges Beispiel:  Antennenproblem
Losungsweg mit skalarem Potential
und vektoriellem Potential A
Eine innere Quelle wird als StromdichteJ im Aufpunkt +' eingepragt.
Als erste Lésungsschritt wird das Vektorpotential berechret:
2727 I e jkjr ]

Alr) = 4 i 19

ave (2.12)

Das skalare Potential, das man ggf. benétigt, kann im zweita Schritt iber die sogenannte
Lorentz-Eichung berechnet werden:

= Lodva (2.13)

Im letzten Schritt erfolgt die Berechnung der elektromagndische Felder Gber:

rot A ; (2.14)

j'i (rotB J) : (2.15)

Beispiel: Ansatz Hertzscher Dipol
Bild 2.13 illustriert den Hertz'schen Dipol und einen Aufpunkt.
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fffffff o

\Stromelement f =0

Bild 2.13: Gra sche Darstellung zum Lésungsansatz Hertzscher Dipol

Die folgenden Gleichungen geben die Rechenschritte zur Bechnung des Vektorpotential
wieder.

Jdv? = | & dzso (2.16)
| jkr

AR = L e 0 ! er d<° (2.17)
jkr

A® = L0 er e (2.18)

Im letzten Schritt kann die Berechnung der Gleichungen (2.4) und (2.15) der Felder des
Hertz'schen aus den obrigen Ergebnissen erfolgen. Die zugiigen Ergebnisse wurden
bereits unter Gleichung (2.1) und (2.2) vorgestellt.

2.2.2 Lo6sungen der Maxwellschen Gleichungen fur quellfrei e Geo-
metrien

Die meisten Feldsimulationsprobleme sind quellenfrei. \le lassen sich unter den verschie-
denen Leitungstypen und den verschiedenen passiven Schaftgen zuordnen.

Als Beispiele folgen zwei Berechnungsarten von Hohlleiter.
Beispiel 1: 2D-Hohlleiter

Hier mussen nur die Sto konstante und die Geometrien gegehe sein.

5
b/ E
RERERR
/

a

‘ <E;r=l L~ K—co

4

Bild 2.14: 2D-Hohlleiter (Praxis: hier muss unendlich sein)

Mittels dieses 2D-Problems kénnen nur die moglichen Hohligermoden berechnet werden.
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Beispiel 2: 3D-Hohlleiter

Geg.: Sto konstante, Geometrien und Randbedingungen an de Toren (2D-L&sung)

K—oo

\K—>OO

E
YYYvvyvy

Bild 2.15: 3D-Hohlleiter (Praxis: hier kann auch endlich sein)

Die Losung der Maxwellschen Gleichungen erfolgt tber die hmogenen Helmholtz-Glei-
chungen uber den skalaren Operator

H = grad diveh  rotrotH (2.19)

und den beiden Gleichung
H+k?’H = 0 ; (2.20)
E+k?’E = 0 (2.21)

Diese beiden Gleichungen (2.20) und (2.21) entsprechen igtischen Di erentialgleichun-
gen und kénnen fur eine Aufteilung in TE- und TM-Wellen sogar mit Hilfe der skalaren
Hilfsgroyen g und y vereinfacht werden.

e+ Kk g
o+ K

0 (2.22)
0 (2.23)

Die jeweils funf Feldkomponenten fur die E- und die H-Wellenwerden aus g bzw. 4
berechnet.

TM- bzw. E-Typ: E

A ot H,=0

Xz

TE- bzw. H-Typ: Hy = y” E, =0

Die kompletten Resultate sind zum Beispiel in [73] abgedruit.

Als erstes numerisches Verfahren wird die Methode der Fingn Elemente vorgestellt.
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2.2.3 Methode der Finiten Elemente (FE)

Die Methode der Finiten Elemente (FE) oder auch Finite-Elemente-Methode (FEM) ist
ein numerisches Ldsungsverfahren von partiellen Di erenialgleichungen.

Vorbemerkung:

FE-Methode: Hierbei handelt es sich um eine spezielle Teclikzur direkten
numerischen Lésung von Variationsaufgaben .
Variationsrechnung: Extremwertbestimmung von Funktionalen, die auf einer Klasse
von Funktionen de niert sind. Ggf. liefert sie eine Funktio n, die einer
Di erentialgleichung geniigen muss.

Eine Di erentialgleichung (DGL) in implizierte Form wird w ie folgt dargestellt:

F(Yx)i Yoo X) = Fyiy%x) (2.24)

Beim Variationsproblem wird das Funktional 1 mittels

X2 |
| = F(y;y%x) dx = Extremwert (2.25)

X1
berechnet. Die zugehdrige Losung lautet:
F d F

—— =0 : 2.26

Y dxyo (2.26)
Im Folgenden soll zun&chst in einer Kurzibersicht das Prinip der FE-Rechnung vorge-
stellt werden. Die einzelnen Schritte werden im Anschluss etailliert erlautert.

Prinzip des FE-Verfahrens (Ubersicht)
1. Schritt: Zerlegung des Lésungsgebietes in Teilgebiete wie im Bild 26 dargestellt. Oft

wird fur 2D-Probleme eine Triangulierung mit Dreiecken und fur 3D-Objekt eine Tetrae-
derbildung gewabhilt.

Zerlegung in gleichgroBe in ungleiche
der MSL Rechtecke Dreiecke

Bild 2.16: Zerlegung einer Mikrostreifenleitung (MSL)

2. Schritt: Festlegung von Knotenpunkten in den einzelnen Teilgebiete und De nition
von Néherungslésungen U unter Verwendung der Knotenpotentiale .

3. Schritt: Bestimmung der Knotenpotentiale unter Ausnutzung der Extremalwerteigen-
schaften des Variationsintegrals.
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4. Schritt: Post-processing: Interpolationsrechnung u.a..

Prinzip des FE-Verfahrens (Details)

zu Schritt 1: Als Funktion fur Knotenpotential u(x;y) soll beispielsweise
u(x;y)= a+ bx+ cy (2.27)

mit den drei Hilfsgréyen a, b und ¢ gewahlt werden. An den Konten werden mittels dieser
Funktion die Knotenpotentiale U berechnet. Oft werden fir die Knotenpunktpotentiale
die Betrage der Vektorpotentiale j A j eingesetzt.

Yy
(0,y) Teilgebiet
(Ol O)’
@ (x4, 0) X
(OI _yl)

Bild 2.17: Darstellung der Knotenpotentiale U tUber 2 Teilgebiete

Zu Schritt 2: Fir das Teilgebiet 1 wird Gleichung (2.27) wie folgt formuliert:

Ul = a® + Bxs Dy (2.28)

Im Weiteren werden die Hilfsgréyena, b und ¢ durch die verschiedenen Kontenpotentiale
ersetzt.

Uo;o = a(l) ) a(l) = Uo;o (229)

Upo= Ugo+ BYx ) B = Xi(Ul:O Uo;o) (2.30)
1

Upp = Upo+ Py, ) @ = yi(UO;l Uo:o) (2.31)
1

Die berechneten Hilfsgréyera, bund ¢ werden nunmehr in die Gleichung (2.28) eingesetzt.

(1)
u(><:y)

1 1
Uo;0 + (Uz1;0 Uo;o)X—1X+(Uo;1 Uo;o)ﬁy (2.32)

1 1 1 1
Ugo(l —x —y)+ Upo—X+ Ug1— 2.33
0:0( X1 yly) 103, o,1yly (2.33)

Die Stetigkeitsbedingung zwischen den Teilgebieten 1 und fautet: U&?O) = U((i)o)
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Fur Teilgebiet 2 wird basierend auf der Gleichung

u@

— 2 2 2
@, = a® + px+ Ay (2.34)

wie bereits gezeigt verfahren, wobei aufgrund der Stetighkt die beiden Potentiale Up.o
und Uy bereits gegeben sind.

zu Schritt 3: Prézise numerische Berechnung der Potentialw((:;), wobei die Potentiale
UM an den Réndern bekannt ist.

2.2.4 Ablauf einer FE-Simulation

Der folgende tabellarische Uberblick soll den Ablauf eine fite Elemente-Simulation il-
lustrieren:

1.. Project 6 nen

2.. 3D-Zeichnung erstellen

3.: Materialien zuordnen

4.: Randbedingungen und Tore angeben

5.:  Simulationsparameter eingeben (Kontrolle Port Only)

6.. Feldproblem lIésen lassen

7.. Post Processing durchfiihren

7.1.:  Mesh kontrollieren (Opt.)
7.2.: E-, H-, J-Felder darstellen (Opt.)
7.3.: De-embedden & Renormalisieren (Opt.)

7.4.. Streuparameter ausgeben

Dieser Ablauf soll am Beispiel der Berechnung eines Hohll&rs verdeutlicht werden. Als
FE-Simulator wurde von Ansys das ProgrammHigh Frequency Structure Simulator, kurz
HFSS zur lllustration eingesetzt.

Beispiel: Es ist ein Rechteckhohlleiter bei 5GHz zu berechen, wobei die Hg sich be-

reits bei der Frequenz §4,, = 4 GHz ausbreitet. Die gesamte L&nge des Hohlleiters soll 2
Wellenldangen und somit | =4  entsprechen. Diese Standardhohlleiter ist im Bild 2.18
illustriert.

a

Bild 2.18: Beispiel: Rechteckhohlleiter ma=2 b

Fur die Auslegung des Hohlleiters gelten folgende Zusamméinge:

b1y S P (2.35)
a 2 Mo = P '
s % ) a=3:75cm (2.36)
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s
mn = z (—2)2 1 mit o= —2 =6cm (2.37)

0 C1o f5GHz
) 10sgu, = 62:6m ‘! (2.38)
wly = 4 ) I,=20:0cm (2.39)
Kontrolle: h= p——2 =10:0cm (2.40)

"1 ( o=(24)2

zu 2.: Performance der 3D-Zeichenober ache ist ein wichtiges Qu#atsmerkmal fiir den
3D-Simulator.

Beim Hohlleiter gentigt es nur den luftgefiiliten Bereich zu eichnen, sofern die auyere
Metallisierung als perfekt leitend angenommen wird. Ist des nicht Fall, so zeichnet man
den Hohlleiter, wie im Bild 2.19 dargestellt.

\»

a

Bild 2.19: Beispiel: HFSS-Zeichnung eines Rechteckhohlleiteranit?2 b

Merke: Das gesamte Volume um das gezeichnete 3D-Objekt isireperfekt leitender Me-
tallbereich!

zu 3.: Qualitatsmerkmale eines Simulators sind viele Sto konstanten (Standard: ; ; )
mit Verlusten und wenn mdglich richtungs- und frequenzabhéngig.

Luft mit =1 ist die Standardeinstellung.

Zur Ubersichtlichen Darstellung ist es hier wichtig, dass nan den Material passende zuge-
hdrige Farben zuordnet. So sollte man die Luft hellblau und tansparent darstellen. Fir
Metall bietet sich die Farbe rot an.

zu 4.: Die Qualitatsmerkmale zu den Randbedingungen und den Torersind: Mdglichst
viele verschiedenen Randbedingungen (Standard: Perfed; -H; Radiation (Abstrahlung),
Impedance (sollte mdglich komplex sein)j.

SFur die 2D-Lésung der Tore (Waveguide Ports) missen die R.B. immer perfekt sein. Hier kann es
insbesondere Probleme beim De-embedding geben, da die Verl uste nicht berticksichtigt werden.
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Zu 4a: Waveguide Ports

Zu den ganz wichtigen Randbedingungen gehdren die Tore fur Bdenanregung (Wave-
guide Ports): Diese Tore bendétigen zusatzlich De nitionender folgenden Linien:

a) Impedance Line
) Gibt Punkte flr Z | -De nition an.
. . . R,
) Gibt Integrationsweg fur U = [ E ds an.
b) Calibration Line
) Gibt Richtung des E-Feldes an:

Das Beispiel im Bild 2.20 zeigt den Hohlleiter mit der blauenCalibration-Line.

S e

4 oder LI

v v

Bild 2.20: Beispiel: Calibration Line im Rechteckhohlleiter

¢) Polarisation Line
Die Polarisation Line wird seltener eingesetzt.

Ein Beispiel mit griiner Polarisationslinie ist im Bild 2.21 gegeben.

oder

Bild 2.21: Beispiel: Polarisation im quadratischen Hohlleiter

Die (gleichzeitige) Verwendung von Calibration-Lines, Pdarisation und perfekten Wanden
ist sehr User-Error tréchtig! Als Resultat gibt es bei Fal scheinstellungen keine Ubertra-
gung. Oft wird nur die Impedance Line eingesetzt.

Neben der Impedance Line gibt man fir die so genannten Wavegde Ports noch die
Flache des Ports (siehe griine Flache im Bild 2.22) und De niton der Torimpedanzen an.
Folgende drei De nitionen gibt es:

a. Zp| : Berechnung aus Leistung und Strom
/4 [
P

Zpy= 5 mit P= E HdA und I= Hds (241
A S

Zp| : Standardde nition von Z |
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Port
Flache A

Integra-
tionsweg 1

Bild 2.22: Zweileitersystem zur Einfiihrung der Torimpedanzen

b. Zpy : Berechnung aus Leistung und Spannung

In der deutschen Nomenklatur wiirde man es als gy bezeichnen. Die Berechnung erfolgt
Uber

Zpy = —P (242)
mit I

V= E d (2.43)

Uber den Integrationsweg'.
Nur fur TEM-Welle ergibt sich das gleiche Resultat fir Zp; und Zpy , Bild 2.23.

———Integrationsweg
wegabhangig wegunabhangig

Bild 2.23: Wegabhangiger und -unabhéangiger Integrationsweg

Der Ublicher Integrationsweg einer Mikrostreifenleitung ist im Bild 2.24 dargestellt.

c. Zy, : Berechnung aus %, und Zpy :

Hier handelt es sich um den Mittelwert der zuvor berechnetenWellenwiderstande.
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mitte

Bild 2.24: Integrationsweg fur eine Mikrostreifenleitung

p__
Zyy =  Zpi Zpv

d. Kontrolle

Fur TEM-Wellen muss gelten: Zpy 2 Zp .

zu 4b: Lumped Ports

Bei den Lumped Ports handelt es sich um ganz einfache Tore, dinur durch den Torim-
pedanzwert zwischen zwei ausgewahlte Knotenpunkte de nig werden.

\orteile:

1. Diese Tore sind einfach zu de nieren. Implementierungsthler treten nahezu nicht
auf.

2. Diese Lumped Ports kénnen auch im Innern einer 3D-Struktu eingesetzt werden.

Nachteil:

1. Diese Tore entsprechen i.d.R. nicht der Physik. Die Anregng sieht in der Realitat
anders aus. Hier muss man abschatzen, ob diese Tore dem widtien Sachverhalt
entspricht.

In der Praxis lassen sich Anpasswerte bis caS{® 20dB damit optimieren.

zu 5 & 6.: Ablauf der HFSS-Rechnung:

1.:
2.

Felder fur Waveguide-Ports berechnen (hierbei handeles sich um 2D-Simulationen)
1. Mesh fur die 3D-Struktur berechnen

Die sogenannte Adaptive Frequenz ist die Grundlage fir den Kotenabstand
FE-L6sung fur Adaptive Frequenz berechnen

) Streuparameter der 1. Losung

2. Mesh mit (z.B.) 20 % mehr Knotenpunkten berechnen

(0% in kalten Bereichen bis 40% in heiyen Bereichen berehnen.

wie 3.) 2. Ldsung

Berechnung des S-Fehlers

z.B.Eintor S=8% -

4.-6. so oft wiederholen bis S-Kriterium erfullt wird.

Fir das verfeinertes Mesh die S-Parameter bei

allen Frequenzpunkten als Sweep errechnen.
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2.2.5 Methode der Finiten Di erenzen (FD)

Mittels der Methode der Finiten Di erenzen (FD) (oder auch F inite-Di erenzen-Methode
genannt) lassen sich gewdhnlich und partielle Di erentiagleichungen I6sen.

Vorbemerkung:

Einfachste numerische Methode und voll 3D-fahig.
Nur Di erentialgleichungen kdnnen numerisch geldst werde.

Di erentialquotienten werden durch Di erenzenquotiente n approximiert.

2.2.5.1 Eulersche Methode

Die Eulersche Methode arbeitet mit einem der folgenden dreDi erenzenquotienten.

f (Xo+ h) f(Xo)

rechtsseitig : a4 lim (2.44)
e h! 0 h

linksseitig : 4 = im fxo) flxo M) (2.45)
X0 ht 0 h

zentraler : g—x umo Fxo* h)th (X0 1) (2.46)

Xo

Die Gleichung (2.46) ist i.d.R. die beste Wahl (Fehler geht nit h? ! 0).

Die zweifache Ableitung wird aus der Di erenz der Gleichungen (2.44) und (2.45) geteilt
durch h gebildet und lautet:

d?f . f(xo h) 2f(xg)+ f(xp+ h)
—  =lim
dx2 xo nro h2

(2.47)

Weiteren numerische Verfahren lauten:

Taylorsche Reihenmethode (Herleitung aus Gleichung (2.4§
Methode von Picard

Methode von Runge-Kutta

Im Folgenden wird anhand eines Beispiels, das allgemein sti@t und immer weiter spezia-
lisiert wird, eine komplette mathematische Herleitung vorgestellt und am Ende mit einer
analytischen Lésung verglichen.
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2.2.5.2 Beispiel fir allgemeine Potentialfunktion Ugxy )

Beispiel 1
Geg.iUx + Uy = f in G, Ujge="'2 RB

Es gilt somit in anderer Schreibweise:

d?u  d?u
ot v = fixy) : (2.48)

Gegeben ist eine Potentialfunktion, die fir das Gebiet G gil. Dieses Gebiet weist einen
Rand auf, dessen Potentiale (griine Punkte im Bild 2.25) bekant sind.

Al

e bekannt

~n-

Bild 2.25: Beispiel einer Potentialfunktion

Die Potentiale sollen in x-Richtung mit dem Abstand h und in y-Richtung mit dem
Abstand k angeordnet sein.

1. Schritt:

Man legt ein Netz (ber das Gebiet G und erhélt die Gitterpunkte (Meshing) (x;, y;).
uj soll als verkurzte Schreibweise fur ,,.,,) eingefuhrt werden.

An den Randern gilt: Uj = Ux,y) = ' (xy))

Es gilt somit fur die Gleichung (2.46):

1

Uxx (Xi:yi) ﬁ (ui 1 2uij + Ui+ i ) (249)
1

Uyy (xi3y;) ez (Ui 12U+ Uij +) (2.50)

im Inneren von G mit
h: Schrittweite in x-Richtung und k: Schrittweite in y-Rich tung sowie
i: Lau ndex in x-Richtung und j : Lau ndex in y-Richtung
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Beispiel 1.1
Geg.: Quadratische Struktur
Y
1 ®s
?, ?,
(‘pl l X
Bild 2.26: Beispiel eines Quadrates
Die Schrittweite wird in beiden Richtungen gleich gewahilt: h=k=
Somit berechnen sich die Schritte gemay: x=i h; yj=j h
Der Bereich lasst sich wie folgt de nieren: O i,j n
Somitist n die Anzahl der Gitter in jeder Richtung.
Die Anzahl der gesamten Gitterpunkte berechnet sich aus: (#n) 2
Die bekannten Randbedingungen (RB) lauten:
Uxi;00 = Uio= " ax) UNd Ui = Uin =7 g(x) (2.51)
Uoy) = Uoj = "ay) Und Uy = Unj =" o)) (2.52)

Weiterhin gilt: fi =foy
) Iminneren (1 i, j n-1) soll gelten:

(Ui 1 -2Uj +Ujsag)*HU iy 1-2U +Ujj41)=h? f

) (n-1)? Gleichungen fir w ... Uy 1., 1 Unbekannte

Die Gleichung fur i=1, j=1 lautet:
Uop - 2Ugp + Upy +Ugo -2Upg + U2 =h?

Diese lasst sich umsortieren:

Unbekannte Seite Bekannte Seite

-4uyp +Up +Uz = h2fy - Ug - U
oder

Aujp - Uy - Uiz = Ugp +Ugg-h?fy

Hierbei handelt es sich um die erste Zeile der folgenden Maittgleichung.

passt!

f11
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In Matrizenschreibweise erhalt man insgesamt fur z.B. n=5) 16 Unbekannte® U:

Der maximaler Fehler zwischen y und uy;.y,

betragt nur 4.6 10 0!

4 1 0 0|1 0 0 O 10ul11 1 Ot
1 4 1 0] 0 1 0 0 U Uo1 + Uio fi
0 1 4 1] 0 0 1 0 Ugs Uo2 f1s
0 O 1 4,0 0 O 1 u Uos f
— Upg t Usis 14
1 0 0 0 4 1 0 O Uar ¢ B = h fo1
U2 - f22
1 4 1 0 Uos f 3
o 1 4 1 U24 fos
0O 0 1 4 Us1 : fa1
: 7 :
o ey el
=[A] =0 =r
Al O= 2.53
[A] U= RE, & (2.53)
=C
) U=[A] 'C (2.54)
Beispiel 1.1.1
Es soll weiter folgenden Eigenschaften gelten.
Geg.: fxy, =0; TG IR SO R S G Il SR ST I
Fur die erste Randbedingung und firn = 4 gilt die folgende Rechnung:
Ups + U0 = ' 1(xy) *+ ' ayy) =0:25° 0:25° =0 (2.55)
Die exakte Losung dieser Gleichung lautet: Wy = X2 y?
Fir n=4 liefert die numerische Lésung:
0 10 1 1
4 1 0 1 0 0|0 O O Uiz 0
1 4 110 1 00 O O Uiz 0:25
0 1 4,0 O 110 0 O Uiz 1:56
1 0 0] 4 1 0 1 0 O Uz1 0:25
0 1 0 1 4 110 1 0 Uz = = 0
0 O 110 1 4]0 O 1 U2s 0:75
0O 0 O 1 0 0] 4 1 0 U3z 1:56
0O 0O o0]O 1 0 1 4 1 Us2 0:75
0O 0O O0O|0 O 110 1 4 Us3 0
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2.2.6 Momentenmethode (MM)

Die Momentenmethode (MM) ist eine numerische Methode, die ar in der Hochfrequenz-
technik Anwendung ndet.

Grundidee:

Im Bild 2.27 ist die Draufsicht zweier Mikrostreifenleitun gen dargestellt, in denen die
beiden eingezeichneten Teilstrome ieyen.

ie,
7 e
= ]

u

1y
Bild 2.27: Momentum Teilstrom in Mikrostreifenleitungen

Ein Teilstrom iy, induziert bei einem Aufpunkt ev einen Teilstrom ie,. Diese Aufgaben-
stellung lasst sich mit den sog. Greenschen Funktionen g prazise losen.

Die Rechenzeiten sind vergleichsweise kurz, die Simulaten einfacher und auch preiswer-
ter.

Die Einschrankungen in der Praxis sind:
Nur 2.5D-fahig (nur Schichtmodelle),
Nur perfekt-E-Randbedingungen,
Keine E- und H-Felder darstellbar,

Nur Gap-Sources (ahnlich Lumped-Ports).

Produkte: - Sonnet
- Momentum (in ADS)

Mehr Informationen zur Momemtenmethode ndet man in [81].
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Kapitel 3

Grundlagen der nichtlinearen
HF-Technik

In der Hochfrequenzelektronik kann man die einfache Aussagtre en, dass jede Schaltung
nichtlinear ist.

Klasse I: Viele Komponenten wie Kleinsignalverstéarker und Schaltersind jedoch nur
schwach nichtlinear. D.h. man entwickelt diese quasilineeen Halbleiterkomponenten zu-
nachst als lineare Schaltungen und untersucht im Anschlussleren kleinen nichtlinearen
E ekte in einem zweiten Schritt. Dieses wurde beispielsweie in [29] fur ein Kleinsignal-
verstarker gezeigt. Bei diesen Komponenten ist das nichtlieare Verhalten ein parasitarer
E ekt. Aber auch rein passive Baulemente wie Spulen mit Feriitkern kénnen nichtlineare
E ekte aufweisen. Es betrit auch alle passiven Bauelement, die aufgrund der Erwar-
mung E ekte zeigen. Derartige Bauelemente und Komponentenwerden als quasilinear
bezeichnet.

Klasse II: Andere Komponenten wie Mischer und Frequenzvervielfachelassen sich
nur aufgrund starker nichtlinearer E ekte umsetzen. Obwohl man bei diesen Kompo-

nenten das starke nichtlineare Verhalten eines Bauelemess ausnutzt, ist das Ubertra-

gungsverhalten auch quasilinear. Zwar lassen sich diesenéaren frequenzumsetzenden
Komponenten nicht mehr mittels eines linearen Schaltungssulators naherungsweise ba-
sierend auf dem physikalischen Gegebenheiten berechneex diese sind als vereinfachte
Modelle in Simulationen integrierbar. Diese Komponenten verden alsschwach nichtlinear

bezeichnet.

Klasse llI: Komponenten die unter Groysignalbedingungen ausgesteuewerden, bil-
den die dritte Klasse derstark nichtlinearen Schaltungen. Beispiele dieser Groysignalkom-
ponenten sind Leistungsverstarker, Oszillatoren und digiale Logikgatter. Schwach und
stark nichtlineare Komponenten kann man nur noch mit spezidlen nichtlinearen Simu-
lationsverfahren wie dem Volterra-Serien-Verfahren odeHarmonic Balance untersuchen.
Quasilineare Komponenten werden mit den gleichen Verfahme wie schwach nichtlineare
Komponenten analysiert.

Die Aussage, dass alle HF-Komponenten nichtlinear sind, I$st sich verstehen, wenn man



54 Grundlagen der nichtlinearen HF-Technik

die einzelnen Bauelemente betrachtet. Allgemein bekanntst, dass alle Halbleiterbauele-
mente ein nichtlineares Verhalten aufweisen. Jedoch kdnmeauch Spulen, Kondensatoren
und Widerstande in extremen Operationspunkten Nichtlinearitaten aufweisen. Beispiels-
weise andert ein Widerstand bei erhéhtem Strom uss sein Wet Selbst HF-Stecker sind
daflr bekannt, dass nichtlineare E ekte bei gréyeren Leistingen auftreten. 1.d.R. erfullt
ein beliebiger N-Steckverbinder (mit 7 mm Auyendurchmessg die Intermodulationsan-
forderungen einer 50 W Basisstation fir GSM nicht.

Eine Schaltung untersucht man beziiglich des linearen Uberagungsverhaltens, in dem
man zwei Eingangssignale X1 (t) und x,(t)) anlegt, die wiederum zwei Ausgangssignale

(y1(t) und y,(t)) erzeugen.

x(t) 'oyi(t) X2(t) 1 oya(t) (3.1)

Gilt nun, dass sich bei einer Addition der beiden Eingangsginale die Summe der Aus-
gangssignale ergibt,

Xp(t) + xo(t) ! yi(t) + yo(t) (3.2)

und die Multiplikation des Eingangssignals mit einer Konstanten A ein um den Faktor A
vergréyertes Ausgangssignal ergibt,

Ax(t) ! Ay(t) ; (3.3)

dann ist eine Schaltunglinear!

Obwohl es fur nichtlineare E ekte keine Norm gibt, hat sich doch basierend auf dem
Standardwerk [46] eine Beschreibung der nichtlinearen Saitungse ekte fundierend auf
drei nichtlinearen Ubertragungsfunktionen eingebiirgert

Strom-Spannung (=U),
Ladung-Spannung Q=U),

Fluss-Strom ( =l).

Fur schwach nichtlineare Komponenten lassen sich abgebrbene Polynomdarstellungen
mit ausreichender Genauigkeit verwenden.

In diesem Kapitel werden zunachst Beschreibungsformen fliBauelemente vorgestellt, die
Frequenzerzeugung von nichtlinearen Bauelementen matheatisch eingefiihrt und basie-
rend auf diesen Ergebnissen die nichtlinearen Phanomeneléutert. Im Anschluss gibt es
eine detaillierte Beschreibung der nichtlinearen Bauelerante und abschlieyend wird auf
Simulationsverfahren fur nichtlineare Schaltungen einggangen.

In [80] ist nachzulesen, dass man sich auch im Elektronikbeich verstarkt der nichtli-

nearen Beschreibung von Bauelementen zuwendet. Die hier vgestellten Grundlagen fir
die Beschreibung von Hochfrequenzschaltungen und HF-Sinfationstechniken zielen auf
Verfahren, die in modernen Schaltungssimulatoren verflgar und somit direkt anwendbar
sind.
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3.1 Beschreibungsformen fiir Bauelemente

Sehr wichtige nichtlineare Bauelemente sind die Dioden. InDetektor- oder Mischbetrieb
werden Dioden als schwach nichtlineare Elemente und im Glehrichtbetrieb als stark
nichtlineare Elemente betrachtet. Da die Betriebsarten ak Detektor, Mischer oder steu-
erbare Kapazitat fir die praktische Hochfrequenztechnik wn groyem Interesse ist, sollen
die Dioden als schwach nichtlineare Bauelemente betrachtaverden. Diese Dioden weisen
nur zwei Klemmen bzw. zwei Pole auf. Bild 3.1 zeigt das verafjemeinerte Schaltsymbol ei-
ner Zwei-Klemmen-Nichtlinearitat, die im Weiteren kurz al s Klemmenelementbezeichnet
werden soll.

Bild 3.1: Zwei-Klemmen-Nichtlinearitat (kurz Klemmenelement) iiner einfachen Schaltung

Als Klemmenelemente lassen sich neben den in der Praxis witthen Dioden auch noch Wi-
derstande, Spulen und Kondensatoren beschreiben. Diesechilinearen RLC-Bauelemente
verwendet man bevorzugt fur parasitare E ekte bei der sehr lomplexen nichtlinearen Mo-
dellierung von Transistoren.

Als einfaches Beispiel furr ein Klemmenelement soll die Schiy-Dioden dienen. Die nicht-
lineare Kennlinie zwischen Stroml und SpannungU einer Schottky-Diode wird durch

| = I emyl 1 (3.4)

beschrieben. Es ist neben der Elementarladung,, der Sattigungssperrstromlss und der
empirisch zu ermittelnde Idealitatsfaktor n = 1:05:::1:15 enthalten. In der Praxis verwen-
det man die Temperaturspannung

Ur = % = 25:9mV (3.5)

fur die Werte n =1 und T = 300K ein.

So genannte Transfer-Nichtlinearitdten oder kurz Transferelementelassen sich analytisch
etwas einfacher als Klemmenelemente behandeln. Das wichste Transferelement ist der
Transistor. Bild 3.2 zeigt ein von der Wechselspannungsquke mit dem E ektivwert Us
angesteuertes Transferelement.

Durch die nichtlinearen Eigenschaften der Bauelemente welen unter anderen neue Fre-
quenzen generiert. Bei Klemmenelementen wird die gesamtecBaltung durch diese nicht-
linearen E ekte beein usst. Hingegen erkennt man deutlich, dass bei Transferelementen
nur der anschlieyende Schaltungsteil beein usst wird. Diees riickwirkungsfreie Ubertra-
gungsverhalten ist der Grund, weshalb sich Transferelemes deutlich einfacher beschrei-
ben lassen als Klemmenelemente.
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—————o [ ——0

I
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Bild 3.2: Transfer-Nichtlinearitat (kurz Transferelement) mit Atsuerung durch eine Span-
nungsquelle

Jedoch ist dieses einfache Transferelement keine in der Px& ausreichende Beschreibungs-
form fir einen Transistor. Der Ausgangsstrom ist beispiels/eise nicht nur abhéangig von
der Eingangsspannung sondern auch von der Ausgangsspanrginwie es im Bild 3.3 ge-
zeigt wird. Hinzu kommen noch weitere Abhéngigkeiten und ene groye Anzahl parasitarer
Elemente, von denen eine Vielzahl auch nichtlinearer Natursind.

DI T
Go—o0 o D

a) b)

Bild 3.3: Beispiel eines Felde ekttransistors als steuerbarer Watiend mit Abhangigkeiten
von Uy und U,

3.2 Frequenzerzeugung durch Nichtlinearitaten

Schwach nichtlineare Klemmenelemente und Transfereleme®a lassen sich allgemein durch
eine Polynomdarstellung beschreiben. Eine derartige Bebleceibung zeigt wie neue Signa-
le bei anderen Frequenzen entstehen. Im Weiteren wird dieseam Beispiel der Strom-
Spannungs-Abhangigkeit einer abgebrochenen Polynomdatedlung mit den reellen Koef-

zienten a; bund c gezeigt:
i) = aug + buy +cuwy (3.6)
Die Spannungu ) wird durch eine Quelle mit zwei Frequenzanteilen und unterghiedlichen
Amplituden angeregt:
U = Micos(it+ )+Mpcos(ot+ ) (3.7)

Beide Signalanteile der Spannungu;, sollen die Grundphase von 0 aufweisen und 0;
durch die zugehdorigen Amplitudenwerte im Frequenzbereich(hier auch Spitzenwerte) U;
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(mit der Grundphase von 0 ) ersetzt werden:

Uy = Urcos(at) + Uzcos(ot) - (3.8)

Gemay Gleichung (3.6) ergeben sich fur den Strom drei Termeein linearer, ein quadra-
tischer und ein kubischer. Allgemein sollen dafur die drei Bilstrome eingefiihrt werden:

ity = Ta * ipe) + g : (3.9)

Nach dem Einsetzen der Gleichung (3.7) in Gleichung (3.6) ud Ausmultiplikation ergeben
sich die folgenden Terme.

1. Linearer Term:

ia(t) = alp ; (310)
aUjcos( 1t) + aUycos( »t) : (3.11)

ia(t)

2. Quadratischer Term:

iy = bu, ; (3.12)
bty = % bf UZ + U2 + U2 cos (2! 1t) + UZ cos (2! ,t)
+2UiUz[cos (1 + to)t) +cos((t. !2)t)]g (3.13)

3. Kubischer Term:

iy = cuy (3.14)
iy = %cfuf cos (3! 1t) + U3 cos (3! »t)

+3 U?Up[cos (2! 1+ ! )t)+cos((2! 1 ! )t)]

+3 UjUZ [cos (2! o+ ! ))t)+cos((2! 2 ! 1)1)]

+3 (U3 +2 U;U2) cos( 1t)

+3 (U3 +2U2Uy) cos( ot)g (3.15)

Die Polynomdarstellung wurde im oberen Beispiel beim driten Glied abgebrochen. Wiirde
man ohne Abbruch arbeiten, so ergaben sich Signale bei densiireten Frequenzen
Pmn = jmPy+nls mit mn=:; 3 2 1,012,300 (3.16)

Diese sich neu ergebenen Signale bei den unterschiedlicherequenzen werden allgemein
als Mischprodukte bezeichnet. Dieses Spektrum ist auch als Mischspektrum beknt.

Durch schaltungstechnische Maynahmen kann man dafiir sorge dass nur ungradzahlige
Mischprodukte in Form von

iy = alg + CUyy + eup, (3.17)
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oder nur gradzahlige Mischprodukte, wie in
iy = aug + b, + dug, (3.18)

dargestellt, zu bertcksichtigen sind. Um dieses zu erziahe setzt man balancierte Struk-
turen ein, worauf im Weiteren noch eingegangen wird.

Der kubische Term der Gleichung (3.15) besteht nur aus Mischrodukten dritter Ordnung.
Der enthaltene Signalanteil bei der Grundfrequenz ; ergibt folglich aus

!12(!1+!1) 1 und !12(!1+!2) Iy . (319)

3.3 Nichtlineare Phanomene

In diesem Abschnitt werden die nichtlinearen Phanomene deillierter erlautert und den
Mischprodukten speziellere Eigenschaften zugeordnet.

Oberwellengeneration

Jedes nichtlineare Bauelement erzeugt durch die Anregung ineiner Grundwelle Oberwel-
len (engl.: harmonic generation). Bild 3.4 illustriert schematisch diesen Zusammenhang.

n=1,2,3...

W, —
o, ="

n-w,

Bild 3.4: Schematische lllustration der Oberwellengeneration tiuein nichtlineares Bauele-
ment

Wenn nur ein monofrequentes Signal ; am nichtlinearen Element anliegt und alle Ober-
wellen re exionsfrei abgeschlossen sind, dann ergeben Bikeine weiteren Mischprodukte.
Sind die Oberwellen aber nicht re exionsfrei abgeschlosse so ergeben sich bei den Fre-
quenzenn! ; Mischprodukte aus den re ektierten Anteilen.

Es kann Uber die Beziehung
;=311 2 (3.20)

Signalenergie aus dem hochfrequenten Bereich im Grundwelhbereich erzeugt werden.

Mischfrequenzen

Ein Aufwartsmischer wird mit einem Groysignal (Lokaloszillatorsignal: LO) bei der Fre-

quenz ! o ausgesteuert und soll ein niederfrequentes Kleinsignal (gl.: intermediate

frequency, IF) mit der Frequenz ! | auf ein hochfrequentes Kleinsignal (engl.: radio fre-
quency, RF) der Frequenz! ge linear umsetzen. Beim Mischer gilt allgemein die Gleichung
(3.16), so dass der Mischer das niederfrequente Signal uimg auch fir m > 1 bei den

diskreten Mischfrequenzen gemay

're = mlo e (3.21)
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linear in den Hochfrequenzbereich hoch mischt. Die beiden Mischéiquenzen in der Glei-
chung (3.13) sind die beiden meistgenutzten Hochfrequenizmale. Verwendet man die
Signalanteile um die Oberwellen des Lokaloszillatorsigra, so spricht man vom Oberwel-
lenmischer. Mischfrequenzen sind nur in gradzahligen Termn (z.B. Gleichung (3.13)) zu
nden.

In der Gleichung (3.15) erkennt man deutlich, dass die Vorf&toren vor den cos( t)-
Signalanteilen des ungradzahligen kubischen Terms nichitiear sind.

Intermodulation

Samtliche Mischprodukte in der Gleichung (3.15), die durchzwei oder mehrerenTtnen
hervorgerufen werden und eine nichtlineare Amplitudenablangigkeit haben, sind
Intermodulationsprodukte  (IM-Produkte) .

So handelt es sich auch beim Anteil3U3 cos( ;t) um ein IM-Produkt dritter Ordnung
aus den Ténen beil ; und 2! ;. Es gibt nur IM-Produkte dritter und héherer Ordnungen.
Die im kubischen Term enthaltenen IM-Produkte sind alle Produkte dritter Ordnung oder
kurz IM 3-Produkte (oder auch IM3-Produkte).

Das gréyte Problem mit nichtlinearen Phanomenen in der Praxs ist das Ubersprechen in
Nachbarkanélen, wie es im Bild 3.5 veranschaulicht ist.

| U | Kanale
IM3-Produkte \““

/\
W, @, @

Bild 3.5: Ubersprechen in Nebenkanalen

Durch die kubische oder hohere Amplitudenabhangigkeit derlM-Produkte steigt deren
Ausgangsleistung nicht linear mit zunehmender Eingangslistung, sondern deutlich star-
ker. In der Gleichung (3.15) sind diese IM-Produkte in der 2.und 3. Zeile zu nden.

Sattigung und Kompression

Wenn die Aussteuerung von einem Bauelement so stark ist, dasman die Betriebsspan-
nungswerte erreicht, dann geht dieses Bauteil in SattigungDie Sattigung oder auch eintre-
tende Kompression erkennt man daran, dass die Ausgangsléimg nicht mehr proportional
zur steigenden Eingangsleistung zunimmt. Dieses ist im Bd 3.6 illustriert.

Derartige E ekte treten nicht nur bei Verstarkern, sondern auch bei elektronischen Schal-
tern und Mischern auf. In Datenblattern wird das Sattigungsverhalten unter Angabe der
so genannten IR- bzw. IM3- und P 14g -Punkte abgebildet. Der P 145 -Punkt gibt die
Eingangsleistung an, bei der die Vorwartsleistungsiubertagungsfunktion (z.B. Verstar-
kung) sich gegenuber einer linearen Leistungsibertragursdunktion (Verstarkung) um
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ideales
/‘\ Nutzsignal

\ Ausgangs-

leistung

—
—

P 14B PE in dBm

Bild 3.6: Sattigungserscheinung und zugehériggd®zw. IMs- und P 145 -Punkte der Aus-
gangsleistund®a aufgetragen Uber der EingangsleistuRg

1dB verringert hat. Im Bild 3.6 ist die Abweichung der Nutzleistung vom ideal linea-
ren Verlauf, die durch Sattigung verursacht wird, durch den 1 dB-Kompressionspunkt
gekennzeichnet. In diesem Punkt betragt die Abweichung gexde 1 dB.

Der IP3- bzw. IM3-Punkt gibt die berechnete Eingangsleistung an, bei der dasichtlineare
Mischprodukt der zweiten und der dritten Oberwelle der Eingangsleistung der Grundwelle
entspricht. Im Intercept-Punkt dritter Ordnung (IP 3) ist somit die extrapolierte Nutzlei-

stung und die extrapolierte Storleistung gerade gleich gri.

Mathematisch lasst sich der Sattigungse ekt durch die lineare Verstarkung der Grundwel-
le und einem mit zunehmender Aussteuerung immer gréyer weehden kubischen Term
mit entgegen gesetztem Vorzeichen beschreiben (hier gilt, = 0V):

i =(ali+ ScUdcostat) (3.22)

Zu beachten ist bei Bauelementen, die Sattigungserscheimgen aufweisen, dass die Sen-
sitivitat generellnachlasst.

Ein Beispiel flur diese Problematik ist in den Bildern 3.7 und 3.8 dargestellt. Es soll ein
Verstarker mit zwei Signalen mit unterschiedlichen Pegelnangesteuert werden.

Signal 1 on W,
. o— | > TP——o
Signal 2 w, W,

Bild 3.7: Verstarker und Tiefpass Iter

Der Verstarker soll die Kleinsignalverstarkung von 20dB urd die maximale Ausgangslei-
stung von 30 dBm aufweisen. Beim Signal 1 bei der Frequeniz; handelt es sich um ein
Kleinsignal, das den Verstarker nicht in die Kompression fért. Das Signal 2 soll gemay
Bild 3.8 Uber die Eingangsleistung variiert werden.

Man erkennt deutlich, dass auch das Kleinsignal aufgrund ahehmenden Selektivitat deut-
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P,.. =30dBm

P, ,=0dBm 209BT Gy, =G,=20dB
! 10dB

-10 0 10 20 p /dBm

inw,

Bild 3.8: Transmissionsverstéarkung fur die Kleinsignalleistung!lbgin Abhangigkeit von der
Signalleistung bel »

lich weniger verstarkt wird, wenn der Verstarker durch ein ganz anderes Signal in Satti-
gung geht.

Kreuzmodulation

Kreuzmodulation ist die Umsetzung einer aufmodulierten Irformation von einem Fre-
quenzband in ein anderes. Als einfaches Beispiel dient eimglitudenmoduliertes Signal
fir die Spannung Uz = (1+ my)) U2 . Setzt man dieses in Gleichung (3.15) ein, so erhalt
man den Teilstrom:

Tei 3
o) = ScU UF[1+2m + m&Jcos(at) (3.23)

Somit erscheint die aufmodulierte Information auch um den Tager! ;.

AM/PM-Konversion

Bei der AM/PM-Konversion handelt es sich um das Phanomen, das eine Amplituden-
information (oder Amplitudenrauschen) in eine Modulation der Phase umgesetzt wird.
Zumal moderne Funksysteme phasenmoduliert sind, ist die AMPM-Konversion eine Stor-
quelle, die nicht zu vernachlassigen ist.

Aus der Gleichung (3.15) soll der Teilstrom
‘Tell — 3 3
iy =(aUr+ Zcul) cos( 1t) (3.24)

betrachtet werden. Insbesondere im Hochfrequenzbereiclsties nicht ungewdhnlich, wenn
die nichtlinearen E ekte einen so genannten Speichere ekt aufweist. In solch einem Fall

gibt es im Frequenzbereich (if' | Tel ) eine Phasenverschiebung,

ITel = AU, + gcuf el : (3.25)

Schwankt nun U; in der Amplitude, so veréndert sich auch die Phase vorl T¢' (d.h. der
-Anteil, der normal Null ist).

1Auf diesen Speichere ekt wird im Weiteren noch eingegangen .
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Ansprechen auf Nebenfrequenzen

Das Ansprechen auf Nebenfrequenzen (engl.: spurious resms®) ist fur Mischer ein gege-
benes Problem, was am folgenden Beispiel erlautert werderok.

Ein Empfangsmischer wird mit einem Groysignal bei der Freqenz! | o ausgesteuert und
soll ein hochfrequentes Kleinsignal der Frequent gg auf ein niederfrequentes Signal mit
der Frequenz! | umsetzen.

Jedoch gilt beim Mischer die Gleichung (3.16), so dass der Mcher auch firm > 1 alle
Signale bei den diskreten Nebenfrequenzen gemay

e (3.26)

're = M! 10

in das niederfrequente Empfangsband um | herunter mischt.

3.4 Nichtlineare Bauelemente

Im Folgenden wird gezeigt, wie man nichtlineare Bauelemerg analytisch beschreibt. Da
Transistormodelle den Rahmen sprengen, ndet eine Beschréung auf Dioden statt.

3.4.1 Nichtlineare Leitwerte und Widerstande

Am hau gsten beschreibt man ein nichtlineares Bauelement dirch die Abhangigkeit des
Stromes| von der SpannungU:

I =fU) : (3.27)
Diese Strom-Spannungsfunktion enthélt in der Regel divers physikalische Konstanten.

Ein Beispiel ist die Schottky-Diode. Die nichtlineare Kennlinie zwischen Strom| und
SpannungU einer Schottky-Diode wird durch

| = 1 e0r 1 (3.28)

beschrieben. Enthalten sind die TemperaturspannundJy = 25:9mV und der Sattigungs-
sperrstrom | gs.

Die Diode wird oft beim eingestellten Kleinsignal-Wechsedtromleitwert

o+ |
Gs(lo) = °UT * (3.29)

fur den Arbeitspunkt mit dem Gleichstrom |y wie im Bild 3.9 betrachtet.

Im Weiteren wird eine allgemeine Herleitung vorgestellt, ais der sich auch Gleichung
(3.29) ergibt.

Zur Beschreibung eines nichtlinearen Bauelementes soll eif (U) im Bereich um den Ar-

beitpunkt Uy betrachtet werden. Als Hilfsmittel wird daftir eine Taylor- Reihe eingesetzt:
2 3

d (V) +1df(U) u2+}df(U)

+ = + — =
FUorw) = T =557 1o, U 2 7d07 u-ue ' "6 0% u-ue

u+ 1 (3.30)
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Bild 3.9: KleinsignalleitwertGs einer Schottky-Diode fiir den Arbeitspunkt mit der Gleich-
spannungUp und dem Gleichstronhg

Der Strom | teilt sich in den Gleichanteil 1o fir die Arbeitspunkteinstellung und den
Wechselanteili auf:

| = lg+i : (3.31)

Folglich gilt auch fir den Wechselanteil des Stromes:
i = f(Up+u) f(Up) : (3.32)
Unter Verwendung von Gleichung (3.30) ergibt sich fir den Stom i allgemein folgende

nichtlineare Abhangigkeit von der Spannungu:

d (V)
dU u=u,

&’ (V) 2

U2+ }dsf (V)
duz  u=u, 6

du3  u=u,

= ud+ o (3.33)

1
2

Ein Vergleich mit einer Verkntpfung Uber die Leitwerte in Form von
i = giu+ U’ + gaud+ (3.34)

ergibt deren Berechnungsvorschrift. Die zugehoérigen Redtate fir Klemmen- und Trans-
ferelemente sind im Bild 3.10 dargestellt.

Zwei-Klemmen-Nichtlinearitat Transfer-Nichtlinearitat

i i

Bild 3.10: Kleinsignalersatzschaltbilder fur schwach nichtline&iemmen- und Transferele-
mente
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Fuhrt man nun fir g; = Gs die Di erentiation der Gleichung (3.28) durch, so ergibt sich:
Gs = lss evr : (3.35)

Die Verwendung von
lo = lss €U7 1 (3.36)

fur den Arbeitspunktstrom liefert dann die einfache Gleichung (3.29) fur die Beschreibung
einer Schottky-Diode, wie sie beispielsweise fur die Ausiging von Detektoren verwendet
wird. Man erkennt, dass hier bereits der quadratische Anteli g, vernachlassigt wird.

Uber die Wahl des Leitwertesg; = Gs lasst sich die Diode entweder auf Anpassung (i.d.R.
50 ) oder (bei der Wahl von kleinen Leitwerten) auf eine maximak Emp ndlichkeit
einstellen.

Uber die Optimierung von g in Richtung Anpassung bei der entsprechenden Oberwelle
l&sst sich der optimale Wirkungsgrad fur die Frequenzumsetung an der Diode einstellen.

3.4.2 Nichtlineare Kapazitaten

Halbleiter generell und Transistoren im Besonderen weiseiparasitére Speicherelemente
auf, die i.d.R. nichtlinear sind. Diese nichtlinearen Spethere ekte (engl.. memory e ect)
stellen z.B. in der Anwendung von linearen Leistungsverstékern ein merkliches Problem
dar. Allgemein lasst sich diese Funktionalitat Uber

Q = fq(V) (3.37)
darstellen. Mit der erneuten Aufteilung in einem Arbeitspunktanteil Qg und einem Klein-
signalanteil g gilt fur die Ladung Q=Qo+q und wiederum gilt fur den Klein-
signalanteil

q = fo(Uo+u) fq(Uo) (3.38)

und in Analogie zur Gleichung (3.33)

dq (V) U+ 1 d*fo(V) U2+ 1 d*f (V)

34 o -
dUu u=u, 2 dU?  u-u, 6 dus U:UOU oo (3.39)

In der Simulationstechnik méchte man jedoch auch den Stromn Abhangigkeit von der
Spannung darstellen. Es gilt allgemein:

dq

i = p (3.40)
Somit lasst sich aus (3.39) der Strom aus der Spannung berectn:
do(U) du . d?fo(U) du 1 d3q(V) ,du
- gy 27 —_—+ - —7 —+ 1 (341
dUu u=u, dt duz  u=u, ! d 2 dud vu=u ! dt ( )
Ein Vergleich mit der Verknupfung Uber die Kapazitaten in Form von
. d
i = Cu(Uo)+ Ca(Uo)u + Ca(Ug)u? + = & (3.42)

dt
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ergibt deren Berechnungsvorschrift.

Erneut sollen die Resultate auf die Schottky-Diode angewadt werden. Bild 3.11 stellt
das resultierende nichtlineare Ersatzschaltbild (ESB) ener Schottky-Diode vor.

I(U)

| | — N
O L ©

| R. L.

Bild 3.11: Nichtlineares ESB einer Schottky-Diode

Mit dem Di usionspotential und der Sperrkapazitat Cjo bei einer Spannung von 0V
l&sst sich fur eine Schottky-Diode mit gleichverteilten Ddierungspro | die spannungsab-
hangige Ladung nach [46] wie folgt angeben:

Q) =  2Cjo Paue (3.43)

Die allgemein eingesetzte spannungsabhéngige Kapazitairer Schottky-Diode entspricht
C1(U) und durch Di erentiation gemay Gleichung (3.41) berechnen

CU=Uo) = Cufty) = T2l b = 9(1(:’7%0:) (3.49)

Schlussendlich kann man die Schottky-Diode im Arbeitspunk in erster Naherung wie ein
lineares Bauelement behandeln. Bild 3.12 zeigt das Ersatzhaltbild.

I, Ge(Io)
| I
o——1 o
| Re L
¢ (uo)

Bild 3.12: Lineares ESB einer Schottky-Diode im Arbeitspunkiof 1)

Bei dem Beispiel der einfachsten Beschreibung einer Schédg-Diode wurde jeweils nach
dem ersten Glied der Taylor-Reihen abgebrochen. In der Praig bricht man die Reihe
nicht so friih ab. Dadurch entstehen immer neue Frequenzanite.

Die Masse der Modelle fur Halbleiterbauelemente basiert a@uphysikalische Annahmen,
wie bei der Schottky-Diode. Es stehen fiir jedes Modell festaichtlineare Gleichungen zur
Beschreibung der nichtlinearen Eigenschaften zur Verfiigng.

Das eigentliche Modelling von nichtlinearen Bauteilen afolgt anhand von zahlreichen
DC- und HF-Messungen in verschiedenen Arbeitspunkten Uibeein so genanntes Fitting ,
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([29] Kap.9). Der Nutzer von nichtlinearen Simulatoren muss die Endlichkeiten seiner
Modelle kennen. Modelle bilden nicht immer alle relevantenNichtlinearitaten ab.

Unzureichende Modelle oder ein ungentigendes Fitting sindid gréyten Fehlerquellen bei
der nichtlinearem Simulation.

3.5 Ubersicht: Nichtlineare Simulationsverfahren

Es stehen dem Hochfrequenztechniker eine groye Anzahl andfitlinearen Simulationsver-
fahren mit all inren Vor- und Nachteilen zur Verfiigung. Die folgende kurze Ubersicht soll
dem Anwender helfen, das richtige Simulationsverfahren zwahlen.

Zeitbereichsverfahren

SPICE ist das im Elektronikbereich sehr hau g genutzte Zeitbereichsverfahren. Viele
HF-Simulatoren haben mittlerweile Zeitbereichsverfahren als alternative Verfahren im-
plementiert.

Bei diesem Verfahren werden numerisch die Di erenzenglelmingen der zugehdérigen Netz-
werk-Di erentialgleichungen schrittweise Uber kurze Zetintervalle geldst.

Dieses Verfahren berechnet das Einschwingverhalten von 8imen und Spannungen. Bei
starken nichtlinearen Elementen konnen sehr lange Recheeriten und Konvergenzpro-
bleme auftreten. Weiterhin ist nachteilig, dass keine kompexen verteilten Bauelemente
einfach berlcksichtigt werden kénnen. Beispielsweise ists mit den meisten Produkten
nicht méglich eine verlustbehaftete oder dispersive Leitung in der Simulation ein-
zubringen.

Da im Hochfrequenzfall bis zur Berechnung des eingeschwuagen Zustandes eine sehr
groye Anzahl an Zeitintervallen berechnet werden missen wh auch jedes lineare reak-
tive Bauelement durch eine Di erentialgleichung beschridoen werden muss, ist flr viele
Anwendungen die Rechenzeit indiskutabel lang.

Allgemeines zu Harmonic Balance (HB)

Harmonic Balance-Verfahren analysieren eine Schaltung inFrequenzbereich. Daftir wird

die Schaltung in einem linearen und einem nichtlinearen Tdiaufgegliedert. Der lineare

Teil wird mittels der bekannten linearen Netzwerkanalyse terechnet. Die gesamte mathe-
matische Behandlung beider Teile wird im Weiteren an einem ¥rfahren demonstriert.

Die im Folgenden vorgestellten Harmonic Balance-Verfahre weisen die flr die Zeitbe-
reichsverfahren aufgelisteten Nachteile nicht auf. Aus désem Grund haben sich diese
Verfahren in Hochfrequenzsimulatoren fir nichtlineare Sbaltungen durchgesetzt. Man-
che HB-Verfahren unterliegen der Einschrankung, dass minestens eine Quelle eine so
hohe Signalleistung aufweist, so dass merkliche andere Fjeenzanteile in der Schaltung
erzeugt werden. In der Praxis muss mindestens eine Oberwellmit einem Abstand zum
Grundsignal von mindestens 60-80 dBc vorhanden sein.

Nachfolgend werden zunéchst die Unterschiede der versclienen Harmonic Balance-
Verfahren herausgehoben. Wesentlicher Unterschied zu defeitbereichsverfahren ist, dass
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man die Harmonic Balance-Verfahren gemay den Anforderungein Bezug auf die not-
wendigen Quellen unterscheiden muss.

Harmonic Balance (HB) fiir Groysignal-Einzeltdne

Bei dieser Variante der HB-Verfahren kann in der Simulation nur eine Signalquelle mit
einem monofrequenten Groysignal eingebracht werden. DieQuelle be ndet sich meistens
am Schaltungseingang. Mit diesem HB-Verfahren berechnet an die im Frequenz- und
Zeitbereich anliegenden Signale fur die Grundwelle und eer vorgegebenen Anzahl an
Oberwellen.

Als Anwendungen sind Leistungsverstarker und Frequenzvesielfacher zu nennen.

In alteren Simulationsprogrammen war dieses Verfahren oftdas Einzige. Dieses HB-
Verfahren ist sogar in der frei verfigbaren Studenten-Ver®n (SV) Serenade von Ansoft
enthalten.

Harmonic Balance (HB) fur Groy- und Kleinsignalton

Neben dem rein sinusférmigen Groysignal ist bei dieser HB-afiante auch eine monofre-
quente Kleinsignalquelle zulassig. Fur die Behandlung deleinsignales werden die im
Arbeitspunkt sich ergebenen Kleinsignalleitwerte der nidtlinearen Elemente vorab be-
rechnet und als einzige Ersatzgréye bericksichtigt. D.h.dass fur das Kleinsignal lediglich
noch der lineare Schaltungssimulator verwendet wird. Dies Verfahren lassen ggf. auch
mehr als ein Kleinsignal zu.

Komponenten wie Mischer, Modulatoren wie auch parameterishe Verstarker und Umset-
zer lassen sich mit diesem Verfahren analysieren.

Verallgemeinerte Harmonic Balance Analyse

Mittels dieser Simulationsvariante lassen sich mehrere Gaysignalquellen in der Schaltung
beriicksichtigen. Dieses HB-Verfahren ist nitzlich fur dielM-Analyse ein jeder Kompo-
nente.

\olterra-Serien-Verfahren

Das optimale nichtlineare Analyseverfahren fiir Anwendungen mit einem oder mehre-
ren Kleinsignalen ist die Volterra-Serien-Analyse. Diess Verfahren liefert auch fiir sehr
schwach nichtlineare Schaltungen die besten Resultate.

3.6 Harmonic Balance fir Groysignal-Einzeltone

Verstarker sind sicherlich die am Hau gsten entwickelten Komponenten mit mehr oder
weniger ausgepragten nichtlinearen Verhalten.

Kleinsignalverstarker optimiert man zunéachst mittels einer rein linearen Schaltungssimu-
lation. Diese basiert auf die (gemessenen) S-Parameterwerdes Transistors und einer an-
sonsten rein passiven Beschaltung. Die Beschaltung der Gtdhspannungspfade werden nur
mit der Eingangsimpedanz fir das Hochfrequenzsignal ber&sichtigt. In einem zweiten
Schritt kontrolliert man das nichtlineare Verhalten durch einen nichtlinearen Simulator.
Die gesamte Vorgehensweise ist in [29], Kap. 8, im Detail eilitert wurden.
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Leistungsverstarker werden ausschlieylich mittels einesichtlinearen Schaltungssimulators
entwickelt.

Das Standardverfahren fiir die Analyse der nichtlinearen Ejenschaften von Verstarkern
ist das HB-Verfahren fiir Groysignal-Einzelténe. Das allgeneine Bild zur Analyse der

Verstarker oder auch Frequenzverdoppler mit einer Gleichgannungsversorgungsquelle ist
in Bild 3.13 dargestellt.

ZS(@)
anpagounge-| | Nichtlineares| | pnSFRiasC z
p g Bauelement Hw
netzwerk netzwerk

Bild 3.13: Allgemeines ESB fiir Netzwerke und Beschaltungen des HBaVieens flr
Groysignal-Einzeltbne

Die Spule und der Kondensator sollen nur zur Durchfihrung ds Gleichstromes dienen.
In praktischen Schaltungen wird die Gleichspannung unter Aifteilung durch ein Wider-

standsnetzwerk oft mehreren Punkten zugefiihrt. Die ImpedazenZs und Z_ bilden die

gegebenenfalls komplexen und frequenzabhangigen Welleiderstande des Eingangtors
(engl.: source) und des Ausgangtores (engl.: load) ab.

Fir Untersuchungen in Rickwartsrichtung kann die Wechselpannungsquelle auch am
Ausgang liegen.

In einer praktischen Schaltung erkennt man deutlich, dass & meisten Bauelemente pas-
siver Natur sind.

Zur allgemeinen Analyse dieses Problems werden die linearéNetzwerke, wie im Bild 3.14
dargestellt, zusammengefasst.

Beide Anpassnetzwerke wie auch die Impedanzanschlisse dei Tore und die Bauele-
mente zur Einkopplung der Gleichspannung werden in einem fiearen Netzwerk zusam-
mengefasst.

Die lineare Schaltung wird mit S- oder Y-Multiportparamete rn beschrieben und gemay
den Gesetzen der Netzwerktheorie analysiert. Der nunmehr Ikine nichtlineare Teil der
Schaltung enthalt Elemente, die bzgl. ihrer I/U- oder Q/U-C harakteristik modelliert sind.
Dieser Teil wird, wie zuvor am Beispiel der Diode beschriebe, im Zeitbereich berechnet.
Die Resultate der Zeitbereichanalyse ieyen Uber Fourieraalyse der Frequenzbereichs-
betrachtung zu. An allen im Bild 3.14 dargestellten Toren stehen Zeitbereichs- und Fre-
quenzbereichssignale fur den eingeschwungenen Zustandr Alerfiigung.

Die Anzahl der Oberwellen wird durch Eingabe auf dieK te Harmonische begrenzt. Folg-
lich haben Strom und Spannung Signalanteile bei den Frequezen:

P =0;1p 2003 0Ky
Der zum Gleichanteil zugehdriger Strom soll mitl;o und der zur Frequenz! , zugehorige
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Bild 3.14: Ausgangsmodell fir Netzwerke und Beschaltungen des HBalieens flr
Groysignal-Einzeltbne

Strom soll mit 1;; bezeichnet werden.

Fir jedes Tor wird ein Vektor eingefihrt, der alle Stromanteile vom Gleichstrom bis zur
FrequenzK! , des Gesamtstromed; beinhaltet:

0 | 1
i0
! li1 _ .
I, = % _ § mit  i=1;20N+2 (3.45)
lik

Fir die Klemmen zwischen dem linearen und dem nichtlinearemetzwerk gilt das Kirch-
ho sche Stromgesetz:
0! 1 0, 1 0 01

!| 1 !1\1 0
!l 2 1\2 0
I3 : _ )
: + s = ' : (3.46)
| !
I'N Y 0

Diese Strome sollen als Schnittstellenstrome bezeichnetexden.



70 Grundlagen der nichtlinearen HF-Technik

Fir das lineare Netzwerk gilt:

0 1 2 3 0 1
1 [Y1.1]  [Y12] :0 [Yinez2] V1
!Iz !U2
3 [Y21]  [Y22] Us
: _ : L (3.47)
| . . . e
!IN . . : !UN
I N+1 Un+1
P [YNn+2:1] sl [Yneaine2] m
| N+2 UN +2

Bei den enthaltenen Admittanzmatrizen handelt es sich um réne Diagonalmatrizen. Diese
Admittanzwerte des linearen Netzwerkes sollen allesamt Heannt sein.

2 3
Ymin (0) 0 N 0
Monl= § O TmnCo : % (3.48)
: . 0
0 i 0 Ymn )

Die Berechnung der Schnittstellenstrome kann aus Gleichug (3.47) direkt aus den Span-
nungswerten erfolgen.

5 2 3
' [Yon+ea] [Yin+2] A A A iJll
0, 1 '
[Yon+1] [Yon+2] @TJNHA . [Y2:1] | ﬂz
: UN+2 ;
{21 } [YN N+1] [YN:N+2] Yaal o Y] |_L{!fl_}
3 v b g o
=1 =[Yn N
(3.49)

Das Ergebnis der Schnittstellenstromberechnung lasst sicauch verkiirzt wie folgt zusam-

menfassen:
! ! ! : ! !

| = |{|Z? +[|Y_ ﬂﬂu = 1\ = | ¢ |l ¢ . (350)

bekannt bekannt

!
Der Stromvektor | s und die Matrix [Yy n] sind aus der linearen Schaltungssimulati-
on bekannt. Gleichung (3.50) stellt nochmals heraus, dassas$ Kirchho sche Stromgesetz
fur die Schnittstellenstréome eingehalten werden muss. DeSBchnittstellenstrom des nif:ht-

linearen Blockes wird in einem resistiven Anteil | ¢ und einem kapazitiven Anteil | ¢
zerlegt.
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Vom nichtlinearen Block sind die nichtlinearen Gleichungen (des physikalischen Modells
fur den Transistor oder sonstigen nichtlinearen Bauelemet) bekannt. Nichtlineare Leit-
werte und Kapazitaten sind die Kernelemente dieses Modells

Der resistive led der kapazitive Stromanteil sollen im Weiteren unter Vorgabe des Span-
nungsvektorsU berechnet werden.

1
Berechnung des resistiven Anteils| g

Zunachst mussen die Spannungswerte aus dem Frequenzbetemmittels der inversen Fou-
riertransformation fur jedes Tor in den Zeitbereich transformiert werden:

Ui (1) Ui . (351)

Aus dem Modell fur das nichtlineare Bauelement lasst sich deresistive Stromanteil fiir
das Tor i direkt berechnen.

igicy = Fgi(UreysUaeys i Unoy) (3.52)

Aus dem zeitlich abhangigen Stromi g;(;) erhalt man unter Verwendung der Fouriertrans-
formation fir das Tor i den zugehdrigen Strom im Frequenzbereich:

lGi Igi(t) (3.53)
mit den Frequenzanteilen: 0 1
lGio
lai = %"f”ﬁ : (3.54)
|G;K

Zur Zusammenfassung aller resistiven Schnittstellenstrine soll der Vektor !| c eingefuhrt
werden. 0 1
;I G1
| 162
lc = (3.55)

!
I 6N

!
Berechnung des kapazitiven Anteils| ¢

Zunachst mussen auch hier die Spannungswerte aus dem Frequabereich mittels der
inversen Fouriertransformation fir jedes Tor gemay Gleiclung (3.51) in den Zeitbereich
transformiert werden.

Aus dem Modell fiir das nichtlineare Bauelement lassen sichif den kapazitiven Stroman-
teil zunachst die Ladungsanteile fir das Tori berechnen.

Gy = FeiUgeys Uz Uny) (3.56)
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Aus der zeitlich abhangigen Ladungg ;) erhalt man unter Verwendung der Fouriertrans-
formation fur das Tor i die Ladung

Qi G (1) (3.57)
mit den Frequenzanteilen: 0 1
Qio
! Qi1
Q; = % : § : (3.58)
Qik
Zur Zusammenfassung aller Ladungen an allen Schnittstellgoren soll der Vektor Q ein-
geflihrt werden. 0, 1
Q,
Q.
! !
Q=RBQs (3.59)
!
Qn
Die Betrachtung des Stromes fiir das Tori liefert:
. dq X
o = k! pQi = lgi (3.60)
k=0

Somit lasst sich der kapazitive Stromanteil im Frequenzbeeich allgemein durch

e =il1Q (3.61)

unter Verwendung der Diagonalmatrizen
2 3
[ 11 O =2 O
0 :
[]= E _ [ 2] § (3.62)
: .0
0 0 [ ]
2O 0 0 3
(I :
mit [ m] = & wobei gilt: m=1;2;::;;N (3.63)
: .0
0 ::: 0 K,

angeben.

Somit wurde gezeigt, wie man unter Nutzunlg der nichtlinearen Gleichungen im Zeitbereich
die beiden Frequenzbereichgroyen ¢ und | ¢ berechnet.
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Numerische Lésung des HB-Problems

Alle Gréyen der Gleichung (3.50) bis auf dem Spannungsvekiou sind bekannt. Fiir eine
numerische Lésung formuliert man Gleichung (3.50) vorteihaft wie folgt um:

FU) = le+[YunlU+ji[1Q+"16 20 (3.64)

| |
Bei F (U) handelt es sich um die Fehlerfunktion bzw. dem HB-Fehler, debei jeder nichtli-
nearen Simulation angezeigt wird. Einen Schwellwert fir dése Fehlerfunktion, die idealer
weise Null ist, kann der Anwender eines HB-Verfahrens bei Baarf verandern. Die HB-
Berechnung ist beendet, wenn dieser Schwellwert unterschtiten wird.

Fiur die Suche nach dem unbekannten Spannungsvektor setzt nmatypisch die Newton-
Methode ein.

Zur allgemeinen Betrachtung dient das Bild 3.15.

f(x)

X,— aX

Bild 3.15: Funktionsdarstellung zur Verdeutlichung der Newton-Mette zur Nullstellensuche

Die Nullstelle einer beliebigen Funktion f (x) soll gesucht werden. Dazu wahlt man einen
beliebigen Wert xq, berechnet die Funktion an dieser Stelle mit dem Resultatf (xo) und
die zugehdrige Ableitung. Die abgeleitete Funktion weist & der Stellexg + x die Null-
stelle auf. Diese Nullstelle ist der erneute Startwert zur erbesserten Berechnung des
Nulldurchganges der Funktion f (x). Den verbesserten Startpunkt berechnet man aus
dem Zusammenhang:

d _ _ f(xo)
f (Xo) X xexo x =0 bzw. X = iy (3.65)
In der Anwendung auf das HB-Problem ndet man den Korrekturv ektor tber
Pl 1rp
Lorp ! !

F(U ) _F'(U_) Loop u =20 bzw. Uu = M (366)

u Y=Y FQW)

U u=u

Der verbesserte Spannungsvektor fir den nachsten Iteratiwsschritt berechnet sich dann

einfach tber
1 p+l 1 p !
U = U U : (3.67)
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3.7 Einfuhrung in die Streuparameter fur frequenzum-
setzende Messungen

In der Vergangenheit wurden nichtlineare E ekte mit einzelnen speziellen Messungen
dargestellt. Die einfachste und bereits mehrfach dargestite Messung ist die Leistungs-

messung. Sobald die Leistungsibertragungsfunktion bei vénderter Eingangsleistung sich

andert, liegt ein nichtlinearer E ekt vor (meistens die Kom pression).

Mittels eines Spektrumanalysators ist es sehr einfach, setach nichtlineare E ekte zu
identi zieren. Moderne Analysatoren lassen eine Dynamik avischen Grundfrequenz und
Oberwellen von mehr als 100 dB zu. Neben den Oberwellen ist esich tblich mittels dem
Spektrumanalysator die Signalstarken von Intermodulationsprodukten und auch Misch-
produkten zu messen und diese zu den Eingangsleistungen ireRition zu stellen.

Weitere seit langem eingesetzte Spezialmessungen sind dd//AM- und die AM/PM-
Konversion. All diese aufgelisteten Messungen haben genmgidass nur skalare Messwerte
vorliegen.

Mit den modernen Modulationsverfahren fir die Mobilfunktechnik hat sich die Error-
Vector-Magnitude-Messung (kurz EVM-Messung) ethabliert Diese recht aufwendige und
sehr spezielle Messung erlaubt eine Aussage Uber BetragsadiPhasenfehler einer Kom-
ponente fir die spezielle Modulation.

All diese Messungen haben jedoch gemein, dass sie kein optites Modelling einer leicht
oder stark nichtlinearen Komponente unterstitzen.

Seit Uber 20 Jahren wird hochintensiv an Netzwerkanalysateen geforscht, die generell
frequenzumsetzende Streuparameter vermessen sollen. Eellésungen wurden unter den
vielfaltigsten Namen wie NonLinear Network Analyzer (NLNA), Nonlinear Vectorial Net-
work Analyzer (NVNA), Vectorial NonLinear Network Analyze r (VNLNA), Nonlinear
Network Analyzer System (NNAS), Nonlinear Network Measureament System (NNMS),
Large-Signal Network Analyzer (LSNA) und NonLin-S verd entlicht. Viele der hier aufge-
listeten Lésungen messen lediglich die Ubertragungsfunktn von der Grundwelle zu den
Oberwellen. Diese sind somit nur bessere (da kalibriert) Sapling-Oszillographen, da mit
letzteren auch die Ubertragungsfunktion im Frequenzberesh iiber eine FFT berechnet
werden kann.

Im Weiteren soll ein Netzwerkanalysatormessplatz, der dievektoriellen S-Parameter fre-
guenzumsetzende Objekte messen kann, lediglich als Netzikanalysator (NWA oder
VNA) bezeichnet werden. Diese speziellen S-Parameter kdem auch als Frequenzkon-
versionsparameterbezeichnet werden.

Zur Einfihrung der S-Parameter fur frequenzumsetzende Mesungen soll zunédchst ein
Beispiel einer Intermodulationsmessung dienen, Bild 3.16

Auf der Seite am Eingangstor 1 gibt es bei zwei verschiedendfrequenzen ¢' und f'" )
die Anregungena) und a}'' . Bei den einfallenden Wellen am Tor 2 handelt es sich nur
um am Messtor re ektierte Wellen, die durch eine Kalibrierung und zusétzliche Fehler-
korrektur des Netzwerkanalysators bestimmt werden kénnen

Bei den eingespeisten Frequenzef' und f!'"' entstehen re ektierte und transmittierte
Wellen. Weiterhin gibt es auch bei anderen Frequenzen, dieish auf dem Unterschied von
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Bild 3.16: S-Parameter fur nichtlineare Messungen und Frequenzéantagi einer Intermodu-
lationsmessung

n f' ' berechnen, erzeugte re ektierte und transmittierte Wellen. Im Bild 3.16

ist eine der vielen moglichen Ubertragungsfunktionen der SParameter fiir frequenzum-
setzende Messungen dargestellt.

Im Bild 3.16 ist die komplexe Ubertragungsfunktion Sy;'  fiir zwei verschiedene Frequen-

zen angegeben. Bzgl. des Betrages ist diese Ubertragungsktion aus den skalaren Mes-
sungen bekannt. Schwieriger ist die Vorstellung, wie man @e Phase fur die Ubertragung
eines Signales von einer Frequeniz' zu einer Frequenzf "' de nieren kann.

De nition der Frequenzkonversionsparameter

Zum Verstandnis der De nition dieser Ubertragungsfunktion soll das Bild 3.17 dienen. Es
ist das XCO-Referenzsignal (10 MHz-Signal mit groyer Phasestabilitdt) und Sinussignale
bei denn fachen Frequenzen des XCO-Signales dargestellt.

Die zu den Zeitpunkten 0 s, 0.1 s und 0.2 s dargestellten Nulldurchgange bilden den
Phasenursprung. In Bild 3.17 sind alle Oberwellen exakt in Pase zur Grundfrequenz.
D.h., dass bei einer vektoriellen Frequenzkonversions-Barametermessung lediglich alle
0.1 s ein Messwert aufgenommen werden kann. Dieser Messvorganird durch das Re-
ferenzsignal getriggert. Weiterhin lassen sich nur Signa mit einem Frequenzabstand von
10 MHz messen. Manche kaufbaren Messplatze bieten sogar n600 MHz Frequenzab-
stand. Durch Teilung des Referenzsignales kann man auf klegére Schrittweiten kommen,
wobei sich die Messzeit erhdht und oft die Emp ndlichkeit geinger ist.

Absolute Fehlerkoe zienten fur frequenzumsetzende Messngen

Den generellen Aufbau eines Netzwerkanalysators fiir eine vieitormessung zeigt das
Bild 3.18.

Vor der Vermessung von klassischen (rein linearen) Streupametern muss ein solcher
Netzwerkanalysator (kurz NWA) kalibriert werden. D.h., es gibt ein zugehoriges Fehler-
modell (Bild 3.19), dessen Fehlerkoe zienten mit einer gewissen Anzahl an Kalibriermes-
sungen an teilweise oder ganz bekannten Standards bestimmterden.

Bei diesen linearen S-Parametermessungen genugt es, wenliea~ehlerkoe zienten nur
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Bild 3.17: 10 MHz-Quarzsignal und dessen Oberwellen

bis auf einen Faktor bekannt sind. D.h., dass fur die 8 Fehlgtoe zienten in Bild 3.19
einer zu 1 gesetzt werden darf. Daher bezeichnet man diese Karierverfahren auch als
die 7 Term-Verfahren. Dieses ist erlaubt, da sich ein gleichr Fehler in allen Wellengréyen
bei der Streuparameterberechnunds; = g—; immer herauskurzt.

Mochte man jedoch Streuparameter fur die Frequenzkonversin messen, so treten did>-

und die a-Wellen bei zwei verschiedenen Frequenzen auf. Die zugehgen S-Parameter
kénnen nur berechnet werden, wenn die Wellengréyen absoluiekannt sind. Diese lasst
sich nur dadurch erreichen, dass man Uber der Frequenz die Rierkoe zienten ebenfalls

absolut bestimmt (Bild 3.20).

Alle neuartigen Kalibrierverfahren fir frequenzumsetzerde Messungen weisen deshalb
zwei neue Kalibrierstandards auf:
Leistungsmesskopf und Kammgenerator.

Mit dem Leistungsmesskopf wird der Betrag einer Fehlerkoe zientenlibertragungsfunk-
tion vermessen. Mit dem Kammgenerator, der Oberwellen mit lekannter Phasenlage zur
Grundwelle generiert, wird die Phase der Ubertragungsfunkon vermessen.

Das nunmehr einfachste Kalibrierverfahren fiir frequenzunsetzende Messungen wird als
Without Thru [32] bezeichnet. Die zugehérigen Kalibrierstandards sindieben den beiden
neuen Standards der Wellenabschluss (engl.: match bzw. ldaM bzw. L), der Kurzschluss
(engl.: short, S) und der Leerlauf (engl.: open, O). Vermissman diese fiinf Standards an
einem Messtor, so kann man daraus dessen absolute Fehlerkaenten berechnen. Dieses
Verfahren kann an n Toren eingesetzt werden und ist deshalb direkt ein Mehrtorer-
fahren. Eine Durchverbindung ist nie notwendig und kann de$alb auch zur Veri kation
herangezogen werden, [30].

Ist ein Netzwerkanalysator derartig kalibriert worden, so kann man mit diesem Geréat die
fehlerkorrigierten absoluten Wellengréyen und somit auchStrom und Spannung messen.
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Bild 3.18: Aufbau eines Zweitor-Netzwerkanalysators

Bild 3.19: 7 Term-Fehlermodell eines Zweitor-Netzwerkanalysatorgr flineare S-
Parametermessungen

Uber eine FFT lassen sich aus den Ubertragungsfunktion dieugehdorigen Zeitfunktionen
periodischer Signale sehr genau berechnen. Der NWA Ubernimt zusatzlich die Funktion
eines Sampling-Oszilloskopes, Bild 3.21.

Im Weiteren sollen die S-Parameter fur frequenzumsetzend®lessungen detailliert ein-
geflhrt, am Beispiel der vektoriellen Intermodulationsmessung die frequenzumsetzenden
S-Parameter naher erlautert und die X-Parameter fir Leistungsverstarker vorgestellt wer-
den.

3.7.1 S-Parameter fir frequenzumsetzende Messungen

Zunachst soll zur vereinfachten Ubersicht der Frequenzkoversions-S-Parameter nur ein
Eintor betrachtet werden.

Eintor mit einem Anregungssignal

Legt man beispielsweise an einer Diode ein einziges Groysa a; bei der Frequenzf * an,
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Bild 3.20: 8 Term-Fehlermodell eines Zweitor-Netzwerkanalysatdns Frequenzkonversions-
S-Parametermessungen

so bezeichnet man diese Welle vorteilhaft mital. Es entstehen in diesem Fall Oberwellen.
Neben der 1. Harmonischen mit der Welleal und der re ektierten Welle b} sollen zwei
weitere Harmonische bei den Frequenzeh? und f 2 betrachtet werden. Die beiden zuge-
horigen re ektierten Wellen bezeichnet man alsk und b}. Da diese re ektierten Wellen
am Eingang wieder re ektiert werden kénnen, treten noch diebeiden weiteren Wellena?
und a3 auf.

Die vollstandige Frequenzkonversions-S-Parametermatxifur die Grundwelle und die bei-
den Oberwellen lautet:

%= Slial e SEde SHal .69
B = Sal + s2a2+ sZa’ : (3.69)
5= Shal+ s¥ai+ shal @10

Eventuell wird noch Energie als Gleichanteil konvertiert. In diesem Fall muss man wieder
auf eine Strom-/Spannungsbetrachtung (wie bei Harmonic Béance) wechseln.
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Bild 3.21: Zeitsignal vom Oszilloskope und von einer frequenzumsetea NWA-Messung

Die Bedeutung der StreuparameterSi™ lasst sich an folgenden Beispielen veranschauli-
chen:

S %ja%a%o Eingangsre exionsfaktor bei angepassten Oberwellen,
1

entspricht fur f1 Sy;

Sl ;jai=ai=0 Frequenzkonversions-Eingangsre exionsfaktor bei angeassten
1
Oberwellen
S ?jai=a§=0 Frequenzkonversions-Eingangsre exionsfaktor bei angegsster
1

Grundwelle und Oberwellea’
S 7 Jai=a3=0  Eingangsre exionsfaktor bei nicht vorhandener Grundwelle al
1

und angepasster Oberwelle? entspricht fir f 2 Sy;

Einfach zu erkennen ist, dass die S-Parameter der Spur denngaren S-Parametern bei
den zugehdrigen Frequenzen entsprechen (z.BS3 = S;; bei f 3). Dieses gilt aber nur
fur den zugehdérigenBetriebspunkt .

Frequenzkonversions-Streuparameter sind nicht nur freqanzabhéngig, sondern auch eine
Funktion von dem zugehdrigen Groysignal oder den zugehdren Groysignalen. Allgemein
gilt fur Gleichung (3.68):

by = Sii(ap;!)a; + Sif(ap;!)al+ Sif(ap!)ay (3.71)
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wobei a} in speziellen Féllen sogar als komplexe Zahl beriicksichtigverden muss. In
vielen Fallen genligt es jedoch nur den Betragal zu beriicksichtigen. Bei den im Weiteren
noch vorgestellten X-Parametern wird in der Literatur oft n ur die Abh&angigkeit von a;

(= a}) angegeben und die Frequenzabh&ngigkeit vorausgesetzinlWeiteren werden diese
Abhangigkeiten nur gelegentlich explizit herausgestellf

Bei der De nition von S1? erkennt man ein (messtechnisches) Problem. Wie so$1? ver-
messen werden, wen@i nicht angelegt werden darf? Die Losung liegt in der zweistugen
Vorgehensweise. Zuerst bestimmt marSi}. Danach bestimmt man unter Abschluss von
a =0 S aus:

Sif = bi=a Spa=a (3.72)

Diese Anregung erfolgt mit einem Grundsignal und einer Obewelle. Fiur Mischer- und
Intermodulationsmessungen benétigt man ebenfalls zwei Aregungssignale.

Eintor mit zwei Anregungssignalen

Fur die folgende Theorie ist es gleich ob, die zwei Anregunggnale gleich groy oder
unterschiedlich groy sind. Die Gleichungen (3.68) bis (3.0) gelten weiterhin unverandert.
Jedoch sollen nunmehr die beiden hochfrequenteren Welleat und a3 die Anregungswellen
sein. In diesem Fall ist es nur moglich bei der Frequenz ! durch einem50 -Abschluss
die Welle a} zu Null zu setzen.

|

! |

[

2 3

a4,

>
W

Bild 3.22: Darstellung der zwei Eingangssignale (a-Wellen) und deereiAusgangssignals
(b-Welle)

Mdchte man nun wiederum Si? bestimmen, so muss man die Messwerte fir die Glei-
chung (3.68) zweimalig (Messungera und b) mit jeweils unterschiedlichen Phasenverhalt-
nissen der AnregungswelleraZ und a3 aufnehmen:

b, = Sifal,+ Siial, (3.73)
by Sif alp+ Sif aj, : (3.74)

Die einfache Matrizenumstellung liefert den gesuchten S-&ameter Si? und gleichzeitig
S

12 1
21
Sll

2 3
ayp Ay

E}ﬁ, : (3.75)

2Die zugehdrigen Groysignalmessungen werden einem sogenannten Hot-S-Parametermessplatz durch-
gefuhrt.
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Mehrtore

Mit zunehmende Anzahl der Messtore werden die Matrizen fur Fequenzkonversions-S-
Parameter deutlich komplexer. Die Gleichungen (3.76-3.7Pbeschreiben ein Zweitor, bei
dem die Grundwelle und eine Oberwelle bertcksichtigt werde soll.

o = siial+ e+ Shal+ sia (376

% = Sial+ SEai+ SHal+ sEa @77

o = Sial + S+ Shal+ sEa 379

% = Sial+ SEaiv SPai+ sFa 379)

Die Erweiterung auf drei Harmonische sieht in Matrizenscheibweise wie folgt aus:

N A A A
y ol o ob of o5 BE BT

0B - BSOS S % 2 SE B2 (380
2 G BB G B A 0
) IERIE I B i A
@ SZl S21 SZl S22 S22 S22 a

Skalarer oder vektorieller Bezug der Anregungssignale

Es wurde bereits erwahnt, dass die Phasenlage der Anregungslien eine Bedeutung haben
kann. Hier gibt es zwei Klassen von nichtlinearen E ekten: Die Verstarker in Sattigung
und den Rest.

a) Bei den Verstarkern in Sattigung verandert die Phasenlag der Anregungssignale leicht
den Arbeitspunkt und somit die Frequenzkonversions-S-Paameter.

b) Bei dem Rest (Verstarker, Mischer, Intermodulationen uv.m.) hat die Phasenlage der
Anregungssignale keinen Ein uss auf die S-Parameter. Hiemilt beispielsweise fur ein
Eintor mit den die beiden hochfrequenteren Wellena? und a3 als Anregungswellen:

bi = Sii(ai; al;!)a; + Sif(af;aj;!)al+ Sij(al;al;!)a] : (3.81)

Jedoch gelten diese Resultate auch nur fir den gewéhlten Aditspunkt. Erst Messungen
in verschiedenen Arbeitspunkten erlauben dann die Ersteling eines nichtlinearen Modells
des DUTs.

Datenformat fur Frequenzkonversions-S-Parameter

Die konsequente Weiterentwicklung der s1p-, s2p- bzw. snpermate erlaubt eine relativ
Ubersichtliche Form der Speicherung der Frequenzkonversns-S-Parameter.

Neben der Anzahl der Messtore missen nunmehr auch die Anzalder Harmonischen
angegeben werden. Zusatzlich ist es notwendige die einspenden Groysignale mit in die
Datei aufzunehmen.

Fir ein Eintor muss der Steuerstring um die neuen Befehle
Hn: Anzahl der Harmonischen (n ist eine Zahl)
An: Berucksichtigung des Groysignals am Tor n
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bericksichtigt werden. Damit man nicht nur Oberwellen dargellen kann, ist es sinnvoll
die Harmonischen als Frequenz einzeln aufzulisten.

Fir ein Eintor mit den beiden Signalen aZ und a$ als Anregungswellen und drei Harmo-
nischen gilt:

# frequency_unit H3 A2 A3 S DB Ang R impedance

freql freg2 freq3 dbmA2 angA2 dbmA3  angA3 I1st row
dbS11(11) angS11(11) dbS11(12) angS11(12) dbS11(13) angS11(13) !2nd row
dbS11(21) angS11(21) dbS11(22) angS11(22) dbS11(23) angS11(23) !3nd row
dbS11(31) angS11(31) dbS11(32) angS11(32) dbS11(33) angS11(33) !4nd row

Das hier dargestellte Format kann als Weiterentwicklung des bereits genutzten P2D-
Formats gesehen werden, das sich jedoch auf die Betragswertler Anregungswellen und
reiner (ggf. frequenzumsetzender) Zweitoriibertragung bschrankt.

3.7.2 \ektorielle Intermodulationsmessungen

Intermodulationsmessungen sind sowohl in der Entwicklungwie auch in der Fertigung
von Mobilfunkbaugruppen ein wichtiger Punkt zur Sicherstellung der Einhaltung der
Systemspezi kation.

Im Folgenden soll der Ubersicht halber sich nur auf Re exiorsmessungen (vektoriellen fre-
quenzumsetzenderS;; -Messungen) beschrankt werden. Es soll der notwendige Aufnd,
die Resultate und die neuen Vorteile dieser vektoriellen Mssungen herausgestellt werden.

Im Bild 3.23 werden die moglichen Frequenzen fir IM3- und IM5Produkte dargestellt.

Bild 3.23: IM3- und IM5-Produkte fiir die Bezeichnung einer frequenaatzenden S-
Parametermessung

Fir diese beiden IM-Produkte ergeben sich bereits 8 Frequeakonversions-S-Parameter:
IM 3L;f 1. oIM 3Uif 1. oIM 3Lif 2. oIM 3Uif 2. oIM 5L;f 1. oIM 5Uif 1. oIM 5L;f 2. oIM 5U;f 2,
S11 ' S11 ' S11 ' S11 ' S11 ' S11 ' S11 ' S11 '

Diese Frequenzkonversions-S-Parameter lassen sich so d&ren, wie im vorhergen Kapitel
oder in Anlehnung an der skalaren IM-Messung.
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Bei einer skalaren IM-Messung werden zwei gleichgroye Angeingssignale auf das Messob-
jekt gegeben. Der Intermodulationsabstand berechnet siclaus der Di erenz der Signallei-
stung eines Anregungssignales (z.B. bdiy) zur IM-Leistung (z.B. bei IM 3L). Bei dieser
Vorgehensweise ignoriert man die Energieeinspeisung beedzweiten Frequenz (z.B.f ).
Mathematisch reduziert man die Gleichungen (3.68) bis (3.0) auf:

M3L _ oIM3LIM 3L M 3L IM 3L 1 f1 )
by = S a + Spp a ; (3.82)

b;_l - S{]Z.l.ilM 3L allM 3L 4 S;_]:_L;f 1 a&l : (383)

Diese Vorgehensweise ist zulédssigt, da man bei Intermoduiansmessungen keine Ab-
hangigkeit der Phasen hat. Sie ist weiterhin in der Praxis vateilhaft, da man sich eine
zweite Messung erspart (s. Gleichungen (3.73) und (3.74))Dartber hinaus liefert die-
se Vorgehensweise die gleichen Resultate fir die Betrageeveine skalare IM-Messung.
Aufgrund dieser Vorteile werden fur Intermodulationsmesaingen diese leicht anderen
Frequenzkonversions-S-Parameter in der Praxis verwendet

Die zugehdrige Beschaltung eines Netzwerkanalysators igin Bild 3.24 illustriert.

Bild 3.24: Netzwerkanalysator mit zugehdrigem Testset zur vektdeiellM-Re exionsmessung

Als Phasenreferenz wird aus einem Empfanger der Kammgenei@ mit bekannten Pha-
senwerten zwischen Grund- und Oberwellen angeschlossenieBes ist notwendig, da sehr
hau g die internen RF- und der LO-Oszillator nicht im Phasenlock reproduzierbar sind.
Der absolute Phasenwert des LO-Signals wird an dieser Meds#le bestimmt.

Bei modernen NWA wie dem ZVA von Rohde&Schwarz sind die beide fur IM-Messungen
notwendigen RF-Quellen integriert. Deren Signale werden grstarkt, damit die Messdy-
namik vergréyert wird. Bei der IM-Messung von passiven Bauguppen (Antennen, Kabel)
fur die Mobilfunktechnik arbeitet man in der Praxis mit 100% -Messungen mit einer Dy-
namik von 160 dBc.

Damit diese hohe Dynamik auch erreicht werden kann, setzt ma ein Duplex-Filter zur
Unterdriickung der Oberwellen der Verstarker ein. Im Weiteren folgen externe oder die
internen Koppler. Ggf. kdnnen die internen Koppler des NWAsdie Leistungen nicht be-
waltigen. Zum Messobjekt (engl.: device under test, DUT) géangt man durch einen Com-
biner. Bei Testsets mit groyer Messdynamik handelt es sich iederum um ein Duplex lter.
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Am dritten Tor des Combiners ist eine Empfangsmessstelle auvektoriellen IM-Detektion
kontaktiert.

Bei einem skalaren Messsystem ist das Testset identisch,diglich die Messstellen werden
durch skalaren Detektoren ersetzt.

Ein zugehoriges Resultat dieser neuen Messtechnik ist im BRI 3.25 abgedruckt.

Bild 3.25: Messresultat einer vektoriellen IM-Re exionsmessung

In diesem Beispiel wird ein Frequenzsweep dargestellt. Neist, dass zwei x-Achsen flra-
und b-Welle dargestellt werden. Im rechten Teil sieht man den Phaenverlauf der Re exion
Uber der Frequenz. Im oberen Teil erkennt man alle Einstellimgswerte.

Diese zusatzliche Information der Phase hilft einerseits bim Modelling des Bauelementes
und kann andererseits direkt genutzt werden, um die Entferming zwischen Messebene und
Storstelle zu berechnen und somit den Ort der Stérstelle anzgeben.

Diese Daten kdnnen auch in einem Schaltungssimulator weiteerarbeitet werden. Das
daflr notwendige Dateiformat wird im Weiteren vorgestellt.

Datenformat fir IM-Messungen

In HF-Simulationsprogrammen wie ADS steht das IMT-Format fir die Einbindung von
vektoriellen Intermodulationsmessungen zur Verfugung. [@r Name ruhrt aus der engli-
schen Bezeichnung intermodulation table .

Dieses Format gibt es in drei Ausgestaltungen:
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* O-Typ IMT-Format, * A-Typ IMT-Format, * B-Typ IMT-Format.

Der O-Typ gibt nur skalare Werte an und deshalb wird hier darauf nicht weiter eingegan-
gen. Der A-Typ hantiert mit 2 Eingangssignalen und ist fur Standard IM-Messungen gut
geeignet. Beim B-Typen liegt eine insbesondere fur komplexMischermessungen interes-
sante Variante vor.

Oft wird das IM-Format nur am Beispiel von Mischermessungendargestellt. Hier soll im
weiteren fur den A-Typ eine kombinierte Darstellung gewaht werden. Im Weiteren soll
f1 durch f o und f, durch frg ersetzt werden. Genauso, wie es im Bild 3.23 dargestellt
wurde, sollen nur die IM-Produkte um die beiden Frequenzen btrachtet werden.

Prinzipiell weisen die Nomenklaturen fiir die Dateiformate groye Ahnlichkeiten mit dem
bekannten s2p-Format auf. Beim IMT-Format lautet typische rweise die De nitionszeile:

# IMT ( GHz S DBM R 50.0 )

Die Frequenzen werden in bekannter Art und Weise in GHz angegpben und die Refe-
renzimpedanz ist 50 . Bei den S-Parametern handelt es sich aber um eine spezielfat
der Angabe. Diese werden in dBm und mit einer Phase in Grad anggeben. Dieses ist
moglich, da zusatzlich die Leistungen der Eingangssignalbei den Frequenzenf o und
fre bekannt sind.

Die Tabelle wird fur ein Frequenzszenario angegeben. D.hf, o und fre sind fest. Das
Format ist so gewahlt, dass es fur Mischer auch die Mischproakte um die Oberwellen
darstellt. Hier sollen im folgenden Beispiel nur die beidenlM-Produkte dritter Ordnung
dargestellt werden: IM3L und IM3U.

Die Darstellung dieser Werte wird in Matrixform gemacht, wobei die Zeilen M die Vielfa-
chen der LO-Frequenz und die (in der Datei nicht bezeichnete) Spalten N die Vielfachen
der RF-Frequenz benennen. Das folgende Beispiel soll diesBateiformat verdeutlichen.

I A-type IMT file
BEGIN IMTDATA
I Option line for reference power at:
! RF = +10 dBm, LO = +7 dBm
# IMT ( GHz S DBM R 50.0 )
! Format line for RF frequency -
% FRF
11
! Format line for LO frequency
% FLO
1.0
! Format line for reference RF power
% PRF
10
! Format line for reference LO power
% PLO
7
I Format line for LO-side harmonics -~ Ubertragungsfkt. zu 2 *LO-1*RF = 2*M-1*N

Eingangssignale bei N=1 und M=1
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% M -1 2
-1 0 O -55 139
2 -45 -33 0 0
END IMTDATA

Somit gilt fur IM3L: -45dBm und -33 Phasendrehung. Nicht gemessene Werte missen
mit Null angegeben werden.

Weiterhin ware die unter Frequenzkonversions-S-Parametevorgestellte De nition sehr
gut verwendbar. Hier lassen sich leicht Frequenzsweep- unBowersweep-Messungen wei-
terverarbeiten.

3.7.3 X-Parameter

X-Parameter® wurden von Agilent eingefiihrt und sind eine besondere Klagss der fre-
quenzumsetzenden S-Parameter, die insbesondere fir die igessung von Leistungsver-
starkern entwickelt worden. Das Modell der X-Parameter beuht auf dem Polyharmonic
Distortion Modeling  wurde in [88] publiziert und bildet die Basis der folgenden [Car-
stellung. Diese ist jedoch der Ubersicht halber an den Nomédaturen der Agilent-X-
Parameter und der zuvor eingefiihrten Frequenzkonversion$-Parameter angelehnt.

Im Weiteren werden folgende Indizes verwendet:

i: Index des Ausgangstores  k: Index der Ausgangsfrequenz
j : Index des Eingangstores I: Index der Eingangsfrequenz

Fir k und | sind auch Gleichanteile bei der Frequenz Null erlaubt. Allgemein kann man die
frequenzumsetzenden Parameter mit der multivariablen konplexen Beschreibungsfunk-
tion FX fur ein Mehrtor fiir eine beliebige Anzahl der Harmonischen vie folgt darstellen:

B = Ff(al;a?;::ad;a;) (3.84)

Die Abhangigkeit von ! ist in (3.84) nicht mehr dargestellt. Ansonsten lassen sichals
eine Losung dieser Gleichung die Frequenzkonversions-Sfameter nach Gleichung (3.80)
angeben.

Die X-Parameter haben eine groye Verwandtschaft mit dem Hamonic Balance Verfahren
fur nur ein Anregungssignal und basieren deshalb auf ein Gigignal aj. Im Weiteren
wird zur Herleitung der X-Parameter Gleichung (3.84) bei da Phase des komplexen
Anregungssignalsf, betrachtet. Diese Phasendrehung ist als Zeitverzégerung zu in-
terpretieren. Deshalb tritt diese Phase bei den Oberwellemmit dem zugehdrigen Faktor
auf:

ek = FXale ;a?é? ;:;alée ;a3e? ;i) (3.85)

Im néchsten Schritt soll diese Phase der Inversen des Phasenwertes voai (kurz 6a})
entsprechen und folgender Zusammenhang filP gelten:

P = g% = ¢l bzw. P '=¢ : (3.86)

3X-parameters is a registered trademark of Agilent Technolo gies
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Durch Einsetzen in Gleichung (3.85) und Multiplikation mit P** ergibt sich:
B = FX(ai;a2P %aP 3:;aiP LaiP 2y PK (3.87)
Im nachsten Schritt gibt es eine Zerlegung der Beschreiburgjunktion in die zwei vekto-

riellen Komponenten der Anregung:

X
B = XFX(al)Pk + Gil(al)P*Re a P ' +H{(a;)P"Im apP '

(3.88)
mit
XFkcal) = Ff(al;0;:;0) (3.89)
K
Gil(al) = ﬁ}ip,ijaﬁ;o;:; o (3.90)
K oAl F X :
HiJ (a1) Wjja}j;o;:::; 0 (3.91)

Man erkennt, dass die UbertragungsfunktionsgroyerXF; G und H fur den Arbeitspunkt
mit dem Anregungssignalal hergeleitet sind.

Im néachsten Schritt verwendet man
aP '+(aP ")

Re af P ! 5 und (3.92)
lp! (@P'!
Im ap ' = % 2(1 ) (3.93)
zur Herleitung der weiteren X-Parameter fur (j;1)=(1;1):
1 .
xsi'(ai) = 3 Gf'(ay) jH{(a))  ; (3.94)
1 .
XTi'(ap) = 5 Gi'(ap)+jHy'(ar) - (3.95)
Mit diesen X-Parametern lasst sich Gleichung (3.88) in
X
B = XFKX(al)Pk + XSi(ap )Pk 'a + XT (a1 )P**'4q : (3.96)

(=151
In der von Agilent gewahlten Nomenklatur lautet die gleiche Gleichung:
b = Xi (jauaj) P* + : Xz (awu)) P* 'ay + Xy (auj)P*'ay  (3.97)
(5:)=1:1)
mit der gleichen Bedeutung der Indizes.

Der Term X T tritt nur auf, wenn ein Verstérker stark in Séattigung betrie ben wird. Die
anderen TermeX " und X S weisen eine Verwandtschaft zu den S-Parametern auf und
gehen bei einer linearen Anregung in die Streuparameter Ule
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Kapitel 4

Leistungsverstarker

Schlagwdrter wie das so genannte&oftware Defined Radio, (SDR) suggerieren, dass
die die Entwicklung von Hardwarekomponenten anscheinend lanimmt. Analysiert man
jedoch Umsetzungen dieses SDRs, so erkennt man, dass die Kplexitat der notwendigen
analogen Schaltungskomponenten sogar zugenommen hat.

Insbesondere der Bedarf einer Verstarkung der ausgesen@etHochfrequenzleistung nimmt
immer mehr zu. Die neuen digitalen Modulationsverfahren weé WLAN, Edge und UMTS
erfordern zudem ein hochlineares Ubertragungsverhaltenidser Leistungsverstarker.

Der zunehmende Einsatz von Funkmodulen in mobilen Geraten tellt groyte Anforde-
rungen an dem Wirkungsgrad von Leistungsverstarkern, dantieinerseits die Sendezeiten
maximiert werden und andererseits mdglichst wenig Materid fir Kuhlzwecke benétigt
wird.

Da sogar im KW-Bereich zunehmend Transistorverstarker eigesetzt werden, ndet in die-

sem Kapitel auch eine Beschrankung auf Transistorverstarér statt. Die hier vorgestellten

Grundlagen und Architekturen lassen sich natirlich auch ad die zahlreichen Réhren-
verstarkerkonstruktionen, die in vielen klassischen Bickrn wie [95] nachzulesen sind,
anwenden.

HF-Leistungsverstarker unterscheiden sich von Kleinsigalverstarker dadurch, dass die
Transistoren nahezu oder komplett durch das gesamte Ausgayskennliniefeld durchge-
steuert werden. Diese Leistungsverstarker (engl.: powerrapli er, PA) kdnnen nur noch
mit nichtlinearen Simulationstechniken analysiert werden. Jedoch sind alle Grunduber-
legungen, die bereits fir die Umsetzung eines linearen Klesignalverstarkers notwendig
sind, auch fir einen PA nétig. Deshalb basiert dieses Kapiteauf die Inhalte des Kapitels
8 aus [29]. Alle Designaspekte wie Randbedingungen von Bésébsspannungen, maximale
Versorgungsstrome, notwendige Leistungsverstarkung, M&, k-Faktor, Linearitatsforde-
rung, Rauschanforderungen missen notwendiger Weise zurtést nach den Kriterien von
[29] erfiillt werden. Auch der Weg, wie die passiven Anpassriewerke einfach zu synthe-
tisieren sind, ist dort erlautert.

In diesem Kapitel wird zunéchst auf die Grundlagen zur Entwicklung eines PA einschliey-
lich der Ausgangsimpedanzanpassung eingegangen. Im Weaiem werden die klassischen
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Betriebsarten A, B und C, die sich lediglich aus der Arbeitspunkteinstellung ergeben, de-
tailliert eingefiihrt. Anschlieyend folgt die Vorstellung einer groyeren Anzahl an Konzep-
ten zur Verbesserung des Wirkungsgrades. Im Anschluss weed kombinierte Verstarker
vorgestellt. Abschlieyend wird ausfuhrlich auf Linearisierungstechniken eingegangen.

Vereinfachte Darstellung von Leistungsverstéarkern

Das Blockschaltbild eines einstu gen Leistungsverstarkes (PAs) ist im Bild 4.1 darge-
stellt.

Netzwerk fir

Optimierung
und Anpassung

\N Netzwerk
fiir Anpassung
<:::>——4}—{+——und
Arbeitspunkt-|
einstellung

T ] 1

Bild 4.1: Blockschaltbild eines einstu gen Leistungsverstarkers

Die beiden enthaltenen Netzwerke beinhalten eine Impedamnpassung bzw. eine Im-
pedanztransformation zur Erzielung einer moglichst groye Leistungsverstarkung. Diese
beiden Anpassnetzwerke wie auch das Netzwerk zur Arbeitsmkteinstellung sollen im
Weiteren nicht mehr dargestellt werden. Aus Griinden zur vebesserten Ubersicht wird
ein PA nach Bild 4.1 gemay Bild 4.2 vereinfacht dargestellt.

Bild 4.2: Vereinfachtes Blockschaltbild eines einstu gen Leistangrstarkers

Bei der noch enthaltenen Zufiihrungsspule fir die Gleichspanung und dem Blockkon-
densator soll es sich um ideale Bauelemente handeln. In reai Aufbauten sind es i.d.R.
Bauelemente der Anpassschaltungen, wie in [29] vorgestell

Obwohl im Folgenden immer nur ein Bipolartransistor abgebldet sein wird, gelten die
hier vorgestellten Theorien und Konzepte auch fur Felde ektransistoren.
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Auf die detaillierte Auslegung der Anpass- und Optimierungsnetzwerke wird noch einge-
gangen.

4.1 Grundlagen fiur die Entwicklung von Leistungsver-
starkern

Die Entwicklung von Transistoren treibt die Hochstfrequenzelektronik in den unteren
THz-Bereich. Neuste CMOS-Transistoren in der 45 nm-Techntogie weisen Grenzfrequen-
zen von 250 GHz bzw. 0.25 THz auf.

Ahnlich schnell schritt die Entwicklung von Leistungstran sistoren im ein- und zweistelli-
gen voran. Der HF-Entwickler steht immer wieder vor der Entscheidung, welche Transi-
stortechnologie fur seine Anwendung die Beste ist. Hierfuisoll der kommende Abschnitt
eine Hilfe bieten.

4.1.1 Transistortechnologie

Die Wahl der Transistortechnologie ist flir das Verhalten ener Verstarkerschaltung sehr
wichtig. Jede Halbleitertechnologie bietet ihre Vor- und Nachteile. Diese miissen genau be-
kannt sein, um die fur die gesuchte Anwendung beste Technotpe zu wahlen. Fir rausch-
arme Verstarker bieten P/HEMTs (Pseudomorphic/High Elect ron Mobility Transistors)
die besten Eigenschaften gefolgt von MESFETs (Metaloxid Smiconductor Field E ect
Transistors). Im Leistungsverstarkerbereich sind MESFETs auch geeignet. Gerade fiir mo-
bile Anwendungen sind HBTs (Heterojunction-Bipolar-Tran sistors) die beste Wahl, da sie
hohe E zienz und bei guter Linearitat erzielen.

Die technologische Entwicklung der Heterostrukturen in den 80er Jahren |6ste bei Bipolar-
transistoren die widersprechende Bemessung fur hohe Greinequenz und hohe Verstar-
kung. Mittlerweile Hetero-Bipolartransistoren konventi onelle Transistoren abgelést und
man ndet diese auf Silizium (Si), Galliumarsenid (GaAs) und Indiumphosphid (InP).
Si-HBTs werden fir kleine und mittlere Leistungen bevorzug eingesetzt. Die Massenan-
wendung flr Leistungstransistoren sind GaAs-HBTs neben de klassischen MESFET,
dem HEMT und dem LDMOSFET.

Heterojunction Bipolartransistoren (HBTS)

Der heterojunction Bipolartransistor (HBT) ist ein Bipola rtransistor, bei dem fiir Emit-
ter und Basis zwei unterschiedliche Materialien gewahlt weden (deshalb auch hetero-
junction ). Er entspricht damit der bipolaren Ausfiihrung e ines High-Electron-Mobility-
Transistors (HEMT).

HBTSs erfiillen in vielerlei Hinsicht die gesteigerten Anforderungen an Leistungsverstarker
fur moderne Funksysteme wie WLAN oder UMTS. In kompakten Strukturen mit nur
einer Versorgungsspannung, wie zum Beispiel Mobiltelefan, bieten sie hohe Verstarkung,
E zienz und Linearitat und lassen sich gunstig produzieren.

Verglichen mit SiGe-Bauteilen besitzen GaAs-HBTs eine hokre Elektronenbeweglichkeit
und pro tieren von der Verfugbarkeit semi-isolierender Sibstrate. Diese Eigenschaften
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fuhren zu niedrigen Uce-Restspannungen bei hoher Stromdichte. Dementsprechendrsl
auf GaAs basierende HBTs auf dem kommerziellen Mobilfunkmekt weit verbreitet, [37].

HBTs arbeiten nach dem gleichen Prinzip wie normale Bipohkrtransistoren. Die Basis-
Emitter-Diode wird in Durchlassrichtung und die Kollektor -Basis-Sperrschicht in Sperr-
richtung betrieben. Elektronen werden vom Emitter in die Basisregion injiziert und durch
das starke elektrische Feld in der Basis-Kollektor-Sperrshicht in den Kollektor beschleu-
nigt.

Waéhrend Bipolartransistoren aus einem Material gefertigt sind, wird bei der Produktion
von HBTs im Emitter ein Material mit gréyerem Bandabstand al s der des Basishalbleiters
verwand. Der Basishalbleiter selbst wird sehr hoch dotiertund méglichst diinn gefertigt,
was zu kurzen Transitzeiten und zu einem niedrigen Bahnwidestand fiihrt. Zuséatzlich
wird der Emitter nur leicht dotiert um die Basis-Emitter-Ka pazitat minimal zu halten.
All dies fuhrt zu einer Transitfrequenz die deutlich Gber der von gewéhnlichen Bipolar-
transistoren liegt.

Nachteilig an allen GaAs-Transistoren sind die deutlich hdheren Substratkosten sowie
die ine zienteren Fertigungslinien gegeniber Si-Produkten, so dass Si-Produkte deutlich
preisglnstiger sind.

GaAs-HBTs losten die MESFETs in mobilen Telefonen ab, da dieaufwendige negati-
ve Gatespannung und das normally-on -Verhalten ent el. Als Leistungsverstarker ndet
GaAs in HBTs auch aktuell eine recht groye Verbreitung.

Mit HBTs lassen sich nunmehr Grenzfrequenzen von 600 GHz undnhehr erzielen.

Insbesondere basierend auf Siliziumgermanium (SiGe) weda HBTs sehr geringen Rausch-
zahlen auf.

Metaloxid Semiconductor Felde ekttransistoren (MESFETSs)

GaAs-MESFETs waren in den 70er Jahren die innovativsten Baelemente im Hochfre-
quenzbereich. Fir Leistungsverstarker muss der Kanalbereh jedoch sehr hoch dotiert
werden, was zu einer Absenkung der Elektronengeschwindigk fiihrt. Abhilfe brachte
hier die Einfihrung einer Heterostruktur, was im HEMT mundete.

Nachteilig war die negative Gatespannung, das normally-a -Verhalten und die damit
verbundenen Zusatzelektronik.

Mittlerweile werden MESFETs kaum noch eingesetzt.

High Electron Mobility Transistoren (HEMTS)

Der HEMT (engl. fiir high electronmobility transistor 1) ist eine fiir den GHz-Bereich
optimierte spezielle Bauform des Felde ekttransistors.

Der HEMT brachte als kleiner GaAs-Transistor mit extrem geringer Rauschzahl in den
80er Jahren den Durchbruch fiir das Satellitenfernsehen. Milerweile wird diese spezielle
Konstruktion auch hau g in Leistungstransistoren eingesezt.

Die hdu gste andere Bezeichnungen fir den HEMT ist heterojunction Felde ekttransistor
(HFET).

ITransistor mit hoher Elektronenbeweglichkeit
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Der HEMT besteht aus Schichten verschiedener Halbleitermterialien mit unterschiedlich
groyen Bandlicken (daher Heterostruktur). Anfanglich wurde Gallium-Arsenid (GaAs)
und Aluminium-Gallium-Arsenid (AlGaAs) verwendet, mittl erweile auch Galiumnitrid
(GaN) und Aluminium-Gallium-Nitrid (AlGaN). Da die Bandll cke des AlGaAs groyer
ist als die des GaAs, bildet sich an der Grenz ache dieser bden Materialien auf Seiten des
GaAs ein zweidimensionales Elektronengas (2DEG) aus, dadsaleitfahiger Kanal dient.
Die Elektronenbeweglichkeit ist darin sehr hoch.

Durch die reine 2D-Bewegung weist dieser Transistortyp eirsehr geringes Eigenrauschen
auf.

Sehr ausfuhrlich wird der HEMT in [7] beschrieben.

LDMOS-Felde ekttransistoren

LDMOS ist die Abkiirzung fir: laterally di used metal oxide semiconductor .

Dieser in Silizium gefertigte Leistungstransistor wird aufgrund des relativ geringen Preises
am Hau gsten im unteren GHz-Bereich fiir Leistungswerte im 2 und 3-stelligen Wattbe-
reich eingesetzt.

Der Eingang weist eine sehr groyen kapazitiven Anteil auf ud deshalb eignet sich dieser
Transistor nicht fur Breitbandleistungsverstarker.

Fur schmalbandige Anwendungen lassen sich mittlerweile flativ gute Wirkungsgrade
erzielen (bis zu 60 % bei 2.45 GHz und 20 W).

Die Applikationsschrift AN1226 von STMicroelectronics erautert den Unterschied im
Aufbau des LDMOS-Transistors zu einem normel DMOS-Aufbau.

GaN-Transistoren

Seit 2006 gibt es erste Galliumnitrid-HF-Transistoren (kurz GaN), die kommerziell ver-
fugbar sind. GaN ist ein Ill-V-Halbleiter mit groyer elektr onischer Bandliicke (wide band-
gap), der in der Optoelektronik (blaue und griine Leuchtdioden) sowie fiir Hochleistungs-,
Hochtemperatur- und HF-Felde ekttransistoren Verwendung ndet.

Nunmehr werden am hau gsten GaN-HEMT-Leistungstransistoren eingesetzt. Die Vortei-
le der Transistoren liegen in den sehr gut anpassbaren Ein-nd Ausgangswiderstanden,
den sehr hohen Wirkungsgraden (>80 % bei 2.45GHz und 20 W) undden sehr groyen
realisierbaren Leistungen.

Nachteilig ist der Preis, die negative Gatespannung, das armally-on -Verhalten und die
damit verbundenen Zusatzelektronik.

Der hohe Preis wird aktuell dadurch gesenkt, dass man die GaNransistoren auf preis-
gunstigen Silizium-Karbid-Wafern (SiC) fertigt.

Weiterfihrendes zu den Transistortechnologien lasst siclin [37] nachlesen.

Wie aufwandig und komplex alleine der professionelle Einba der HF-PA-Transistoren ist
spiegelt die 50seitige Applikationsschrift AN10896 von NXP wieder.
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4.1.2 Die Signal ussmethode und deren Anwendung

Signal ussdiagramme wurden bereits in [29] eingefuhrt. Da Signal ussdiagramm be-
schreibt ein lineares Netzwerk mittels der S-Parameter undder Wellengréyen a; und
. Bild 4.3 illustriert das Diagramm eines Verstarkers.

bs 1 a1 S21 b2
O

s S11 S22 o

S12
b1 az

Bild 4.3: Signal ussdiagramm eines Verstarkers mit Lastimpedanzund Quellebs

Die Signal ussmethode ist vom mathematischen Standpunkt ais gesehen eine univer-
selle Methode zur Ldsung linearer Gleichungen. Mit Hilfe de Manson-Regel lasst sich
eine Transferfunktionen zwischen einer abhangigen und ear unabhangigen Variablen
beschreiben. Die allgemeine Form lautet

p P P
Pi[1 LEO)® +, LW, =1+ Rg[l L(D)® + ]+

T= 1 L+ L@  LE+:

(4.1)

Anhand von Abbildung 4.3 soll die Anwendung der Manson-Regkerlautert werden:

Das Signal ussdiagramm des Verstarkers hat nur eine unabhégige Variable bs. Als Bei-
spiel soll hier die Transferfunktion T = E—i erstellt werden.

Die Terme P; beschreiben die verschiedenen Pfade, die die abhangige udé unabhan-
gige Variable, dessen Transferfunktion bestimmt werden db verbinden. Knoten dirfen
dabei von einem Pfad nur einmal durchlaufen werden und es damur in Pfeilrichtung

von der unabhangigen zur abhangigen Variablen gegangen waggn. Fur die geforderte
Transferfunktion gibt es zwei PfadeP; = S;; und P, = Sp1 | Sio.

L (1) ist die Summe aller Schleifen 1. Ordnung. Eine Schleife 1. @nung ist das Produkt
aller Zweige, die man in Pfeilrichtung durchlauft, um von einem Knoten wieder zum
gleichen Knoten zu gelangen. Im Bild 4.3 sindS;; s, Sp1 L S12 s und Sy, | Schleifen

. Ordnung.

L (2) ist die Summe aller Schleifen 2. Ordnung. Eine Schleife 2. @nung ist das Produkt
aus zwei sich nicht beriihrenden Schleifen 1. Ordnung. In Abitdung 4.3 ist S;3 sS22

ine Schleife 2. Ordnung.

L (3) ist die Summe aller Schleifen 3. Ordnung. Eine Schleife 3. @nung ist das Produkt
aus drei sich nicht beriihrenden Schleifen 2.Ordnung. Im Baipiel 4.3 existieren keine
Schleifen 3. Ordnung.

Allgemein gilt: L (i) ist die Summe aller Schleifeni. Ordnung. Eine Schleifei. Ordnung
ist das Produkt ausi sich nicht beriihrenden Schleifen(i  1). Ordnung.
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P
Der Term L(1)(P) ist die Summe aller Schleifenpl.Ordnung, die den Pfad P nicht
perthren. Im Bild 4.3 gibt es zwei Pfade. FiirP; gilt L(1)® = | Sy und fir P, gilt
L(1)@ =0.
Der Term L(2)P) i% die Summe aller Schleifen 2. Ordnung, die den Pfad P nicht
bertihren. Fir Py, gilt = L(2)42 =0.

Allgemein gilt: Der Term L(1)(®) ist die Summe aller Schleifeni.Ordnung, die den
Pfad P nicht beriihren. Mit der Manson-Regel ergibt sich somi
by Su(l 1Sz2)+ So1 LSi2

T= == . 4.2
bs 1 (St s+ Sx» L+ S 1S12 s)+ S11 sS» 1 (4.2)

Mit Hilfe des Signal ussdiagramms, der Manson-Regel und dem Wissen, dass die einlau-
fenden Welle zum Quadrat minus der re ektierten Welle zum Quadrat gleich der Leistung

an einer Lastist (PL = 3japj? 1jbpj? = 3jbpj?(1 j Lj?)), lassen sich alle Parameter fur
die lineare Betrachtung eines Verstarkers berechnen.

Wendet man die Manson-Regel an, um den Eingangsre exionsfdor eines Verstarkers,
wie im Bild 4.4 dargestellt, zu ermitteln, ergibt sich folgende Gleichung
_ Su(  1Sx2)+ Sa LS S12Sp1 L

=S+ == — 4.3
1 S» . U1 s, L (43)

in

und fir den Ausgangsre exionsfaktor (Abb. 4.4) ergibt sich

S12S21 s ) (4.4)

out = Spo +
1 Su1 s

a1 S21 b2

ln=b1/a1 S11 S22 M rs S11 S22 jr"“‘:b””'bs—

S12 S12

b1 a2 b1 az

Bild 4.4: Signal ussdiagramme des Eingangsre exionsfaktors eesstarkers mit Lastimpe-
danz und des Ausgangsre exionsfaktors eines Verstarkers

4.1.3 Leistungsbegrie

In der Verstarkerentwicklung gibt es verschiedene Leistugsbegri e, die anhand von Ab-
bildung 4.5 und 4.6 erklart werden mussen.

Diese Begri e gelten nur fur Kleinsignale uneingeschrankt Da im Groysignalbetrieb Nicht-
linearitaten und physikalische Grenzen bericksichtigt weden mussen, ist eine Gultigkeit
im Einzelfall zu prifen.
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s S11 S22 o

b1 az

Bild 4.5: Verschiedene Leistungsbegri e im Signal ussdiagrammesiiverstarkers

Zout ZL
Zs Zin
Eingangs-— Ausgangs-—
Z1=50Q anpassung anpassung [] Z2=50Q
la s Tin lout TL b

Bild 4.6: Re exionen innerhalb der Teilschaltungen eines Verstéske

Pavs ist die Leistung, die die Quelle bei konjugiert komplexer Arpassung an eine Last
abgeben wirde.
3ibsj?

1] sj? (*5)

Pavs = F’inj n= s —
Pin ist die Leistung, die vom Eingangsanpassnetzwerk an den Vetarker abgegeben wird,
und ist gleich P4ys bei einer konjugiert komplexem Eingangsimpedanz des Anpasetz-

werkes.
Pavs = Pinj n= s (4-6)

Ansonsten ist Py, gleich
1 2 1j inj2

Pin = = - - 4.7
n ZJbSJ Jl in SJZ ( )
Fur die Verknipfung von Pgs und Py, ergibt sich damit
Pin = PassMs (4.8)
mit R, _ "
Mg= & s9@ T wniY) (4.9)

i1 s inj?

Mg ist der Eingangsfehlanpassungsfaktor und ein May dafir, vé viel Leistung am Tran-
sistor re ektiert wird.
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Ausgangsseitig gibt es ebenfalls zwei Leistungsbegri B, und P . P4y, ist die Leistung,
die bei konjugiert komplexer Ausgangsanpassung vom Transtor abgegeben werden kann.
P, ist die Leistung, die an der Last abgegeben wird.

lin.i2
Pavn = “LI'ZOJUUZ (4.10)
Bei konjugiert komplexer Ausgangsanpassung gilt
Pan = PL] [ = o : (4.11)
Allgemein berechnet sichP_ mit
Pavn und P_ sind Gber den Ausgangsfehlanpassungsfaktdvi . verknupft.
PL = Pain ML (4.13)
mit
R A BN (I P (4.1

jl L outj2

4.1.4 Weitere Grundbegri e

Verstarkung

Da es verschiedene Leistungsbegrie gibt, ist es nahe liegd, dass auch fur die Ver-
starkung verschiedene De nitionen existieren [24, 95]. Hir gelten bezlglich Klein- und
Groysignalbetriebs die gleichen Einschrankungen wie in Kgaitel 2.2.6.

Erstens der Transducer Gain G, der de niert ist als

PL Leistung, die an der Last abgegeben wird

Gr = Pas Leistung, die von der Quelle abgegeben werden kanh

(4.15)

zweitens der Power Gain Gp, der wie folgt de niert ist:

PL Leistung, die an der Last abgegeben wird

Gp= — = — - —
P Pin Leistung, die vom Netzwerk abgenommen wird

(4.16)

und zu guter Letzt der Available Power Gain Ga, der gemay

Pawn _ Leistung, die vom Netzwerk abgegeben werden kann
Pas Leistung, die von der Quelle abgegeben werden kann

Ga = (4.17)

de niert. Berechnet werden die Verstarkungen mit den Gleichungen
1j .j?
S22 Lj?

1 si® o o
Gt = - —|S -
T sJ2J 2l 1

(4.18)
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oder , ,
1j sj© .« 2 1] L]
Gt = - —iS . : 4.19
T i1 Snin SJZJ 21l i1 ouw LJ? ( )
bzw. .
1 oo 1oL
Gp = ———Snj- : 4.20
PTTT LT s, (4.20)
und ,
1j sl .« 2 1
Ga = - —|S - — . 4.21
A Jl S11 SJZJ 21l 1 J outJ2 ( )

Maximal verfigbarer Leistungsgewinn und maximaler stabier Leistungsgewinn

Der maximal verfugbare Leistungsgewinn kurz MAG (engl.: Maimum Available Gain)
genannt, ist ein May fur die, mit einem im Ein- und Ausgang konjugiert komplex ange-
passten Transistor, maximal erreichbare Verstarkung. Er gt nur bei stabilen Schaltungen
und kann ansonsten zu falschen Ergebnissen fuhren [29]. Bsthnet wird der MAG mit

1S21

p 2
ok k). (4.22)

MAG =

k ist der Stabilitatsfaktor (s. Glg. (4.28)) und wird mit Glg . (4.22) berechnet.

Der maximale stabile Leistungsgewinn MSG (engl.: Maximum $able Gain) bezeichnet

die Verstarkung, die ein Verstarkerschaltung furk = 1 liefert und berechnet sich folglich

mit

_ 1Sa]
jSt2j

Einer dieser Begri e wird in der Regel in Transistordatenblattern gefiihrt und dient als

wichtiges Kriterium bei der Wahl eines geeigneten Transisors.

MSG (4.23)

Wirkungsgrad

Fur den Wirkungsgrad einer Verstarkerstufe gibt es in der Lteratur mehrere De nitionen.
Die Gebrauchlichsten sind die PAE (engl.: Power Added E ciency) und der allgemeine
Wirkungsgrad . Sie unterscheiden sich darin, dass in der PAE-Berechnungaben der
Gleichstromleistung Ppc auch die EingangsleistungPi, mit bertcksichtigt wird, die dem
Verstarker zugefuhrt wird. Der Wirkungsgrad  bertcksichtigt lediglich die Gleichstrom-
leistung, was dazu fiihrt, dass die PAE immer schlechter ist &

PAE = Fouw Pin (4.24)
Poc
POUI
= 4.25
- (4.25)

Je geringer die Eingangsleistung bezogen auf die Ausgangitung Py ist, desto gerin-
ger ist folglich die Di erenz zwischen beiden E zienzbegri en. Dies fiihrt dazu, dass sie
gelegentlich gleichgesetzt werden.
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4.1.5 Stabilitat

Eine elementare Groye, die beim Verstarkerentwurf zwinged zu betrachten ist, ist die
Stabilitat. Die meisten Transistoren neigen ohne auyere Bschaltung zum Schwingen und
mussen durch schaltungstechnische Maynahmen, wie z.B. $tm- oder Spannungsgegen-
kopplung, stabilisiert werden.

Absolute Stabilitéat bedeutet, dass es nicht méglich ist, mi einem beliebigen passiven
Generator- oder Lastabschluss (s < 1, | < 1) eine Schaltung zum Schwingen zu
bringen. Um diese absolute Stabilitat fir aktive Zweitore zu erzeugen, wird der Stabi-
litatsfaktor k Uber der Frequenz betrachtet. Seine Herleitung ist bereits in zahlreichen
Biuchern [24] publiziert, weshalb hier nur die Formeln und de Anwendung préasentiert
werden. Ein aktives Zweitor ist absolut stabil, wenn gilt k > 1 und die Bedingungen

1 j Suj?> jS12S] (4.26)

und

1| Szf? > jS12821] (4.27)
erflllt sind. Der Stabilitdtsfaktor k berechnet sich wie folgt,
_Llisu?jSai?+i

k . :
2 JS12S71]

(4.28)

mit
= SuSxz  S12Sax - (4.29)
Bedingte Stabilitat bedeutet, dass ein Verstarker nur mit bestimmten Abschliissen stabil

arbeitet. Das lasst sich durch die so genannten Stabilitatkreise im Smith-Chart darstellen
und Uberwachen.

Alle Herleitungen und weiterfiihrenden Erklarungen bzw. Ergénzungen zu diesem Ab-
schnitt sind in [29, 95] oder [24] zu nden.

4.1.6 Wahl der Lastimpedanz

Die Auslegung der passiven Netzwerke zur Beschaltung eindseistungsverstarkers hat
einen sehr groyen Ein uss auf dessen verfiigbare maximale Agangsleistung und dem
Wirkungsgrad. Diese Netzwerke transformieren die Systermpedanz (o = Z.) in eine
fur den Transistor optimale Impedanz Zj, . Welche Eingangsimpedanz Z;, ) angestrebt
wird, wird im folgendem Abschnitt erlautert.

In diesem Abschnitt soll lediglich das Verhalten der Beschlungsnetzwerke bei der Ar-
beitsfrequenz untersucht werden. Am Verstarkereingang wi ein derartiges Transforma-
tionsnetzwerk zur Realisierung der konjungiert komplexenAnpassung verwendet. Auf die
Kriterien zur Anpassung am Ausgang wird im Weiteren noch detilliert eingegangen.

Bild 4.7 zeigt einfachste Netzwerke, die hierfiir eingesetaverden kénnen.

Lasst man zusatzlich Leitungsbauelemente zu, so wird die Arahl der moglichen Netz-
werke deutlich gréyer. Gleiches gilt, wenn man anstatt zwedrei Bauelemente einsetzt. In
[29] wurde mit der Einfihrung des -Transformators gezeigt, wie das Transformationsver-
haltnis und die einsetzbare Bandbreite zusammenhangen. Viterhin haben auch noch die
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1) 2) 3)
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Bild 4.7: Verschiedene Konstellationen fiir-Transformatoren (LC-Netzwerke) bzw. L-
Netzwerke (enthalten nur L oder C) mit konzentrierten Spulend Kondensatoren

endlichen Guten der Bauelemente eine verringernden Ein us auf die Bandbreite. All diese
Auslegungsaspekte wurden in [29] ausfuhrlich erlautert. ddoch werden aus Grinden der
optimalen Tuning-Md&glichkeiten in der Praxis kurze hochohmige Leitungen (in Relation
zur Transistorausgangsimpedanz) in Form von 50 -Leitungen und Shunt-Kondensatoren
und somit die im Bild 4.7 rot gekennzeichneten Netzwerke eigesetzt.

Bild 4.8 zeigt die einfache Realisierungsform, die viel Tumg Uber die Schiebungung der
Kondensatoren zulésst.

Bild 4.8: Praktische Realisierung eines zweistu gen-Transformators (LC-Netzwerke)
aus den leicht veranderbaren quasi-konzentrierten Lejginduktivititen und den Shunt-
Kondensatoren

Damit keine Re exionen entstehen, wird in der Hochfrequentechnik in der Regel eine
konjugiert komplexe Anpassung erzeugt, um Verluste zu minnieren, so auch grundsatz-
lich in Verstarkerschaltungen. In der Elektronik werden die konjugiert komplexe Anpas-
sung und die Leistungsanpassung oftmals gleichgesetzt. & gilt aber nur, wenn man die
physikalischen Grenzen der Transistoren und Gleichspanmgsquellen auyer Acht lasst.
Bei Verwendung einer konjugiert komplexen Anpassung erreht man immer maximale
Verstarkung. Dabei kann es passieren, dass die maximale Agangsleistung durch die ma-
ximale SpannungUnax der Gleichspannungsquelle begrenzt wird (Abb. 4.9), obwohder
maximale Strom | hax noch nicht erreicht ist.

Dies fuhrt dazu, dass das Potential des Transistors nicht opmal ausgenutzt wird. Um
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Bild 4.9: Strom-Spannungskennlinie bei konjugiert komplexem Argp&szwerk und bei opti-
malem Leistungsanpassnetzwerk

den maximalen Strom und die maximale Spannung optimal auszoutzen muss i.d.R. ein
kleinerer Lastwiderstand gewahlt werden. Dieser Lastwidestand Ry ' Ry lasst sich
unter der Annahme, dass der Innenwiderstand der QuelldRg sehr viel groyer istRg >>
Ropt ,» durch die einfache Gleichung

R ' YUmax_ (4.30)

| max

abschatzen. MussR¢ in der Berechnung berlcksichtigt werden, andert sich aufgund der
Parallelschaltung von Rg und R, die obige Gleichung wie folgt

RL RG _ Umw

Ropt = =
o RL+Rc  Imax

(4.31)

Oft handelt es sich beiRg um eine komplexe ImpedanzZg. Jedoch ist in der Praxis
der Imaginarteil oft recht klein. Hier genligt es hau g die oben dargestellte Abschatzung
fur Startwerte der Simulation zu verwenden. Ansonsten kannman auch in einem ersten
Schritt den Imaginarteil von Zg kompensieren.

Hier stellt sich die Frage, ob ein so optimiertes Netzwerk ntht aufgrund der Fehlan-
passung und den auftretenden Re exionen Probleme aufwitf Die durch Re exionen
auftretenden stehenden Wellen kénnen nur dann auftreten, @wnn in einem Sendesystem
keine Welle von der Antenne zuriick lauft. Die Anpassung der Atenne lasst sich durch
einen Isolator oder einer Spezialantennenkonstruktion neh [53] lI6sen. Als weitere Alter-
native wird im Weiteren noch ein balanciertes Verstarkerkanzept vorgestellt.

In der Hochfrequenztechnik ist es tiblich Strom und Spannungu abstrahieren und nur die
Ein- und Ausgangsleistung zu betrachten. Der oben geschikette E ekt lasst sich auch hier

nachweisen. Abb. 4.10 stellt die Ausgangs- Uber der Eingarsieistung eines Transistors
mit zwei unterschiedlichen Ausgangsanpassungen dar.

Der durchgezogene Graph gehdrt zu einem konjugiert kompleen Anpassnetzwerk und der
gestrichelte zu einem optimierten so genannten Leistungswassnetzwerk. Die Punkte A.i
bezeichnen die maximale lineare Ausgangsleistung und dieupkte B.i den 1 dB Kompres-
sionspunkt. Mit konjugiert komplexer Anpassung ist die Verstarkung um 1-2dB hoher,
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Bild 4.10: Pout tber Pin fir ein konjugiert komplexes Anpassnetzwenkl win Leistungsan-
passnetzwerk

hingegen ist die maximale lineare Ausgangsleistung um 1-4RBlniedriger. Das Ausmay
der Steigerung ist abhangig von der Technologie und vom Bauil, aber der E ekt ist bei

allen Transistoren zu erkennen.
Hier wurde deutlich gezeigt, dass die konjugiert komplexe Apassung nicht gleich der

optimalen Leistungsanpassung ist.

In der Hochfrequenzmesstechnik gibt es zur Einstellung depptimalen Ausgangsanpas-
sung die so genannte Load-Pull-Messung. Eine kommerzielldessanordnung ist in Abb.
4.11 zu sehen.

Eingangstuner Ausgangstuner

Leistungs- = b Leistungs-
quelle —O0— E 00— DUT 00— —0— messer
Q—:—’
DC-
) Versorgung )
Schrittmotor Schrittmotor
| Steuerrechner |

Bild 4.11: Blockschaltbild einer professionellen Load-Pull-Messdnung in nur skalarer Aus-
fuhrung

Die Eingangsanpassung wird dabei immer auf einem Wert gehtdn, der mdglichst nahe
an der konjugiert komplexen Anpassung liegt, wobei die Ausgngsanpassung durch den
Ausgangs-Tuner durchgestimmt wird. Zeichnet man die Messgebnisse in ein Smith-
Diagramm, zeigen sich um den Punkt maximaler linearer Ausgagsleistung geschlossene
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Linien konstanter Ausgangsleistung, die eine ovale Form afweisen (Bild 4.12).

B
-1dB

Bild 4.12: Load-Pull-Linien im Smith-Diagramm fir Popt-1dB und Po@tdB Ausgangslei-
stung

Diese Messdaten geben dem HF-Entwickler ein einfaches Zieh Smith-Diagramm, um
ein geeignetes Anpassnetzwerk zu erstellen. Diese autonisthen Messanordnungen sind
ziemlich teuer. Deshalb nutzt man gerne manuelle Tuner, dienit geeigneten mechanischen
Fertigungsmaglichkeiten, relativ einfach selbst zu bauersind.

Load-Pull-Messplatze gibt es auch in

- vektorieller Ausfiihrung und/ oder
- mit Oberwellen-Tunern und/ oder
- mit elektronischen Tunern.

Load-Pull-Messungen lassen sich mit aktuellen Schaltungémulatoren wie z.B. ADS si-
mulieren. Vorhersagen lassen sich die Load-Pull-Linien acth mit der Load-Pull-Theory
[13].

4.1.7 Aufbau und Anwendung eines manuellen Tuners

Bei einem Tuner handelt es sich um eine 50 TEM-Leitung, in der eine oder mehrere
einstellbare Kapazitaten verschoben werden kénnen.

Zunachst soll kurz auf das meist verwendete Leitungssysteneingegangen werden. Das
fur Tuner verwendete Leitungssystem gemay Bild 4.13 wird &bline genannt, [90]. Es
besteht aus zwei unendlich ausgedehnten Masse dchen mit de Abstand D und einem
runden Leiter mit gleichem Abstand zu beiden Masse achen mi dem Durchmesser d.
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Bild 4.13: Das Leitungssystem der Tuning-Leitung im Schnittbild

Der Wellenwiderstand dieses Leitungssystems errechnetai mit:

2= 8 2 @
r

Diese Berechnung besitzt eine Abweichung von weniger als 1%ar % 2. Fir eine pra-

zisere Berechnung bietet [90] neben den hier gezeigten Betmungen auch eine exaktere
Ldsung an.

Die Leitung sollte einen Wellenwiderstand von50 besitzen und bei der Grundfrequenz
des Verstarkers (z.B. 800 MHz) noch eine elektrische Langeon gut 400° aufweisen, damit
auch mindestens zwei abstimmbare Kondensatoren eingesétwerden kdnnen. Alle fir
das elektrische Verhalten relevanten Teile werden oft aus Mssing gefertigt, da es sich um
einen gut leitenden und einfach zu bearbeitenden Werksto Randelt.

Bild 4.14 zeigt eine selbst gefertigte Tuning-Leitung mit drei variablen Einstellkapazitaten
in der Seitenansicht. Hier ist der Innenleiter deutlich zu ekennen.

Bild 4.14: Eine selbst gefertigte Tuning-Leitung in der Seitenansich

Die Lange der Leitung wurde auf 450 mm festgelegt, was bei 800Hz einer elektrischen
Lange von 432° entspricht. Die Masse achen wurden durch Alminium-U-Pro len ver-
windungssteif gemacht. Diese Pro le dienen gleichzeitig B Fihrungen fur die variablen
Kapazitaten. Auf dem U-Pro | ist ein Lineal eingraviert, um die Positionen der variablen
Kapazitaten reproduzierbar zu machen.

Als Anschlisse sind N-Adapter verwendet worden. Sie sind indie Kopfplatten einge-
schraubt und mit dem Innenleiter des N-Steckers (Durchmessr 3 mm) mit dem 8 mm
breiten Innenleiter des Tuners verbunden. Um die Fehlanpasung in diesem Ubergang
zu minimieren muss der Innenleiter basierend auf Feldsimationsergebnissen angephast

(Bild 4.15).
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Bild 4.15: Optimierter Ubergang auf den Innenleiter mit dem Durchnessgon 8 mm

Die variablen Kapazitaten sind bewegliche Schlitten, in deen sich eine Einstellschraube
mit z.B. 10 mm Durchmesser be ndet (Bild 4.16). Bei Anndherung der Schraube an der
Innenleitung erhoéht sich die Kapazitat gegen Masse und sorhauch die Fehlanpassung der
Tuning-Leitung. Entfernt man die Schraube von der Leitung wird die Kapazitat kleiner
und die Anpassung verbessert sich. Bei maximaler Entfernug hat die Schraube keinen
Ein uss mehr auf die Leitung.

Bild 4.16: Der Fuhrungsblock und die Einstellschraube

Um eine bessere Masseanbindung zu erzielen, werden die $ithh von Messingbldcken
gefluhrt, die passgenau zwischen den Masseplatten sitzen (B 4.16). Zusatzlich lassen
sich die Schlitten durch zwei Feststellschrauben xieren.

Mittels eines solchen einfachen mechanischen Tuners lagssich eine groye Anzahl an
Eingangsimpedanzen realisieren. Schraubt man die Einstisichraube zur Kapazitatserho-
hung hinein, so bewegt man sich immer weiter zum Rand des SnfitDiagramms hin. Die
endliche Dampfung der Leitung sorgt dafir, dass die Werte amRand nicht abgedeckt
werden kdnnen.

Bild 4.17 zeigt welche Impedanzwerte sich einstellen kénme wenn die Tuningschrauben
fur diskrete Einstellwerte Uber der gesamten Leitungsléang verschoben werden.

Diese manuellen Tuner werden meist nur am Ausgang eingesé¢tzSetzt man diese Tuner
hinter einem Verstarker ohne Ausgangsnetzwerk ein, so enpsicht die Eingangsimpedanz
der optimalen Tunerstellung der Eingangsimpedanz des zu éwickelnden Netzwerkes. Oft
muss diese Eingangsimpedanz noch de-embedded werden, [29]
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Bild 4.17: Eingangsimpedanzen des Tuners fiir verschiedene kapaAtigchlisse, die entlang
der Tuner-Leitung verschoben werden

Setzt man den Tuner hingegen hinter einem Verstarker mit eiem Netzwerk fur die Aus-
gangsanpassung ein, so kann man durch schnelle manuelle Biallung einer sehr groyen
Anzahl von Impedanzen erkennen, ob es Ausgangsimpedanzeiby die eine noch gréyere
Leistungsausbeute zulassen.

Bisher wurden nur Breitbandtuner vorgestellt. Weiterhin gibt es auch noch so genannte
Harmonic-Tuner (auch Oberwellen-Tuner). Die sind nur bei éner festen Frequenz einsetz-
bar und in der Hinsicht optimiert, dass eine Oberwelle mdglch stark und die Grundwelle

mdglichst gar nicht re ektiert wird. Bei mechanischen Ausfihrungen lassen sich i.d.R.
die Re exionsfaktoren der Oberwellen nicht einstellen. Laliglich Gber die Position der

Oberwellen-Tuner kann die Re exionsphase beein usst werén. Dieses Hilfsmittel ist je-

doch in der Praxis der Leistungsverstarkerentwicklung sehwichtig.

4.2 Die klassischen Betriebsarten A, AB, B und C

In diesem Kapitel soll nur auf die klassischen Betriebsarta A, AB, B und C eingegan-
gen werden. Die Betriebsarten klassi zieren Transistorshaltungen anhand der Lage des
Arbeitspunktes.

Uberblick

Im A-Betrieb wird der Arbeitspunkt fir maximale Aussteueru ng in die Mitte des Aus-
gangskennlinienfeldes des Transistors gelegt, so dddgp = u%c ist. Upp ist die Kollektor-
Emitterspannung im Arbeitspunkt und Upc ist die Versorgungspannung. Allgemein gilt
Uap “A%. Die Gréye 0amax bezeichnet die maximal benétigte Ausgangsspitzenspan-
nung. Der A-Betrieb ist die linearste Betriebsart aber glechzeitig auch die Ine zienteste

mit einem theoretischen Wirkungsgrad von maximal 50% bei V#laussteuerung. In der
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Praxis liegt der Wirkungsgrad eher zwischen 10% und 35%. Désilb ndet der A-Betrieb
hauptsachlich in Kleinsignal- oder Vorverstarkerschaltungen eine Anwendung.

Der Arbeitspunkt eines Verstarkers im B-Betrieb wird mdglichst exakt in die Knickstelle
der Eingangskennlinie gelegt, womit nur eine Halbwelle desEingangssignals verstarkt
wird. So wird ein héherer Wirkungsgrad von max. 78,5% erreilt. Mit geeigneter Filterung

l&sst sich der B-Betrieb fur den Bau von linearen Leistungserstarkern einsetzen. Die
Generation von Oberwellen ist aber relativ hoch. Die Grundwvelle wird jedoch linear und
mit 6 dB weniger Verstarkung verglichen zum A-Betrieb angeloben.
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Bild 4.18: Kennlinien flir den Transistor im A-Betrieb

Einen Kompromiss zwischen der sehr hohen Verstarkung des Adnd des hohen Wir-
kungsgrades des B-Betriebs ist der AB-Betrieb. Der Arbeitpunkt wird zwischen den von
A- und B-Betrieb gelegt, so dass kleine Signale im A-Betriebverstarkt werden und bei
groyen Signalen eine Halbwelle beschnitten wird. Die Geneation von Oberwellen ist nicht
S0 ausgepragt wie im B-Betrieb. Je nach Anforderung an den Listungsverstéarker ist auch
hier eine Filterung notwendig. In einem niedrigen AB-Betrieb lassen sich in der Praxis
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Wirkungsgrade bis 50% erzeugen. Diese Betriebsart ist jedd nichtlinear.

Der C-Betrieb ist eine nichtlineare Betriebsart, bei der de Transistor gar keine oder
eine negative Vorspannung erhéalt, so dass nur die Spitze edn Halbwelle verstérkt wird.
Transistorschaltungen im C-Betrieb werden unter anderem s Hilfsverstérker in Doherty-
Leistungsverstarkerschaltungen zur Verbesserung des Wiungsgrades eingesetzt, [13].

............ Beschreibung von Bild 4.17 fehlt noch. ............

Analytische Beschreibung

Zur weiteren Beschreibung eines Verstéarkers fur die klasschen Betriebsarten soll das Bild
4.19 dienen.

i

12,3,4

e L7 [m

Bild 4.19: Vereinfachtes Schaltbild eines schmalbandigen Leistuagsarkers fir den A-, AB-,
B- oder C-Betrieb

Die anliegenden Wechselsignale mit Gleichsignalanteil wden mit Kleinbuchstaben ge-
kennzeichnet. Am Ausgang be ndet sich ein Parallelschwingreis mit hoher Gute. Dieser
soll als Bandpass dienen. D.h., dass das Grundsignal mit devlittenfrequenz fo unbeein-
usst bleibt und die Oberwellen mit einem Kurzschluss abgeshlossen werden. Mit dem
Index g werden die Ruhespannungen und -stréme an Basis und Hektor gekennzeichnet.

Die an dieser Verstarkerschaltung am Transistor anliegendn Spannungen und der Kol-
lektorstrom sind Uber der Zeit im Bild 4.20 dargestellt.

Die enthaltenen Groyer? sind:

Ugq: Ruhespg. an der Basis, U;: Schwellspannung, |max @ Sattigungsstrom,
I cq: Ruhestrom am Kollektor, : Leitungswinkel, Uo: Betriebsspannung.

Die SchwellspannungU; liegt bei einem Bipolartransistor bei rund 0.7 V. Der Sattigungs-
strom und die maximale Spannung bzw. Sattigungsspannung sd im Datenblatt ange-
geben. Die BetriebsspannungU, liegt bei vielen Verstarkern etwas tber Upc , da die
Choke-Spule fur eine Spannungsanhebung sorgt. Oft wird im I8ipt mit Uy = Upc gear-
beitet.

Der Unterschied der verschiedenen Betriebsarten liegt in dr Wahl des Leitungswinkels .
Fir eine Wahlvon =2 gilt uge > U und somit wird das Sinussignal nicht beschnitten.
Es liegt hier der A-Betrieb vor. Auf die anderen Beispiele géat Tabelle 4.1 ein.
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Bild 4.20: Strom und Spannungen am Transistor bei Groysignalausstewg

Tabelle 4.1: Darstellung der Arbeitspunkte

| Klasse [ (Usqg U)/ Unmax | lcg=lmax | |
A 0.5 0.5 2
AB 0-05 0-0.5 -2
B 0 0
C <0 0 <

Im Folgenden werden flr diese vier Betriebsarten die Wirkumgsgrade, die Verstarkung
und Ausgangsleistung berechnet.

Berechnung von Leistung und Wirkungsgrad

Als unbekannte Gréye zur Angabe der Ausgangsleistung der Gindwelle bzw. der 1. Har-
monischen muss gemay

u |
P, = #% p% (4.33)

der zugehorige Stroml; berechnet werden. Hier entsprichtUpc dem Spitzenwert der

2Alle Gleichanteile werden mit Groybuchstaben gekennzeich net.
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Wechselspannung, da der Parallelschwingkreis (béfip) im Bild 4.20 zur Generation der
negativen Halbwelle beitragt.

Die Leistungsaufnahme berechnet sich aus:
PDC = UDC IDC : (434)

Ist Ipc bekannt, so kann diese angeben werden.
Der Wirkungsgrad wurde bereits eingefuhrt als:

Py

= = 4.35
Poc (4.35)
Ebenfalls wurde dieP AE (engl.: Power Added E ciency) eingefiuhrt:
paE = £ Pno (4.36)
Pbc

Die dargestellten Formeln zeigen, dass sofern die beiden®me |; und I pc mit den Zeit-
verlaufen, wie diese im Bild 4.20 dargestellt sind, berechet sind, alle Aussagen bezuglich
Leistung und Wirkungsgrad getro en werden kdnnen.

Berechnung von den Strdmen ; und Ipc

Fir einen Leitungswinkel von =2 =2 gilt fur den Kollektorstrom in Ab-
hangigkeit von der Phase' :

iccy = leg*+(Imax lcq) cos() (4.37)
bzw.
iccy) = Imax c€OS( )+ lcq(l cos()) (4.38)
Fir einen Leitungswinkel von ' =2 und =2 ' gilt fur den
Kollektorstrom: ic¢) = 0 A.
Da es einen stetigen Ubergang gibt, muss bei der Phase' = =2 der Stromic Null

sein. Dieses in der Gleichung (4.38) eingesetzt ergibt:

cos(=2)

lcqg = Imax W (4.39)

Das Ergebnis fur den Ruhestroml ¢4 kann nun wiederum in der Gleichung (4.38) einge-
setzt werden:

cos(=2)(1 cos())

icey = Imax cos( )+ c0s(=2) 1 (4.40)
Nach einer kurzen Rechnung erhalt man:
cos(=2) cos() (4.41)

leey = max cos(=2) 1
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Basierend auf dieser Gleichung fiir den Kollektorstrom im Zébereich kénnen Uber die
Fouriertransformation alle Stromanteile (Gleichanteil und Harmonische) berechnet wer-
den.

Der Gleichanteil lasst sich Uber folgende Rechnung angeben

Z =2 Z =2
_ 1 . o Tmax cos(=2) cos() |
Ipc = > ZZIC(')d = 2 _, COS(: 2) 1 d (4.42)
loc = | max [ cos(=2) sinC)] (4.43)
2 (cos(=2) 1) =2
h i
— Imax . .
lpc = 7 Cos(=2) D) > cos > + > cos > sin 5 +sin > (4.44)
B cos(=2) 2sin(=2)
I pc - I max 2 (COS (: 2) 1) (4-45)
Allgemein gilt fiir die Berechnung der n. Harmonischen:
1% =2
ln = = iccy cosp' )d : (4.46)
=2
Fur die Berechnung der 1. Harmonischen gilt mit Gleichung (441):
| Z=2
— max - ] ] .
l, = sy D . 2(cos( 2)cos() cog('))d : (4.47)
Mit dem Zusammenhang: cos (' )=1=2+1=2cos(2) folgt:
_ | max _ o 'osin(2) =2 ]
I, = —(cos(:Z) ) cos(=2)sin(") 5 T4 _, ; (4.48)
2 3
_ | max _ L _ sin( ) ]
A erimm QF cos=g)sin(=2) 25 27, £ . (449
=sin( )
sin
= o () (4.50)

2 (cos(=2) 1)

Auswertung der Berechnung vonl; und Ipc

Folgende Gleichstromanteile liefert die Berechnung voripc fiir den A- und den B-Betrieb:

I max

Ipc (Classa ) = Imax =2 Ibc (ClassB ) =
Als Grundwellenanteile liefert die Berechnung vonl; fir den A- und den B-Betrieb:

I max

I1(CIassA) = Imax =2 I1(Clas'sB) = 2
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Bild 4.21: Stromwerte des Gleichstromanteiles und der ersten viernttanischen Gber den
Leitungswinkel bzw. den Betriebsarten A bis C

Die Stromwerte des Gleichstromanteiles und der ersten bis igerten Harmonischen sind
Uber den Leitungswinkel und somit auch fur alle Betriebsarten im Bild 4.21 angegeben

Die vier Betriebarten lassen sich tibersichtlich in tabellaischer Form darstellen, wenn man
folgende Angaben bzw. Normierungen einflhrt:

Fur die Schwell- bzw. Knickspannung soll idealisiert gelte: U; = Uy =0 V.

Normierte Spannungsgréyen: Ugnorm = Ug=Wo , Usnorm =1  Ugnorm

Normierte Leistungsgréyen Eingang: P32~ = pdém  pdém

Normierte Leistungsgroyen Ausgang: PS8 ., = pgem pdgm

Normierter Lastwiderstand: Rinorm = RL=Ropt

Normierte Leistungsverstarkung: G =~ = G GI& A
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Tabelle 4.2: Darstellung der maximalen Ausgangsleistung, Wirkungdgrand Linearitat der
vier Betriebsarten A-C

| Pa&Eom || ] | A-Betrieb | AB-Betrieb | B-Betrieb | C-Betrieb |
Ugnorm 0.5 0.25 0 -0.5
Usnorm 0.5 0.75 1.0 1.5
R norm 1.0 0.94 1.0 1.14
0dB P 0dB 0.25dB 0dB -0.6dB
-3dB P -3dB -1.8dB -3dB 6.2dB
0dB Gg 0dB dB -6 dB dB
-3dB Gg 0dB dB -6 dB dB
0dB 50% 70% 78.5% 80%
-3dB 25% 53% 55% 45%
Typ Linear Nichtl. Linear Nichtl.

Anzumerken ist, dass die Betriebsart B eine um 6 dB grtyere HEigangsleistung vergli-
chen zur Betriebsart A bendétigt. Folglich weist die Betriebsart A eine um 6 dB groéyere

Verstarkung auf. Die Betriebsart C hat eine noch kleine Versarkung als die Betriebsart
B.

4.3 Schaltungskonzepte von Leistungsverstéarkern

Im Weiteren werden verschiedene Schaltungskonzepte vorgellt, mit denen sich insbe-
sondere die Wirkungsgrade von Leistungsverstarkern verlssern lassen.

4.3.1 H-Betrieb

Der Tabelle 4.2 kann man entnehmen, dass fiir alle Betriebséen der Wirkungsgrad stark
degradiert, wenn man den Verstarker nicht voll aussteuert.Gerade mobile Funksysteme

erfordern sehr unschiedliche Ausgangsleistungen, derenéite von der Entfernung abhéan-
gen.

Die Grundidee des H-Betriebs ist es, dass die Betriebsspanng abgesenkt wird, wenn der

Leistungsverstarker nur eine kleine Ausgangsleistung Ifert soll. Das Schaltungskonzept
ist im Bild 4.22 dargestellt.

Mittels des Kopplers wird etwas Energie des zu verstéarkende Signals entnommen und
einem Detektor zugefiihrt. Dessen Ausgangssignal steuertiel Kontrolleinheiten.

Wendet man dieses Schaltungskonzept auf den A-Betrieb an,ahn muss man wie im
Bild 4.22 ersichtlich den Arbeitspunkt an der Basis einstelen. Fur den B-Betrieb kann
diese Einstellung entfallen.

Nachteilig an diesem Konzept ist einerseits der technischéufwand fir die Spannungs-
regelung am Kollektor. Hier werden Schalttransistoren eimgesetzt, die die gleiche Groye
wie der Verstarkertransistor aufweisen, und andererseitglie Verunreinigung der Signale
durch die notwendigen Schaltregler im Drain- bzw. Kollektorzweig.
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Bild 4.22: Vereinfachte Schaltung fur einen Verstarker im H-Betriehit miner gesteuerten
Arbeitspunkteinstellung des A-Betriebs

Die notwendige Beschaltungshardware ist in den letzten Jaten immens im Preis gesun-
ken. Die Verunreinigung der reduzierten Betriebsspannungdann durch Schaltreglertopp-
logien mit den so genannten  -Modulatoren, die im Kapitel der Synthesizer detailliert

beschrieben werden, stark gesenkt werden.
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4.3.2 F-Betrieb

Das Schaltungskonzept, das sicherlich nach den klassisahéBetriebsarten im Hochfre-
quenzbereich am Hau gsten Einsatz ndet, ist der F-Betrieb. Bei dieser Betriebsart wer-
den die Oberwellen so re ektiert, dass sich der Wirkungsgrd idealer weise auf 10%%
verbessert, da entwedelic oder ucg null sind. Eine mdgliche Schaltungsrealisierung fur
diese Betriebsart ist im Bild 4.23 zu sehen.

C L
R

Bild 4.23: Prinzipielle Schaltung fur einen Verstarker im F-Betriebter Verwendung einer
/4 langen Leitung

Durch die fur Hochfrequenzsignale am Ende kurzgeschlosser eitung und dem Serien-
schwingkreis werden die beiden Re exionerry und ry mit folgenden Eigenschaften er-
zeugt:

ry: Leerlauf fur alle Oberwellen; ry: Kurzlauf fur gradzahlige Oberwellen.

Da die Abschlisse fur die Oberwellen ausgenutzt werden seih, kann als Arbeitspunktein-
stellung nicht der A-Betrieb verwendet werden.

Durch den Kurzschluss fir gradzahligen und den Leerlauf flrdie ungradzahligen Ober-
wellen ergibt sich am Kollektor eine Ausgangsspannung, dieinen Rechtecksignal ahnelt,
Bild 4.24.

Uee
Uyt

U - - L

t

Bild 4.24: Spannungsverlaufe der Grundwelle und 3. Harmonischen aiteltor fur den F-
Betrieb
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Fur den B-Betrieb gilt, dass nur eine Halbwelle des Stromes drch die Kollektor-Emitter-
Strecke iesst. Nur wahrend dieses Zeitraumes kann auch nueine Verlustleistung am
Transistor abfallen. Sorgt man durch den eingefuhrten Obewellenabschluss dafur, dass
die am Transistor anliegenden Spannung fiur den Zeitraum destrom usse null ist, so
kann auch in diesem Zeitraum keine Leistung am Transistor afallen. In der Praxis gelingt
es nicht einen perfekt rechteckigen Verlauf der Spannung zuealisieren. Die Flache des
Uberlappungsbereiches ist dann proportional zu den Verlugn, siehe Bild 4.25.

t

Bild 4.25: Spannungs- und Stromverlauf am Kollektor fiir den F-Betrieit Arbeitspunktein-
stellung gemay dem B-Betrieb

Be ndet sich der Verstarker im AB-Betrieb, so muss man auch daflr sorgen, dass der
Strom i¢c einen moglichst rechteckigen Verlauf hat. Diese Betriebsdist auch die Hau gste
in mobilen GSM-Handgeraten. Fur Standards mit hohen Lineaitatsanforderungen wie
UMTS wird ein schwacher AB-Betrieb mit leichten Wirkungsgr adverbesserungen gewahlt
und fur Standards mit geringeren Linearitatsanforderungen wird ein starker AB-Betrieb
mit hoherer E zienz verwendet. In derartigen Gerdten vermeidet man mdglichst den
Einsatz von /4 langen Leitungen.

Beim Bild 4.23 handelt es sich um eine mdgliche Schaltungsadisierung. Die fur den F-
Betrieb notwendigen Oberwellenabschlisse - insbesondefiér die erste und zweite Ober-
welle - lassen sich mit einem riesigen Spektrum an weiterendschaltungen ermdglichen.
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4.3.3 D-Betrieb

Im D-Betrieb wird der Transistor als quasi -idealer Schalter eingesetzt. Diese Naherung
lasst sich nur fir Anwendungen bis in den MHz-Bereich anwenen. Das Schaltungskonzept
des D-Betriebes ist im Bild 4.26 dargestellt.

é
i, A 1o L c
T T

Bild 4.26: Schaltungskonzept mit idealen Schaltern des D-Betriebe§arm der Vollbriicke

Das in diesem Bild nicht dargestellte Eingangssignal 6 netund schlieyt die Schalter.
Folglich erzeugt diese Betriebsart viele Oberwellen. Durle den Serienschwingkreis sollen
nur Signalanteile um die Resonanzfrequenz zur LasR, gelangen. Fir die LastR, steht
ein symmetrischer Ausgang zur Verfiigung.

Da die Vollbricke nach Bild 4.26 vier Transistoren bendtigt, ist diese Schaltung fiir vie-
le Anwendungen zu teuer. Eine preisgiinstigere und zu héhemeFrequenzen taugliche
Alternative liefert eine Version mit nur zwei Transistoren und einem unsymmetrischen
Ausgang, gemay Bild 4.27.

UDC
g j—l / LS CS j—o
=
Co,p. T R

2 Transistoren

Bild 4.27: Schaltungskonzept mit idealen Schaltern des D-Betriebe$arm der unsymme-
trischen Version

Die Funktionsweise dieses Verstarkers lasst sich mit dem Bgramm im Bild 4.28 erklaren.

Der Kondensator Cgypass hat nur die Funktion eines Stiitzkondensator, so dass nach
dem Schlieyen des oberen Transistors ein Strom uss einsetm kann. Somit ist dieser



118 Leistungsverstarker

Kondensator auch viel groyer alsCs.

Fur die Verstarkung eines reinen Sinussignals wird der Schier periodisch umgeschaltet.
Zur halben Zeit soll er ged net und zur anderen Halfte geschbssen sein. Dieses ist nur
mdglich, wenn die Eingangsamplitude einen festen Wert aufeist. Dieses periodische Ein-
gangssignal sorgt dafiir, dass am Umschalter die rechteckfihige SpannungUsy anliegt.
Waéhrend der Zeit, in der Usy der VersorgungsspannundJpc entspricht, iest der Strom
i1. Die zwei reaktiven Bauelemente des Serienschwingkreisegerden auf die Mittenfre-
quenz ausgelegt. Somit ist sichergestellt, dass Strom zumrigle des Zeitraumes auf null
zurlickgeht. Nach der Umschaltung ist die SpannungUsy null und der Strom i, wird
durch die im Serienschwingkreis gespeicherte Energie gétben. Die beiden Strémei;
und i, ergeben den sinusférmigen Gesamtstror.

UDC_
0 t
i
Ima;—/\ /\ /\
t
i
I

max

max

i,

JANANA

Bild 4.28: Spannungs- und Stromverlaufe fir einen Verstarker im Dt

o

Fur verlustlosen Schalter erzielt man mit dem D-Betrieb eiren Wirkungsgrad von 100%.
In der Praxis ist jedoch fir Signale >10 MHz die zeitliche Syrchronisation sehr schwierig
zu bewerkstelligen. Weiterhin sind sehr hohe Anspriiche an i¢ Bauelementegiiten des
Serienschwingkreises zustellen, was sich zu héheren Fremzen immer schlechter erfillen
lasst. Aus diesem Grund ndet man diesen Schalterbetrieb niht bei hdheren Frequenzen.
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4.3.4 E-Betrieb

Beim E-Betrieb handelt es sich um den einzigen Schalterbeteb, der auch in Hochfre-
quenzanwendungen eingesetzt wird, [75].

In der Praxis wird der Klasse-E-Verstarker fiir viele Spezidrealisierungen bis in den GHz-
Bereich eingesetzt. Sehr nitzlich ist, dass dieser Betrietie endliche Transistoreigenschaft
einer sehr groyen Kollektor-Emitter-Kapazitat (C p ) beinhaltet. Weiterhin ist vorteilhaft,
dass es keine Zeitsynchronisationsprobleme gibt.

Im Bild 4.29 wird dieser spezielle Schaltverstarker dargdsilit.

Bild 4.29: Schema des Klasse E-Verstarkers und zugehdrige Strome padrsingen

Der Transistor, der als Schalter arbeitet, ist auch so dargstellt. Die (parasitare) Kapazitat
Cp Ubernimmt den durch den Schwingkreis getriebenen Stronmig, wenn der Transistor
hochohmig ist. Fur die prazise Auslegung gibt es nur eine Lamg fur die Bauteilwerte, die
sich Uber eine aufwendige Herleitung berechnen lasst. Auchumerische Losungsverfahren
werden hier eingesetzt. Die Bauelemente und die zugehdérigeSpannungen (die hier nicht
mehr frei wahlbar sind) werden gemay den folgenden Abhangigiten berechnet.

QL 1.79 freier Parameter / Q. : Giite von Lg
Uce = B Ucgy  Sicherheitsfaktor
Upc = f(Uce) nicht frei wahlbar!

R = f(P;Upc;Qc) P: Ausgangsleistung / Q¢ : Glte von Cg

Ls = =R | : Arbeitsfrequenz

Cs = f(Rf;Qc)

Lp 30 & Cp iterativer Prozess

Cp = f (R;' Q ¢c;Lp) iterativer Prozess

Die Funktionsweise des Klasse E-Verstarkers soll mit Hilfedes Bildes 4.30 detaillierter
erlautert werden.

Uber die Choke-Spule lp wird die Gleichspannung Usc und der Gleichstrom Icq ein-

gespeist. Der Serienschwingkreis erzwingt eine harmonise Sinusschwingung mit dem
Strom ir (s. @) ). Die unter b) dargestellte Spannung  steuert den Schalter an. Im
Phasenintervall zwischen ; und  ist der Transistor hochohmig und sperrt. Sofern der
Transistor niederohmig ist und leitet, iesst der unter c¢) d argestellte Strom ic hindurch.

Im Sperrfall iest der Strom i cp Uber die Kapazitat Cp, wie in d) dargestellt. In dieser
Zeit ladt sich der Kondensator auf und entladt sich wieder. Bei richtig ausgelegtem Netz-
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Bild 4.30: Spannungs- und Stromverlaufe fir einen Verstarker im Erigét

werk schaltet der Transistor um, sofern der Kondensator enaden ist. Es stellt sich am
Kondensator bzw. am Transistor die Spannung ¢ gemay e) ein. Der Harmonischenanteil
H1 von uc kann den Schwingkreis passieren. Dafur wird in der Praxis noch eine Phasen-
scheibung berucksichtigt, damit zwischen dem Stromg a) und der Spannung k ( f))
kein Phasenversatz ist.

Wie im F-Betrieb liegt auch im E-Betrieb nie gleichzeitig ein Strom und eine Spannung
am Kollektor an: Entweder ist ic oder uc null!

Fir den theoretischen Wirkungsgrad gilt: =100% .
Die Bestwerte liegen in der Praxis bei 5 GHz bei 81 % fur 0.6 W.
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4.3.5 Klasse J und weitere Verstarker mit Harmonic-Matchin g

Neben den vorgestellten und seit langen eingefihrten Klagn F und E gibt es vielen
weitere Klassen, die harmonische Abschlisse nutzen. Zur Esse F wurden u.a. die inver-
se Klasse F eingefuhrt, bei dem der Strom- und Spannungsveif zum Schaltverhalten
invertiert lauft.

Klasse J-Verstarker

Eine der jinsten Entwicklungen ist der Klasse J-Verstarker Bei Klasse J-Verstarker wird
nur H1 und H2 verwendet. Idealerweilerweise tritt H3 gar nict auf. Dieses ist heutzutage
bei den LDMOS-Transistoren aufgruns der relative geringenTransitfrequenz und den
recht groyen parasitaren E ekten auch eine realistische N&erung. Deshalb kann man mit
diesen Transistoren auch kein Klasse F-Design aufbauen.

Ein Grundlagenartikel von Steve Cripps und anderen zum Klase J-Verstarker [14] zeigt im
Zeitbereich die besten Strom- und Spannungssignale am Trasistor, die man mittels einer
optimalen Wahl vom Betrags- und vom Phasenverhéltnis zwishen H1 und H2 erzielen
kann.

Bild 4.31: Gemessene Strom- und Spannungsverlaufe am Transistos &ilesse J-Verstarkers.
(14]

Man erkennt, dass nunmehr das komplette Abschalten von Stom und Spannung nicht
mehr erzielt wird. Jedoch ahneln diese Verlaufe stark denemon Klasse E und F.

Zur Erlangung dieser Zeitsignale wurden folgende Abschlismpedanzen berechnet:

ZR1=R_+| RL und zZH2= j% RL : (4.51)

Es wurden bei 1.8 GHz und 10 W Leistungen sowie der Hardware @&Bild 4.32 Wirkungs-
grade Uber 80 % erzielt, [14].

Fir breitbandige Anwendungen mit relativen Bandbreiten von tber 50 % wurden sogar
Wirkungsgrade von tber 60 % erreicht.
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Bild 4.32: Hardwaredesign eines Klasse J-Verstarkers, [14]

Wave Form Engineering

In der modernen PA-Entwicklung spricht man bei der Optimierung von Verstarkern mit
Harmonic-Matching mittlerweile vom so genannten "wave form engineering”. Die Wellen-
formen (insbesondere am Drain) werden sowohl in der Schalf\gssimulation wie auch in
der Messtechnik betrachtet und das Matching wird so verandg, dass sich die optimale
Wellenform ergibt. Hier ndet man das Optimum immer, wenn entweder die Spannung
oder der Strom am Drain nahezu Null ist. Dieses wurde fur den Kasse F-Verstarker be-
reits anhand des Bildes 4.25 erlautert. Diese Eigenschaftaben die Betriebsform F, invers
F, E und J gemeinsam.

Im Bild 4.31 erkennt man, dass insbesondere die Bedingunggn = 0 A nur befriedigend
fur den Strom erreicht wurde.

Der Wirkungsgrad ist 100 %, wenn gilt,

dass - das Signal an der Last ist ein reiner Sinus ist und
- der Drainstrom oder die Drainspannung null ist und
- das Ausgangsnetzwerk verlustfrei ist.
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436 Klasse S

Der Klasse S-Verstarker basiert auf der Puls-Weiten-Moduhtion (PWM). Je ein PNP-
und ein NPN-Transistor wird tber ein Eingangssignal angestuert, Bild 4.33.

™ g T T

Bild 4.33: Schema des Klasse S-Verstarkers

Die PNP- und NPN-Transistoren schalten in erster Naherung kei etwas tber und etwas
unter 0V durch. Somit ergeben sich die Zeitsignale nach Bild}.34. Im Zeitverlauf von Uc
erkennt man sehr gut die PWM.

U, T Urr
= +URF
: T SN L 4
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Bild 4.34: Signalverlauf am Klasse S-Verstarker mit PWM-Verhalten

Die Modulationsfrequenz muss>>! ; sein. Zur Zeit gibt es keine HF-PNP-Transistoren
und deshalb diese Technologie im tieferen Frequenzbereich
Bei tiefen Frequenzen sind Wirkungsgrade bis zu 100 % mdoghc
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4.4 Verschaltung von Leistungsverstarkern

In vielen Anwendungen verschaltet man mehrere PA-Stufen (Bliche Kurzform fur Power
Ampli er Stufen) miteinander. Es haben sich viele verschiglene Verschaltungskonzepte
etabliert.
Diese verschiedenen -
Konzepte dienen der: -
- Reduktion der Oberwellen und/oder
- Leistungssteigerung und/oder
- Stabilitdtsverbesserung u./o. Rauschunterdriickung u./o.
- Signalteilung und/oder Verlustwarmeverteilung und/oder
- Verstarkungs- und Grenzfrequenzsteigerung und/oder
- Anpassungsverbesserung und/oder Wirkungsgradoptimiarng.

Zunéachst wird die einfachste Art der Leistungskombination vorgestellit.

4.4.1 0 -Koppler-Leistungs-Combiner

Beim 0 -Koppler-Leistungs-Combiner werden vor und hinter den beilen baugleichen PA-
Stufen je ein Wilkinson-Koppler eingesetzt, Bild 4.35.

Bild 4.35: Aufbau einer Endstufe mittels dem &Koppler-Leistungs-Combiner

Die Vorteile dieser einfachen und sehr verlustarmen Versaidtung sind:

) Erzeugt doppelte Leistung.
Mit zwei 30 dBm-Verstarkern werden 33 dBm erzielt.

) Sehr breitbandig realisierbar mittels
2-stu ger Wilkinson Leistungsteiler.

Nachteilig ist an diesem Konzept, dass beide Endstufen im lichtaktbetrieb betrieben
werden. Dabei ziehen beide Stufen gleichzeitig den maximah Strom.

Das Schaltbild des zweistu gen Wilkinson-Koppler fur Breitbandanwendungen ist im
Bild 4.36 dargestellt.

Bild 4.37 zeigt die Anpassungen des ein- und des zweistu gelVilkinson-Kopplers im
Vergleich.

Widersténde lassen sich nicht so einfach und zudem gar nichterlustfrei fur Leistungsan-
wendungen einsetzen. Deshalb bevorzugt man Leitungen, Sfan und Kondensatoren.
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Bild 4.37: Anpassung des ein- und des zweistu genKopplers

Praktiker lassen auch den Querwiderstand vor und hintern da Verstarkern weg. Da man
hier eine reine Gleichtaktwelle erzeugt und die PAs am Ein- nd Ausgang auch die gleichen
Re exionswerte aufweisen kénnen die im Bild 4.35 wie auch inBild 4.37 dargestellten

Widerstande weggelassen werden.
Die Widerstande bendtigt man nur fir den unsymmetrischen Berieb oder den Gegen-
taktbetrieb.
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4.4.2 Der Doherty-Verstarker

Dieses bereits 1936 vom Namensgeber eingefuhrte Schaltwhgpnzept nutzt fir die Ver-
starkung von kleinen Ausgangssignalen einen Hauptverst&er im A-Betrieb und bei Be-
darf fUr groye Eingangsleistungen einen Hilfsverstarkerm C-Betrieb.

Das Schaltungskonzept ist im Bild 4.38 illustriert.

Ue T,>>T,

[
L
1S

Bild 4.38: Vereinfachtes Schaltungskonzept des Doherty-Verstékeit dem Hilfsverstarker
T1 (groyer Transistor) im C-Betrieb und dem Hauptverstark€2 (mit kleinem Transistor)
im A-Betrieb

Die 90 -Leitungen sorgen dafir, dass T1 und T2 zu unterschiedliche Zeitpunkten Strom-
spitzen haben, was sich u.a. positiv auf die Spannungsversgung und das nichtlineare
Verhalten der Schaltung auswirkt. Die 90 -Leitung am Ausgang transformiert die nie-
derohmigere Ausgangsimpedanz des Transistors T2 auf den bleohmigeren Wert vom
Lastwiderstand R, . T1 ist Uberwiegend hochohmig.

Durch einen zusatzlichen Detektor am Eingang kann man den Haptverstarker T2 bei
groyen Eingangsleistungen abregeln, um zu verhindern, daglieser in die Sattigung geht.

Typisch wird die Hilfsverstarkerschaltung so ausgelegt, dss eine um 6 dB groyere Aus-
gangsleistung bereitstellt als der Hauptverstarker.

Diese Doherty-Schaltung wird nicht selten in Basisstatioren und gerne in einer Kombina-
tion mit Linearisierungsschaltungen eingesetzt, die im Wéeren noch vorgestellt werden.
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4.4.3 Push-Pull-Verstarker

In der hochintegrierten Schaltungstechnik wird aufgrund des verbreiteten Einsatzes der
di erentiellen Schaltungstechnik der Push-Pull-Verstéarker als Standardverstarker einge-
setzt.

o [ 0o

el 5y S
CANI P P R
—~_ [ b )

Bild 4.39: Push-Pull-Verstarker

Die Vorteile dieses Verstarkerkonzeptes sind:

) Erzeugt Leistungverdopplung und
) Reduziert gradzahlige Harmonische und
) Benotigt keine GND-Verbindung am Verstarker.

Die Reduktion der gradzahligen Harmonischen gilt nur fur en Breitbandbalun. In der
Praxis ist es insbesondere fir die erste Oberwelle erfiilltdass sich der Balun die glei-
che Laufzeiten (doppelte Phasendrehungen) aufweist wie fidie Grundwelle. Is einfaches
Beispiel hierfur ist der Balun mit /2-Umwegleitung zu nennen.

Mittels Bild 4.40 l&asst sich erkennen, dass dann die 2. Harmaische ausgephast wird.

Bild 4.40: H1-Signale an den Eingangen der Transistoren und die zuggéi® H2-Signale an
den Ausgangen

Aufgrund des virtuellen GND-Punktes ist die Grenzfrequenzdieser Verstarker viel hther
als bei unsymmetrischen Aufbauten, da die Stromgegenkopphg der parasitaren GND-
Induktivitat entfallt.



128 Leistungsverstarker

4.4.4 Balancierter Verstarker
Den prinzipiellen Aufbau eines Balancierten Verstarkers eigt das Bild 4.41.

3dB- 3dB-

Koppler Koppler
O
50° PA o.
50Q
0o
90°
PA
50Q R;

Bild 4.41: Balancierter Verstarker mit bester Ausgangsanpassundignale am Eingang (In)

Dieser Balancierte Verstarker weist folgenden Vorteile afl

Erzeugt Leistungverdopplung

Eliminiert gradzahlige Harmonische durch die Koppler

Realisiert breitbandiges Ein- und Ausgangs-Matching

Eliminiert korrelierte Rauschstorer

Verbessert Stabilitat (k-Faktor)

Fehlangepasster Verstarker sieht breitbandig konjugiertkomplexe Anpassung

Da dieser Verstarker somit u.a. aufwendige Zirkularen elinmiert, ist er besonders beliebt
und wird entsprechend héu g eingesetzt. Diese breitbandig Ein- und Ausgangsanpas-
sung lasst sich anhand von Bild 4.41 wie folgt erklaren: Einean R, re ektierte Welle
lauft zu je 50% auf den unteren PA (mit 90 Phasendrehung) und den oberen Pfad (mit
0 Phasendrehung) zu. Diese beiden Wellen werden zum Teil glgh re ektiert. Diese bei-
den re ektierten Wellen kommen jedoch gegenphasig afr, und gleichphasig am oberen
Widerstand mit dem Hinweis Auslésung an. Somit wird an R_ keine Energie zuriick
re ektiert.

Bild 4.42 zeigt einen Aufbau mit Verstarkermodulen vom Unternehmen Triquint, der an
der FH Aachen umgesetzt wurde.

— N N N N N
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Bild 4.42: Balancierter Verstarker 2.45 GHz mit 20 W Ausgangsleitung

4.5 Linearisierungstechniken

Die Problematik eines Klasse-A-Verstarkers fur den lineaen Einsatz wird im Bild 4.43
dargestellt. Schon weit unter dem 1 dB-Kompressionspunkt wd der Verstarker nichtli-
near!

IM3 dGy
in dBc
0+ T1dB
-20
-40
-60
-80
~100 = 0dB
P,,-20dB P, ~10dB p,, Fout

Bild 4.43: Linearisierungstechniken

Im Bild 4.43 und in der Linearisierungstechnik werden die fdgenden Gréyen eingesetzt.

Gv: Kleinsignalverstarkung
dGy: \Verstarkungseinbruch

dGV = GV - (Pgﬁtm - P%Bm
Die CDMA-Forderung liegen bei< 60dBc fur die ACPR-Werte.

Diese Forderungen und die frilhe Kompression erforden sditungstechnische Massnah-
men zur Linearisierung, die im Weiteren erlautert werden.
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4.5.1 Direkte Ruckkopplung

Aus der Elektronik bekannt ist die direkte Riickkopplung, wie im Bild 4.44 illustriert.

B

o A o

Bild 4.44: Direkte Rickkopplung

Aus Uo= A (Ui W) & G= g folgt:
A
G-= 4.52
1+ A (4.52)

Diese direkte Rickkoplung wird im HF-Bereich nur fir kleine Einzeltransistorstufen
angewendet! Insbesondere im Halbleiter ist diese Riickkoppng fiir Transistoren mit klei-
nerer Leistung (und somit Baugroye) sehr gut realisierbar. Lange Strukturen fur die
Ruckkopplung weisen eine sehr groyen Frequenzgang auf, da: = f (1 ).

Die reine 180-Drehung, wie man diese aus dem Elektronikbereich kennt, ts.d.R. nicht
moglich.
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45.2 Predistortion

Eine bzgl. des Hardware-Aufwandes ebenfalls einfache Losg zur Linearisierung tUber
Vorentzerrung zeigt Bild 4.45.

@ @

o NLg, o .

in

Bild 4.45: Blockschaltbild eines Predistortion-Netzwerkes

Sowohl in Betrag als auch in Phase wird ein einfaches nichtlieares Netzwerk (NL) so
ausgelegt, dass da# p, ) kompensiert wird.

Die zugehorige Ubertragungsfunktion fiir den Betrag hat tygsch die im Bild 4.47 ange-
gebene Charakteristik.

S21
in dB
, ~20dBm ~10dBm 0dBm Pin
-1 1
-2 1
-3

Bild 4.46: Transmissionsverhalten eines nichtlinearen Netzwerkasvorverzerrung wie z.B.
die folgende der T-Schaltung mit nichtlinearen Netzwerksaawei Dioden

Ein Beispiel einer Hardwareltsung zur Umsetzung des NL istm Bild 4.47 abgedruckt.

o—— T-Schaltung ———o

Bild 4.47: T-Schaltung (enthalt reaktive Bauelemente) mit nichtlineen Netzwerk aus zwei
Dioden

Das passive LC-Netzwerk in der T-Schaltung dient zur leichen Ankopplung der Dioden,
deren Verhalten sich Uber der Eingangsleistung andert. Bekleiner Eingangsleistung soll
dieses Netzwerk mehr und bei gréyeren Eingangsleistungenewiger DAmpfung aufweisen.
Zusatzlich darf die Transmissionsphse nur wenig verandertverden.
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Vorteile: - Einfach, stabil
- Auch digital realisierbar

Nachteile:

Gerade ausreichend prazise
- Reagiert nicht auf Fehlanpassung am Ausgang

453 Feedforward

Die Feedforward -Schaltung ist so aufgebaut, dass der im Bd 4.48 dargestellte Hilfs-
verstarker bei kleinen Eingangssignalen nahezu keinen Beag liefert und erst bei groyen

Eingangssignalen (bei denen der Hauptverstarker in Komprssion geht) die fehlende Lei-
stung zufugt.

Haupt-
verstarker X
. Leitung
Slgnalf PA e X . o
teiler | ) T 7
s l -—-gleiche-—~ l
o——° -—gleiche—— Verzdgerung
— Verzdgerung —
_\——W+
Leitung
Hilfs-
Verstarker

Bild 4.48: Schema eines Verstarkers mit Feedforward-Korrektur

Folgende Eigenschaften weist ein Feedforward-Aufbau auf:

Technisch aufwendig, aber stabil.
Korrigiert Amplituden- & Phasengang.

Hilfsverstarker und Einkoppeldampfung liegen um 6 dB tiefe als die Ausgangslei-
stung des Hauptverstarkers.

Viel Verluste im letzten Koppler und dem zugehdrigen resisiven Abschluss.

Da der letzte Koppler typisch als 6 dB-Koppler ausgeleget wid, muss der Hilfsverstarker
ahnlich groy sein wie der Hauptverstarker.

45.4 |Indirect Feedback

Die Indirect Feedback -Schaltung kontrolliert iiber einen skalare AGC-Schaltung die
Verstarkung und halt diese konstant.

3AGC: Automatic Gain Control
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‘ G
o PA '}
! l ! l
AGC
OP
- « > =G
Detektor Detektor

Bild 4.49: Indirect Feedback

Beim Indirect Feedback sind folgende Punkte zu beachten:

Nur Korrektur des Amplitudengangs!

Stabilitatsprobleme!

455 Kartesische Schleife

Zum Verstandnis der Kartesische Schleife ist das Verstands von 1Q-Modulatoren (diese
werden im Kapitel 6 detaillierter vorgestellt) und/ oder ho modynen Systemen hilfreich
([29], Kap. 10).

Stark vereinfacht dargestellt setzt der im Bild 4.50 dargesellte IQ-Modulator das vekto-
rielle ZF-Signal (gegeben als |- und Q-Signal) in ein HF-Sigal um.

HF ZF
Gzr S

i

90° k|[+ l
Gea
(0
ZF HF @LO
-

0°,

90°
<] CQ 3dB

Bild 4.50: Kartesische Schleife zur Linearisierung des PAs
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Die Verstarkung des Leistungsverstarkers ergibt sich aus
Gz = konst. SE']_F ZF Gpa k S%é: HF

mit den xen Werten ~ SHFZF ; SZEHF -k zu

Gzr
HFZF  QZF AF
k S5 Siz

Gpa = (4.53)

Folgende Eigenschaften weist die Kartesische Schleife auf

Breitbandig aber Stabilitatsprobleme.
Mag. & Ang. - Kompensation.
Interessant fUr integrierte Losungen.

Ein Muss fur 1Q-Synthesizer-Quellen fiir die Messtechnik.

45.6 Polare Schleife

Ein Heterodyn-System weist zwei HF-Oszillatoren auf. Bei @ér Polaren Schleife wird nach
Betrag und Phase geregelt.

ﬁ VCO, £ |
° - @ PA 3 l

AGC

Zl OP

2|§ Detektor
Phasen-
komperator £

LO

Bild 4.51: Blockschaltbild der Polaren Schleife

Bzgl. der Eigenschaften gilt die gleiche Diskussion wie baier Kartesischen Schleife. Zu-
satzlich gilt, dass sehr gute Wirkungsgrade mit der PolarenSchleife realisierbar sind, da
der Leistungsverstarker im H-Betrieb lauft.

Mdogliche einsetzbare Phasenkomparatorenschaltungen ween im Zusammenhang mit
den Synthesizern vorgestellt.

Aufgrund der Einsparung eines HF-Oszillators hat sich die Q-Modulator-Architektur in
Handsets durchgesetzt.
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4.6 Frequenzvervielfacher

Oberhalb von 10 GHz werden Frequenzvervielfacher sehr geenzur Erzeugung von HF-
Signalen eingesetzt.

Als Oberwellenquellen wird z. B. ein Push-Pull-Verstarkerfur die H3-Erzeugung verwen-
det.

H1 und H2 werden am Ausgang komplett fehlangepasst, so dasséglichst viel Energie
von H1 (am Eingang) in H3 konvertiert.
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Kapitel 5

Oszillatoren

Wenn aktive Hochfrequenzschaltungen oszillieren, dann ésteht mindestens ein mono-
frequentes Ausgangssignal. Dieses ist oft bereits beim Enurf eines HF-Verstarkers zu
beobachten. Leider schwingen derartige ungewollte Oszdtoren nicht bei einer gewiinsch-
ten Frequenz und auch die anderen Eigenschaften der Oszitian sind nur ungeniigend.

Ein guter HF-Oszillator besteht aus einer verstarkenden Enheit und einem Resonator
mit moglichst hoher Giite. Ist dieser Resonator Uber mindeséns eine Varaktordiode in
der Frequenz verénderbar, so spricht man von einem spannusgesteuerten Oszillator,
VCO (engl.: Voltage Controlled Oscillator). Ein zugehdriges ideales Signal ist im Bild 5.1
Uber dem Grundrauschen des Messgerates im Frequenzbereidhrgestellt.

P/dBm
-20

-40
-60

-80

-100

1 2 3 £/GHz

Bild 5.1: Reines sinusférmiges Signal eines stabilisierten Osziagemessen mit einem Spek-
trumanalysator

Ein Oszillator weist einerseits Schwankungen der Ausgangsnplitude Gber der Zeit (AM-
Rauschen) und andererseits (in der Praxis noch viel graviendere) Schwankungen der
Phase um die Sollfrequenz auf. Dieses Phasenrauschen dteian in der Regel fir das obere
Seitenband mit der Di erenzangabe des Rauschwertes zum mamalen Oszillatorsignal
(das nicht abgebildet ist), wie im Bild 5.2 zu sehen ist, dar.
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Oszillatoren

Phasenrauschen
in dBc/Hz

-50
=70
-90

-110

-130 + } } } -—
1k 10k 100k 1M £/Hz

//JV

Nicht dargestellte Abstand zur
Tragerfrequenz Tragerfrequenz

Bild 5.2: Typisches Phasenrauschen eines nicht stabilisiertenl@szis mit LC-Resonator

Dieses Phasenrauschen hat von der groyen Anzahl der zu beaehden Parametern beim

Einsatz eines Oszillators oft den gréyten Ein uss auf die Sgtemeigenschaften. Mochte
man beispielsweise ein Signal im Abstand von 1 MHz vom LO-Sital herunter mischen

und betrachtet man den Mischer als Multiplizierer, so misch der Mischer zuséatzlich das

Phasenrauschsignal des LO-Oszillators mit herunter. Follich sollte das Phasenrauschen
unter dem zu erwartenden Signalpegel am Empféanger liegen.

Zur Beurteilung und zum Einsatz eines Oszillators sind nebe dem Phasenrauschen eine
Menge von Punkten zu beachten:

Ausgangsleistung und dessen Frequenzgang beim VCO,
Leistungsaufnahme,

Generation der Oberwellen mit typ. 20 dBc Abstand zur Grundwelle und ggf. der
Subharmonischen (halbe Frequenz der Grundwelle),

Frequency Pushing Eine Groye die charakterisiert, wie sehr sich die Frequenbei
Schwankungen der Versorgungsspannung andert,

Frequency Pulling: Gibt an, wie stark sich die Frequenz bei einer auftretenderehl-
anpassung am Ausgang andert,

Temperaturgang bzw. -drift der Ausgangsleistung und der Fequenz,

Abstimmcharakteristik in MHz/V eines VCO's und deren Linea ritat und maximale
Anderbarkeit (Geschwindigkeit).

Im Folgenden werden insbesondere Schwingbedingungen flresschiedene in der HF-
Elektronik interessante Oszillatoren und deren Schaltungtechnologie vorgestellt. Dartiber
hinaus sind insbesondere mit anderen HF-Technologien (Tetherztechnik, Hohlleitern,
Rohren u.s.w.) viele weitere Oszillatoren zur Erzeugung vo HF-Signalen bekannt, auf
die hier nicht weiter eingegangen werden kann.
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5.1 Zweitoroszillatoren

Zweitoroszillatoren werden auch als Oszillatoren mit riickdu gen Verstéarkern oder Vier-
poloszillatoren bezeichnet. Sie weisen einen Transmissisverstarker und ein Rickkoppel-
netzwerk auf.

5.1.1 Die Schwingbedingung

Ein idealer Verstarker fur Spannungen mit einem Ruckkoppehetzwerk ist im Bild 5.3
dargestellt.

H(jw)

Bild 5.3: Ruckgekoppelter Verstarker
Fur die Ubertragungsfunktion des Verstéarkers soll

G(j!) = “S% (5.1)

gelten.

G(j! ): Ubertragungsfunktion des idealen SpannungsverstarkeréRein ! 1, Raus ! 0,
keine interne Ruckkopplung)

Fir das Riickkoppelnetzwerk gilt:

H(l)= — (5.2)
Uaus
H(j! ): Spannungsubertragungsfunktion eines beliebigen Rickkpelnetzwerkes
Fur den im Bild 5.3 dargestellten idealen Spannungsaddieresoll gelten:
Us = Uein + Uy . (5.3)

Eliminiert man us und u; in Gleichung (5.3) mittels (5.1) und (5.2), so ergibt sich die
geschlossene Schleifenspannungsverstarkung

.oy _ Uaus _ G(!)
V)= G T T GGG

(5.4)

Als Schleifenspannungsverstarkung des o enen Kreises wdr

Vo(!)= G(1)H(!) (5.5)
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eingeflhrt.

Dieser riickgekoppelte Spannungsverstarker soll eine Odation aufweisen, ohne dass eine
Eingangsspannung anliegt:
Uein = 0 V . (5.6)

Es lasst sich fir Gleichung (5.4) jedoch nur eine endliche Asgangsspannungl,ys angeben,
wenn gilt:
1 G(!) H@G!)=0 (5.7)

Fir diesen Fall kann man den idealen Addierer entfernen und gk Schaltung illustriert
einen Oszillator.

|
2
€

H(jw)

Bild 5.4: Oszillator mit riicklau gen Verstarker

Aus der Bedingung
1=G(j'o) H(!o) (5.8)

fur die Schwingfrequenz! ¢ ergeben sich die bekannten Nyquist -Kriterien
fur den Betrag

iG(to) H(@'o)i=1 (5.9)

und fur die Phase
6 (G(j! o) H('0) =0 : (5.10)

Ahnliche Kriterien stellte Brakhausen auf. Diese beidenBedingungen in (5.9) und (5.10)
stellen den Grenzwert dar, ab dem ein riickgekoppelter Versitrker schwingt. In der Praxis
muss man zum sicheren Anschwingen die Bedingungen

iG('o) H('o)j> 1 (5.11)
erfiillen, damit bei der wirklichen Phasenbedingung
6(G(!o) H(Glo) O (5.12)

der Oszillator sicher schwingt.

Es stellt sich in der Praxis die Frequenz ein, bei der die beien Bedingungen (5.11) und
(5.12) moglichst gut erfillt werden:

1< RefG(j!' o) H(!o0)g= Vit (5.13)
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>

360°
bei 10 GHz

G=1
bei 10 GHz

Bild 5.5: Oszillatorbeispiel: Verstarker mit 36€Leitung in der Ruckkopplung

Beispiel:

Geg.: Es gilt: Verstarkung = 1 bei der Grenzfrequenz von 10 GK; Phase=360 bei
10 GHz; keine Dampfung oberhalb von 1 GHz in der Rickkopplungdarunter Isolation).
Die Verstarkung und das Ruckkoppelnetzwerk weisen folgeral Frequenzabhéngigkeiten
auf:

0:1GHz

G(!) = 100 ——= (5.14)
6H(!) = 360 — =2 | bzw. (5.15)
B 10GHz 10GHz

HG!) = e ? oo - (5.16)

Rechnung: Mit diesen beiden Bedingungen erflllt man fur 10 Glz exakt das Nyquist-
Kriterium. Jedoch weist der Verstarker fir tiefere Frequenzen eine gréyere Verstarkung
auf.

Re 10GHz

V2%, = Re e 2 wem (5.17)

20 GHz !
R —
Vogiy = i COS Toer (5.18)

Die Maximalwertbestimmung durch Ableitung

dVv, 8¢ 20 GHz ! 20GHz 1 !
1) —q 2 ! : !
=0 2 5.19
d! 1z °°° 10GHz  1ocrz °" Toorz 19
L1 ! 1 !
0+ = + 5.20
I “%° 10GHz T 10GHz O 10GHz (5:20)
10GHz !
+ .
0 ! tan 10GHZ (5.21)
ergibt mit X = &y
X = cot(x) : (5.22)

Die Losung gibt der Kreuzungspunkt der Funktionen x=10 und cot (x)=10" im Bild 5.6
an. Folglich liegt die Resonanzfrequenz nicht bei 10 GHz, swlern bei rund 9.7 GHz, da
hier die gréyere Verstarkung die nicht perfekte Phasenbedigung kompensiert. Weiter-
hin ist im Bild 5.6 das Resultat der Gleichung (5.18) dargesellt. Dieses Maximum liegt
erwartungsgemay bei rund 9.7 GHz.

1Die beiden Ausdriicke wurden nur zur besseren Darstellung mi t % multipliziert.
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-cot(x)/10
- — —x/10
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Bild 5.6: Graphische Methode zur Schwingungsfrequenzermittlung @leichung (5.22)

Um ein optimal geringes Phasenrauschen des Oszillators zureichen, halt man sogar
rund 6 dB Verstarkung vor.

5.2 Aufbau eines rucklau gen HF-Oszillators

Es lassen sich die beiden UbertragungsfunktionelG(j!) und H, allgemein anwenden
und so auch durch die Streuparameter &'t und S¥% ersetzen. An der Optimierungs-
bedingung (5.13) &ndert sich nichts:

1< Re Syrstgfuck . (5.23)

Hierbei ist es gleich, welche Phasendrehung der Verstarkanacht. Die Verstarkung der
0 enen Schleife muss maximal sein und die Phasendrehung beidglichst n 360 liegen.
Aus einem Oszillator soll das erzeugte Signal ausgekoppelterde. Das allgemeine zuge-
horige Blockschaltbild zeigt Abbildung 5.7.

Dieser Oszillator wird auch als Zweitoroszillator bezeichnet.

Details zur Optimierung des Transmissionsresonators wereh in [29] erlautert. Als ein-
fachster Signalteiler kann der Sparbalun aus ([29] Kap. 5) imgesetzt werden. Die Verluste
und Phasendrehung des unteren Teilerzweiges wird in der fgenden Analytik dem Ruick-
koppelnetzwerk und somit S zugerechnet.

Der Betrag der Ubertragungsfunktion eines Verstéarkers kam anhand des empirisch er-
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Bild 5.7: Zweitoroszillator mit Transmissionsresonator

mittelten Zusammenhangs

P L GoPein !
S;/ert — sat 1 e P (5.24)
ein
berechnet werden. Enthalten ist:
Pein @ Leistung am Eingang des Verstarkers
Psat  : Sattigungsleistung des Verstarkers

Go : Kleinsignalverstarkung

Die Verstarkung eines Verstarkers mit den Groyen Ry = 100mW und G, = 100 ist Uber
der Eingangsleistung im Bild 5.8 dargestellt.

20

18

16

S21indB

0 I I I I I
-10 -5 0 5 10 15 20

Pein in dBm

Bild 5.8: Betrag der Verstarkung eines Kleinsignalverstarkers inmigoession

Mit steigender Eingangsleistung sinkt die Verstarkung. De Signalteiler und das Trans-
missions Iter weisen merkliche Verluste auf, die deutlichunter der Kleinsignalverstarkung
liegen missen.

Schwingt ein Zweitoroszillator an, so steigt die Ausgangdistung bis zu dem Wert, der
dem der Verstarker nur noch die Verluste des Rickkoppelnetzerkes ausgleichen kann.
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Syt = S« (5.25)
Die Ausgangsleistung errechnet sich somit aus

pdBm - gRek ® 4 pdBm . (5.26)

aus ein

Da die ublichen Dampfungen fur den Ruckkoppelzweig bei 4dB is 10dB liegen, kann
man dem Bild 5.8 entnehmen, dass die Ausgangsleistung in dd?Praxis im Bereich der
Sattigung liegt:

PaR™ = P&™: (5.27)

aus sat

5.2.1 Kreuzgekoppelter und Colpitts-Oszillator

Ein insbesonders fur das Verstandnis von (gewollten und nitt gewollten) Oszillations-
vorgangen wichtiger Oszillator ist der kreuzgekoppelte Ogillator nach Bild 5.9.

Vbp

chnd Rpj\L R Re L]\C Icgnd
7
\ T1 :—T2
i ]
Cx —jL

| L
[

Bild 5.9: Vereinfachter Schaltplan eines kreuzgekoppelten Odailta

Bei dem im Bild 5.9 illustrierten Oszillator wurden zur Uber sichtlicheren Darstellung
die notwendigen Beschaltungen fir die Arbeitspunkteinstiungen am Gate, das Auskop-
pelnetzwerk wie auch die Anpassschaltungen der Transist@n nicht dargestellt. In den
weiteren Darstellungen werden zudem (wie es auch Standardhider internationalen Li-
teratur ist) Koppelkondensatoren, Verlustwiderstande (hier R,) und Kondensatoren, die
die HF-Masse bei gegebener DC-Zuflihrung realisieren, nitllargestellt.

Die beiden in Source-Schaltung dargestellten CMOS-Transtorverstarker sollen jeweils
eine Transmissionsphasendrehung von 18Gufweisen. Somit kdnnte dieser Oszillator mit
der Ruckkopplung von 1 bei jeder Frequenz schwingen. Jedodst die Versorgungsspan-
nung Vpp flur das HF-Signal als Masse anzusehen. Deshalb verhaltenchi diese beiden
Schwingkreise wie Bandpasse.

Diese von der Phasenbedingung her sehr einfache Schaltungtiden praktischen Nachteil,
dass zwei Transistoren und zwei Schwingkreise (die ggf. gtdzeitig abgestimmt werden
sollen) bendtigt werden. Vorteilhaft ist, dass an T, und an T, jeweils Sighale ausgekoppelt
werden kdnnen, die di erentiell sind.
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In Halbleitern entfallen die Drain-Widerstdnde und werden durch einen in Sattigung
betriebenen Transistor ersetzt, der als Stromquelle dient

Méchte man nur einen Transistor und einen LC-Schwingkreis msetzen, so kann man
nach der zuvor vorgestellten Vorgehensweise ein Rickkoppetzwerk in einem Source-
oder Emitterverstarker einsetzen, dass einerseits 180Phasendrehung macht und ande-
rerseits Uber einen Parallelschwingkreis auyerhalb der Rmnanzfrequenz den Verstarker
gegenkoppelt.

1., 0
L IC2 +——o0 Pout Cl

O

N
L
Cc2

I
I

180°-Phasenschieber

M}—T;T

Bild 5.10: Colpitts-Oszillator in Source- bzw. Emittergrundschatiy und einzeln dargestellter
Phasenschieber

Die in Bild 5.10 dargestellte Schaltung kann nur bei der Freqienz schwingen, bei der es
die 180 Phasendrehung gibt. Nur bei dieser Frequenz liegt keine Gekopplung vor.

Der im Bild 5.10 enthaltene Phasenschieber hat einen Tiefpsscharakter. Folglich weist
das Ruckkoppelnetzwerk kein Bandpassverhalten auf! Das é¢maltene Tiefpass Iter ver-
mindert die Schwingneigungen bei tieferen Frequenzen.

Vorteilhaft am Colpitts-Oszillator ist, dass das Ruckkoppelnetzwerk nur eine Spule beno-
tigt und keinen DC-Schluss aufweist (und somit keine zusétlichen Koppelkondensatoren
bendtigt). Die mehrheitlich enthaltenen Kondensatoren wasen eine hohere Gite als die
Spule auf. Dieses ist auch die Griinde weshalb diese Konstrtikn hau g in Halbleitern
eingesetzt wird.

In gleicher Art und Weise wie der Colpitts-Oszillator lasst sich ein Phasenschieber aus den
zwei ShuntelementenL 1 und L2 und dem SerienelementC aufbauen. Dieser Phasenschie-
ber hat einen Hochpasscharakter. Die zugehérige Schaltungird als Hartley-Oszillator
bezeichnet. Ersetzt man die Spule des Parallelschwingkregs durch einen Trafo, so gelangt
man zum Meiyner-Oszillator

Die Vorteile dieser beiden Schaltungen liegen in der Abstirmung der Phasenschiebung
Uber nur einen elektronisch verdnderbaren Kondensator undn der geringen Schwingnei-
gung bei tieferen Frequenzen.

Eine Ubersicht der verschiedenen Riickkoppelnetzwerke giltlas Bild 5.11.

Die Netzwerke sind in der Praxis nicht symmetrisch, da i.d.R eine Impedanztransforma-
tion notwendig ist.

Diese Oszillatoren kann man auch in die beiden anderen Grurgthaltungen (Basisschal-
tung und Kollektorschaltung) implementieren. Diese beiden Schaltungen weisen 0 Pha-

sendrehung fir das Transmissionssignal auf. Folglich braezht das Rickkoppelnetzwerk
keine Phasendrehung bzw. 360aufweisen.
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Bild 5.11: Ruckkoppelnetzwerke und deren Namen fir die zugehoérigezill@®ren

Diese 0 Phasendrehung lasst sich auch durch einen einfachen Resdanbewerkstelligen.
Gerne verwendet man einen Parallelschwingkreis mit einer Akopplung zwischen den Kon-
densatoren. Auch diese Schaltung wird der Klasse der Colgi$-Oszillatoren zugeordnet.

Der Parallelschwingkreis kann u.a. auf der Gate-Seite immmentiert werden, Bild 5.12.

%L Tl
ﬁ
Rs

0 Pout

Bild 5.12: Colpitts-Oszillator in Draingrundschaltung mit Resonatam Gate

Die Gleichspannung am Gate wird so eingestellt, dass aufgnd der Stromgegenkopp-
lung mit Rs nur ein geringer Strom ieyt. Bei der Resonanzfrequenz wirdRs durch C2
kurzgeschlossen. Bei dieser Frequenz weist der Transist@rstarker einen groyen Verstar-
kungswert auf und oszilliert.

Insbesondere in Halbleitern wird Rs durch eine Konstantstromquelle ersetzt.
Bild 5.13 zeigt die Gateschaltung mit Parallelschwingkres.

WHT LCl L

Cg
l - c2

Bild 5.13: Colpitts-Oszillator in Basis- bzw. Gategrundschaltungt iRiesonator

5.3 Eintoroszillatoren

Bei Zweitoroszillatoren betrachtet man das Transmissiongibertragungsverhalten (S;1 von

Verstarker und Rickkopplung). Bei Eintoroszillatoren spielt hingegen das Re exionsver-
halten die entscheidenen Rolle. In der Nomenklatur der Hocfrequenztechnik muss ein
zugehoriger Verstarker eine Re exionsverstarkung aufweien und der Resonator bei der
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gewiinschten Schwingfrequenz eine starke Betragsre exionnd die passende Phasendre-
hung.

5.3.1 Schwingbedingung von Eintoroszillatoren

Diese Oszillatoren werden insbesondere in Halbleiterscltangen bevorzugt eingesetzt.
Bild 5.14 zeigt das hier bevorzugte Blockschaltbild.

v <D)d£2:=G —> C L

M33 =1

i 9

Bild 5.14: Eintoroszillator in symmetrischer Schaltungstechnik stehend aus Re exionsver-
starker (links) und Resonator einschlieylich Impedanags@rmationsnetzwerk (-Trafo)

Auf die dem Resonator vorgeschaltete Impedanztransformaon, die mit den Kondensa-
toren Cx bewerkstelligt wird, wird ausfuhrlich in [29], Kap. 5 eingegangen. Der im Bild
5.14 enthaltene Resonator re ektiert breitbandig die gesante Energie. Jedoch gilt auyer-
halb der Resonanzfrequenz fiir die Re exionsphaseM 43 = 1. Folglich schwingt diese
Schaltung nur Uber die Phasenbedingung:

6 (G(j! o) H('0o)=0 bzw. & M,,(j! o) Mas(i! o) =0 : (5.28)

Zusétzlich muss die Re exionsverstarkung mindestens gengo groy sein, wie die Re e-
xionsdampfung des Resonators:

Mo o) Mgl o) 1 : (5.29)
Zusammengefasst erhélt man die Schwingbedingung fur Eintoszillatoren:

Re My(! o0)Masllo) 1 (5.30)

In der Praxis ist die Anpassung des Resonators bei der Resonafrequenz mit Betragswer-
ten im Bereich 2-8 dB besser als bei anderen Frequenzen. Zunitlseren Oszillieren setzt
man Re exionsverstarker mit Werten im Bereich von 10-20 dB en.

Mdéchte man bei Eintoroszillatoren auch die Amplitudenbedingung nutzen, so muss man
ein Bandstop lter einsetzten, wie es auch fir DRO-Oszillatoren gemacht wird, [29], Kap. 5.

Bei diesem Oszillator hat man wieder wie beim Transmissionsszillator eine Schwingbe-
dingung Uber die Phase und dem Betrag. Bei Resonanz re ekti¢ das Bandstop lter die
meiste Energie.
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Bild 5.15: Eintoroszillator in unsymmetrischer Schaltungstechnik Bandstop Iter

Es ist natirlich beliebig, ob man die De nition fir symmetri sche Leitungssysteme in M-
Parametern (wie in den Gleichungen (5.28) und (5.29)) odern S-Parametern (wie im
Bild 5.15) formuliert.

5.3.2 Eingesetzter Re exionsverstarker

Der insbesonders in der Halbleitertechnik hdu g eingesetie Re exionsverstérker ist ein
di erentieller Verstéarker mit einer direkten Riickkopplun g, wie im Bild 5.16 dargestellt.

[ 1 — ]
—H-
1pF | ‘
diff. ! Mz =G |
Ausgang | I HM <=
? 11)’?\ \
L - - - - - - _ _ _

Bild 5.16: Re exionsverstarker fiir Eintoroszillatoren in symmettier Schaltungstechnik mit
kleinen Auskoppelkondensatoren

Das Eingangssignal des oberen roten Zweiges wird verstarkum 180 in der Phase ge-
dreht, danach einerseits Uber einen Koppelkondensator mikleiner Kapazitat (z.B. 1 pF)
zum Teil ausgekoppelt und andererseits dem unteren blauenikgang zur Verfigung ge-
stellt. An diesem blauen Eingang steht nun ein gréyeres Sigad zur Verfligung, als nur der
einfallende Wellenanteil des symmetrischen Eingangssigis. Deshalb wird mehr Energie
re ektiert, als einfallt. Gleiches gilt fir den Energieanteil, der Uber den blauen Zweig
eingekoppelt Uber den roten Zweig ausgekoppelt wird.

Bei diesem Verstarker handelt es sich nichum einen linearen Verstarker, da dieser durch
die Mitkopplung in Kompression geht. Fir den Oszillatorbetrieb ist dieses nicht nachtrag-
lich. In der Praxis weist dieser Verstarker einen sehr hochiemigen Eingangswiderstand
(typisch 5k ) auf und belastet somit den Resonator nur sehr wenig.

Oft und somit auch in vielen anderen Literaturstellen (z.B. [55]) wird dieser Re exions-
verstarker als negativer Widerstand beschrieben.
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Sehr vorteilhaft an diesem Verstarker ist weiterhin, dass &h der Millere ekt kompensieren
lasst und somit eine groye Verstarkung bei hohen Frequenzeerzielt werden kann, [29].
5.3.3 Aufbauten von di erentiellen Oszillatoren

Der Aufbau des einfachsten dierentiellen Oszillators, de& sehr hdug in der HF-IC-
Technologie eingesetzt wird, ist im Bild 5.17 dargestellt.

—~

T

p O
S

Bild 5.17: Di erentieller bzw. Push-Push- bzw. kreuzgekoppelter @stor

Da der Verstarker entsprechend hochohmig ist, wird nicht immer ein kleiner Koppeltrans-
formator zur Impedanztransformation (mittels -Transformator) eingesetzt.

In [29] wurden neben den einfachen Resonatoren auch die DuMode-Resonatoren einge-
fuhrt, die aufgrund des zweifachen Durchlaufes des Signals Gleich- und Gegentaktmode
eine deutlich héhere belastete Gite als einfache Resonatam aufweisen.

Die erzielbare Steigerung der belasteten Gite durch das Med-Mode-Konzept ist im
Bild 5.18 illustriert.

Die Werte gelten fir 2.5 GHz und den BauelementeQ, = Q¢ =40, Lmin : 1nH, Cuin :
0.5 pF. Durch den steilen Phasenverlauf wird eine stabilerészillation erreicht.

Der Phasenverlauf durchlauft steiler den Punkt der Resonaamfrequenz, da die belastete
Gute erhéht wird. Gleichzeitig erhéhen sich die Verluste imResonator, da der Schwing-
kreis zweimalig (mit Gleich- und Gegentaktmode) durchlauen wird.

Realisiert man in dieser Schaltungstechnik einen Re exiososzillator, dann sieht die prin-
zipielle Schaltungstechnik wie im Bild 5.19 dargestellt ais.

Der Re exionsverstarker muss nun fir den Gleich- und den Gegntaktmode betrachtet
werden. Am Resonator wird die Gegentaktwelle mit 90 Phasendrehung in eine Gleich-
taktwelle gewandelt und re ektiert. Die Gleichtaktwelle w ird mit 180 Phasendrehung
vom Verstérker zuriickre ektiert und am Resonator in eine Gegentaktwelle mit 90 Pha-
sendrehung zurtckkonvertiert.
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Bild 5.18: Gegentaktre exion fur den klassischen Resonatbfsg = M 33) und den Dual-
Mode-Resonatorli1;; = M 11)

Bild 5.19: Links: Re exionsverstarker; rechts: Dual-Mode-Resomato

Dieser Ablauf der Wellenre exion und -konvertierung wird i m unteren Teil des Bildes 5.19
illustriert.

Dieser Oszillator, der auch als Dual-Mode- oder Mixed-ModeOszillator bezeichnet wird,
weist nur einen sehr geringen Unterschied zum di erentielén Oszillator nach Bild 5.17 auf:
Es muss am Resonator nur ein Kondensator, der gegen Masse kaktiert ist, eingesetzt
werden.

Der Unterschied der Spannungen an den Resonatoren kann demil8 5.21 entnommen
werden.

Bei diesen Simulationsergebnissen des Mixed-Mode-Oszitbrs und des di erentiellen Os-
zillators wurde der gleiche Oszillator eingesetzt, da der Gzillatorbetrieb Uber einen Kurz-
schluss umschaltbar ist. Man erkennt deutlich, dass der Osltator im Dual-Mode-Betrieb
eine hohere Resonatorspannung aufweist.
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Bild 5.21: Resonatorspannungen an Basis 1 und Basis 2 im GegentaktburadtMode-Betrieb

Der Aufbau des Mixed-Mode Oszillators mit SMD-Komponenten und SiGe-Transistoren
ist im Bild 5.22 abgelichtet.

Bild 5.22: Abbildung des realisierten Dual-Mode-Re exionsoszilat

In der Simulation wurde bei 1 MHz Abstand ein um 6 dB besseres Rasenrauschen be-
rechnet. In der Messung war es sogar um 7 dB besser, [35].

5.3.4 Push-Push-Oszillatoren

Es wurde bereits erwéhnt, dass man den di erentiellen Oszlator auch gelegentlich als
Push-Push-Oszillator bezeichnet. Hier sollen unter PusHush-Oszillatoren nur die Oszil-
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latoren betrachtet werden, die auf einer Grundfrequenz  schwingen, dabei viele Ober-
wellen erzeugen und von denen nur eine Oberwelle als Ausgasgignal abgegri en wird.

Bild 5.23 zeigt das typische Ausgangssignal eines Oszillats in Halbleitertechnik. In spe-
ziellen Schaltungen wird die Energie der Oberwellen optinert, so dass sich ein Spektrum
ergibt, das einem Kamm ahnelt. In diesen Fallen spricht man wn einen speziellen Kamm-
oszillator bzw. Kammgenerator.
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Bild 5.23: Typisches Frequenzspektrum von Halbleiteroszillatoren

Der einfachste Push-Push-Oszillator wird von einem Oszilitor mit zwei Ausgangen ange-
steuert. Die Ausgangssignale werden Uber je einen Phasemhseber gedreht und anschlie-
yend wieder kombiniert.

Diesen allgemeinen Aufbau eines Push-Push-Oszillators i das Bild 5.24.

Phasen-
schieber 1

o Si 1-
t;??ir o—1 gj - Combiner
© © i 1

Giff —O— *—0

ifferen- ~—— ~

tieller pnsyn. Bl [ L

S:Zii%nlator —O bzilf(;a or 0 Grad Soz 2 0 Grad

Phasen-
. hieb 2 :

Gegentakt Gleichtakt senreber Combiner

Bild 5.24: Oszillatoren und Combining-Netzwerk fur Push-Push-Qatiren

Mathematisch lasst es sich wie folgt beschreiben. Fir das nal im oberen Zweig gilt:
sypy = a€' o'+ bdZot+ ot (5.31)
Im unteren Zweig ist das Signal aufgrund einer zuséatzlichelPhasendrehung verzégert:
Sory = ad' ot U4 pd2olt Oy cd3olt Vg (5.32)
Das Combiner-Netzwerk addiert diese beiden Signale:

Sout(t) = aoei! 0t(1+ e "o t)+ boeiZ! 0t(1+ e j2l o t)+ Coei3! 0t(1+ e j3lo t)+ (5 33)
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Bei einem Phasenunterschied von 180oder = !, t bleiben nur noch die gradzahligen
Harmonischen ubrig:

Sout(ry = 2PgZ ot +2 Mot 4 (5.34)

Die einfachste und am H&u gsten genutzte Umsetzung (im Hallkeiter) ist im Bild 5.25
dargestellt.

s1 Combiner
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Bild 5.25: Einfachster Push-Push-Oszillator

Diese Oszillatoren wurde insbesondere fir die Halbleitechaltungstechnik in sehr vielen
Vero entlichungen in einer sehr groyen Variantenvielfalt beschrieben. Die Phasenschieber
kénnen entfallen, da der di erentielle Oszillator bereits das notwendige Gegentaktsignal
liefert.

Eine ausfihrlichere wissenschaftliche Verd entlichung z1 Push-Push-Oszillatoren ist in
[74] abgedruckt.

Bild 5.26 zeigt eine auf ALO3-Substrat realisierte Umsetzung zweier 28.5 GHz-Oszillairen
in unsymmetrischer Schaltungstechnik.

Bild 5.26: Push-Push-Oszillator bei 57 GHz in SiGe-HBT-Technologis §/4]

Ein fir 57 GHz ausgelegter Wilkinsonkoppler wird hier als Lastungs-Combiner eingesetzt.
Der Oszillator weist mit 1 dBm Ausgangsleistung und einem Plasenrauschenwert von
108 dBc/Hz bei 1 MHz Abstand sehr gute Kenntwerte auf.

Von anderen wurden sogar aus zwei 6.4 GHz Oszillatoren mitte eines Combiner-Netzwer-
kes fiir die achte Harmonische ein 51 GHz Push-Push-Oszillat entwickelt, [42]. Diese in
SMD-Technik auf Te on-Substrat erstellte Losung weist fast so gute Werte wie der zuvor
vorgestellte Oszillator auf.
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5.3.5 Elektrisch abstimmbare Oszillatoren

In der Praxis sind die Quarzoszillatoren und Oszillatoren nit dielektrischen Resonatoren
(DRO) die einzigen Festoszillatoren.

Die Masse der HF-Oszillatoren verwenden im Schwingkreis eé Varaktor-Diode. Die
Varaktor-Diode ist verwandt mit der PIN-Diode und darauf ge zlichtet, dass eine Sperr-
spannung die Sperrkapazitat Gber einen sehr groyen Bereickerandern kann. Vereinfacht
gilt:
Bauelement | Funktion
PIN-Diode | elektrisch steuerbarer Widerstand
Varaktor-Diode | elektrisch steuerbarer Kondensator

Diese Funktionalitéat eines elektrisch abstimmbare Oszilatoren (VCO; engl.: voltage con-
trolled oscillator) lasst sich mit der einfachen Funktion

ot = 1o+ Ky Ucontrol (5.35)

beschreiben. Dabei beschreibKy die Steilheit des VCOs in % an.

In der Praxis lasst sich eine Varaktor-Diode nicht linear durchstimmen. Deshalb muss
diese Nichtlinearitat durch eine nichtlineare Ansteuerung Uber einen Mikroprozessor oder
einem Speicher oder auch durch eine komplexere analoge Vétar-Dioden-Anordnung
kompensiert werden.

5.4 Rauschverhalten von Oszillatoren

Bereits in der Einleitung dieses Kapitel wurde auf verschidene endliche Eigenschaften
und insbesondere das Rauschen des Oszillators eingegangen

Ein idealer HF-Oszillator wiirde ein reines Sinussignal mitfester Frequenz erzeugen. Reale
Oszillatoren weisen um die Resonanzfrequenz herum mehr odminder starkes Rauschen
auf, Bild 5.27

Dem Bild kann man folgenden Werte entnehmen:

Signalleistung (Marker 1): 2dBm
- Rauschleistung (Marker 2): -66dBm

Resultierende Bandbreite (RWB): 10 kHz
- Phasenrauschwert bei 1 MHz Abstand: -108 dBc

Eine resultierende Bandbreite von 10 kHz entspricht 40 dB endhtes Rauschen gegenlber
einer Messung mit nur 1 Hz Bandbreite.

Der Phasenrauschwert, der immer auf 1 Hz Bandbreite angege&m wird, berechnet sich in
diesem Beispiel wie folgt:
dBm dBc
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@ * RBW 10 kHz Delta 2 [T1 PHN]
VBW 1 kHz -108.06 dBc/Hz
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Bild 5.27: Spektrales Ausgangssignal eines VCOs in SMD-Technik

Dieses Rauschen um den Trager, das in guter Naherung auf einh@senrauschen einge-
schrankt werden kann, bestimmt in den meisten modernen Funkystemen die Selektivitéat

und somit die Reichweite. Deshalb wird viel Aufwand zur Minimierung des Phasenrau-
schens unternommen.

Bereits 1966 erstellte Leeson] ein lineares invariantes Modell zur Beschreibung des
Phasenrauschens. Dieses Modell bericksichtigt verschiede Ein usse auf das Phasen-
rauschen. Weitere Wissenschattler verfeinerten dieses Mell, [?, ?, ?]. Jedoch ist das
Leeson-Phasenrauschmodell oftmals als ausreichend zu sehund noch sehr Ubersicht-
lich, [?]. Demnach gilt:

" ( ) #

| [
2F KT 1+ I'o 1+ I 13

L( ')=101lo —_— - -
H 9 200 | 1]

mit  (5.37)

L( !): Einseitenbandrauschleistung, normiert aufPsg fiir 1 Hz Bandbreite

Psig : Signalleistung des Oszillators ! o: Mittenfrequenz des Oszillators
I 1 Kreisfrequenzabweichung von g F: Rauschzahl des Verstéarkers
T: Temperatur k: Boltzmann-Konstante
! 1=t 3: Eckfrequenz desl=f -Rauschens Q. : belastete Gute des Resonators

Das zugehorige Rauschspektrum ist im Bild 5.28 dargestellt
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Bild 5.28: Phasenrauschen eines Oszillators nach dem Modell von be¢2p

Ursache fir das starke Seitenbandrauschen ist insbesondeidas bei tiefen Frequenzen
vorhandene 1=f -Rauschen, das durch nichtlineare E ekte am Oszillator hod©igemischt
wird. Bis zur Grenze von ! i3 weist das Seitenbandrauschen einen Gradienten von
-30 dB/Dekade und im weiteren -20 dB/Dekade auf, bis es ins wig§e Rauschen bergeht.

Mit folgenden Veranderungen lasst sich das Phasenrauschesines Oszillators reduzieren:

1. Anhebung der AusgangsleistungPsjq . Da das thermische Rauschen x ist, kann
2kT=Psig optimiert werden, [?].

2. Anhebung der belasteten Resonatorgiite), .

3. Reduktion der RauschzahlF, [?], was aber nicht so e zient ist, [ ?].

4. Halbleiter mit geringer 1=f -Eckfrequenz wahlen. Hier wahlt man SiGe.

Im [29] wurde im Verstarkerkapitel gezeigt, wie man dasl1=f-Rauschen bereits Schal-
tungstechnik gut reduzieren kann und somit das Phasenrausen um rund 6 dB reduziert.

Moéchte man Oszillatoren miteinander vergleichen, so fihrtman einen Leistungsfaktor
(fur das Phasenrauschen) als so genannten FOM-Wert (englFigure of Merit) ein:
" #

I ?Pyco Ve

(5.38)

Dieser FOM-Wert korrigiert die Ausgangsleistung und die rdative Bandbreite des VCOs.

Pvco beschreibt die vom Oszillator aufgenommene Leistung in mMWF TR steht fur Fre-
quency Tuning Range und wird in Prozent angegeben. BeiV, handelt es sich um die
Tuningspannungsbereich in Volt.

Internationale Bestwerte fir VCO's liegen bei -185 dBc bis 200 dBc.
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Kapitel 6

Detektoren und Mischer

6.1 Detektoren

6.2 Das Uberlagerungs- bzw. Heterodynprinzip

Mit einem Detektor kann man die Leistung eines HF-Signals emitteln. In modernen
Kommunikationsverfahren werden jedoch die Hochfrequenzgnale direkt in den unteren
Frequenzbereich um gesetzt. Bei dieser Umsetzung bleibt diAmplituden- und die Pha-
seninformation erhalten. Es gibt drei Wege zur Detektion deser vektoriellen HF-Signale:

1.: Das Uberlagerungs- bzw. Heterodynprinzip
2.: Das Homodynprinzip

3.: Das Sechtorprinzip

Bild 6.1: Aufbau einer Heterodynstufe als Empféanger
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Das Bild 6.1 stellt einen heterodynen Empfanger dar, der dag&\ntennensignal mit der Fre-
quenzfs einem Mischer zufuhrt, welcher durch das Signal mit der Fregenzf, gepumpt
wird und am Ausgang ein Signal mit der ZF-Frequenzf; herausgibt, das die Amplituden-
und die Phaseninformation des HF-Signals mit der FrequenZ ¢ enthalt.

Die Heterodyn- und die Homodynstufe lassen sich auch als Sdar einsetzen. Diese beiden
Prinzipien zur Frequenzumsetzung basieren auf Schaltungemit Mischern.

Das Sechtorprinzip weist nur Koppler und Detektoren auf und ist nur als Empfanger
einsetzbar.

In der Verbreitung gibt es eine klare Abstufung: Heterodyngystem sehr hdu g, Homodyn-
stufen wenig, Sechtorempfanger sehr selten.

6.3 Grundlagen der Frequenzumsetzung mit Mischern

Abbildung 6.2 zeigt den Aufbau einer Heterodynstufe mit Detektorempfanger mit der
Signalfrequenzfs = fur, der Lokaloszillatorfrequenz f o und der Zwischenfrequenz

fZF-

fS fZF D fZF
o

e Gleichspg.

~ HF-Leistung
Bild 6.2: Aufbau einer Heterodynstufe mit Detektorempfanger (nfig = f g )
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Folgende Eigenschaften weisen Empfanger mit Mischern auf:

Es erfolgt die Umsetzung eines Signals von einen Frequenaziegch in einen anderen.

Sender verschiedener Tragerfrequenz werden in ein Zwisalfeequenzsignal mit einer
festen Tragerfrequenz umgesetzt: oft isf zr fest und fyr = f (fLo).

Die nichtlinearen Eigenschaften von Bauelementen werdenur Mischung benétigt.

Verwendet werden oft so genannte Gilbertmischer fur integierte Schaltungen bis
12 GHz und Schottky-Dioden fur Frequenzen Uber 12 GHz.

Abbildung 6.3 zeigt vereinfachte Mischerschaltung besteénd aus den Spannungsquellen
des Hochfrequenzsignalebls der Signalfrequenzfs und des PumpsignalesJ o mit der
Lokaloszillatorfrequenzf o sowie einem nichtlinearen, resistiven Bauelement D.

Strom-, Spannungscharakteristik des Mischerelements al$aylorreihe, wie bereits mehr-
fach eingefihrt:

ip = C+ CUp + CoUp2+ C3Up + cuup?+ ::: (6.1)



6.3 Grundlagen der Frequenzumsetzung mit Mischern 159

u /D

Bild 6.3: Prinzipdarstellung einer Heterodynstufe zur Auf- oder Attsmischung

beider Spannungsquellen lassen sich als totale Quellenspaung zusammenfassen:

Allgemein: up = U cos( o t)+ Us cos( st) ; (6.2)
als Abwartsmischer: Up = Uo cos( Lo t)+ Uyr cos( ur t) ; (6.3)
als Aufwartsmischer: Up = Uo cos( Lo t)+ Uze cos( z¢ t) : (6.4)

Die sich ergebenen Spektralanteile fir einen Mischer, beiain alle Koe zienten bis ¢4
bertcksichtigt werden missen, sind im Bild 6.4 fir den Fall @er Aufwartsmischung illu-
striert.
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Bild 6.4: Praxisrelevante Spektralanteile eines allgemeinen Misatesses fir die Aufwarts-
mischung s = fzr)

Theoretisch und bei sehr groyen Signalpegeln treten fir eien Mischer, bei dem alle Koef-
zienten bis ¢4 beriicksichtigt werden missen, weitere Spektrallinien ayfwie im Bild 6.5
gezeigt.

Das Hochfrequenzsignaf - (engl. radio frequency,f s ) und das Zwischenfrequenzsignal
fzr (engl. intermedian frequency,fi oderf;) setzt sich beim Grundwellenmischer tber

fzr =flo fur bzw. fur =flo fzr (6.5)

oder bei Mischung mit n-ten Oberwelle, Uber

fzr = nfo fuE bzw. fyr nflo fze (66)
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Bild 6.5: Spektralanteile eines allgemeinen Mischprozesses begrho8ignalpegel fir die
Aufwartsmischung f(s = fz¢ )

zusammen. Dieser Betrieb mit starkem Lokaloszillator- undschwachen Nutzsignal ist der
Normalbetrieb.

Fir einen Abwartsmischer ergeben sich im Zwischenfrequebereich Strome, die propor-
tional zur Empfangsspannung sind:

|z ¢, Us far fZF = f|_o fs X (67)
Iz cz Us far fz|: =2 f|_o fs ) (68)
usw. : (6.9)
Diese Anteile werden im Bild 6.6 illustriert.
5B B
“ “ [ 4
Ip g+ I o+
b S« 9 SR S
e H . oG RS
! I I R w = i
« —
H W u-(?] ‘(lw H<r S 9
g8 R
o o
0 If #F 4F
f

Bild 6.6: Spektralanteile eines typischen Mischprozesses (beiriged Signalpegel) fur die
Aufwartsmischung f(s = fz¢ )
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Bild 6.7: Aufwartsmischprodukte eines Breitbandsignals

Ubliche Begri e fiir Mischprodukte:

Aufwartsmischung:

Abwartsmischung:

Spiegelfrequenz:

Grundwellenmischung:

Oberwellenmischung:

Gleichlage:
(Regellage)

Kehrlage:

das Eingangssignal liegt in der Zwischefrequenz:
fzr = fs

das Eingangssignal liegt im Hochfrequerbereich:
fhe = fs

eine 2. Signalfrequenz, die ein meist umginschtes Mischpro-
dukt der gleichen Ordnung liefert, wie die gewiinschte 1. Sig
nalfrequenz

Mischung mit dem Grundwellensignaldes Lokaloszillators:
fur = flo fzr bzw. fzp = flo  fur

Mischung mit einer hoheren Harmonideen des Lokaloszillators:
fure = nfo  fze bzw. fzrp = nfilo  fhe

das HF-Frequenzspektrum ist gegeniiber dem ZBpektrum
auf der Frequenzachse verschoben
fue >f o 5 fspiegel <f Lo

das HF-Frequenzspektrum ist gegentber dem ZF-$k-
trum auf der Frequenzachse verschoben und gespiegelt

fur <flo ; Tfspiege >f Lo

Die Gleich- und Kehrlagemischprodukte und weitere Beispite sind im Bild 6.8 dargestellt.

In der Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik sind folgendeBauelemente fir diskrete
Aufbauten als Mischer gebrauchlich;

1.. f< 10GHz: Bipolar- und Felde ekttransistoren

2.: f> 10GHz: Schottky-Dioden



162 Detektoren und Mischer
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Bild 6.8: Darstellung der Mischprozesse a) Aufwartsmischung incbleige  b) Aufwarts-
mischung in Kehrlage c¢) Aufwartsmischung mit Spiegelfrequdarstellung  d) Oberwel-

lenmischung in Gleichlage

Fur integrierte Schaltungen werden bis 40 GHz meist Transi®ren eingesetzt. Im einstel-
ligen GHz-Bereich wird bevorzugt der Gilbertmischer eingsetzt.

6.4 Parametrische Rechnung

Die Parametrische Rechnung ist ein allgemeiner Ansatz zur Bschreibung schwach nicht
linearer E ekte. Hier wird diese Rechnung mit Mischerkenngdyen durchgefihrt.

Mischer: Eindeutige Strom-Spannungskennlinid iy = i(u))
Up(t)- Periodisches Groysignal

Uty = Us(r) + Ui Beliebiges Kleinsignal
Us(ry- Kleinsignalanteil im Hochfrequenzbereich

Ui«r)- Kleinsignalanteil im unteren Frequenzbereich (AD- bzw. DA-Wandlerbereich)

Die typische nichtlineare Kennlinie der Diode ist im Bild 6.9 dargestellt.
Die Parametrische Rechnung basiert auf einer abgebrocheneTaylorreihe:

i(Upy + Uy) = i(Up) + & Uty (6.10)
Up(t)

= i(Up(t)) + i(t) (6.11)
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lineare
L

Naherung
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Bild 6.9: Darstellung der Diodenkennlinie mit Arbeitspunkt (AP) ayrfind der Gleichspan-
nungseinstellung und LO-Signal zur Aussteuerung im Misiobgieb

mit:

. di
i) = 9Upw)  Uwm und - g(Upw) = - = gy (6.12)

Up(t)

Vorsicht: Es muss gelten, dass nur das Pumpsignal und nicht as Kleinsignal Ein uss auf
den Kleinsignalleitwert gy des Mischers hat. Mathematisch bedeutet es

dy  Upg aber 8 f( uy) - (6.13)

Far 'p =21, ist gy als Fourierreihe darstellbar.

Beispiel: Gegeben ist folgender nichtlinearer Zusammenhang zwischeStrom und Span-
nung mit a > b:

iy =a ug+b uf, mit Uy =cos(! pt) (6.14)
Der sich ergebene Strom hat fiir drei Frequenzen Fourierkoezienten, die gréyer Null

sind: b b
iy =a cos( pt) + > + > cos(2l pt) (6.15)

Fir g als periodisch veranderter Kleinsignalleitwert gilt:
R .
9(Up(t)) = G, el ot (6.16)
n=1
mit: 1 Z
in!
Gn= 5 OlUp) e I bod(pt) (6.17)
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Da g eine reelle Funktion ist, gilt:
G =G, ; Go : reell : (6.18)

Fur us() als monofrequentes Signal mit der Frequent s ergeben sich fur

isty = Oty Usity (6.19)
nur Signale bei ifo nfsj n=0;1;2 3;::

Durch Kleinsignalnédherung treten keine Oberwellen vonf s auf.
Somit gilt: n=0;1 undim Bereich des APs soll eine lineare Naherung gultig sein

) g =G, e I' v+ Go+ Gy el ol (6.20)

Durch passende Filter treten nur die drei Signale bei den Frguenzen

Die Kleinsignalgroyen lassen sich mit komplexen Zeigern i folgt berechnen:

i(t)=% Isej! st+Ise j! St+|iej! it+|ie it : (6.21)
n ; . : .0
Uiy = % UseJ! st 4+ Ug e sty Ui eJ! it U e it : (6.22)
Aus _ _
iy = Gye Jpts Go+ Gyel' ot Ut (6.23)
folgt
ls=Gp Us+ G1 U da Ps=1i+ 1, (6.24)
und genauso

Hier soll die Gleichlage gewahlt werden:fs > f

IS (£) |

Y

IE, £

1 S

Bild 6.10: Signalspektrum fiir einen Mischprozess in Gleichlage
Diese Ergebnisse fiir die Gleichlage lassen sich als Matrixadstellen:

Us

IS — GO Gl US bZW I S - [G]
. Ui

i ~ G, Go Ui I (6.26)

D.h.: Ein Mischer bewerkstelligt eine lineare Umsetzung va einem Frequenzbereich in
einem anderen. Dabei tritt die Amplitude des Pumpsignales iicht explizit in Erscheinung.
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Fur die Kehrlage gilt fs <f und es ergibt sich:

IS _ GO Gl Us IS —_ US

T G, Go U bzw. o [G] U (6.27)
6.5 Leitwertelemente von Schottky-Dioden
Fir Schottky-Dioden gilt die (nichtlineare) Gleichung:

0 kT
ig=ls eUr 1 mit Ur= "T wobei (6.28)
n: ldealitatsfaktor 1 ... 1.1 k: Boltzmannkonstante

lss: Sattigungsstrom g: Elementarladung

Fur den veranderlichen Kleinsignalleitwert (auch di erentieller Leitwert genannt) einer
Schottky-Diode gilt

di

% = 45 mit Uy = Ug+ Op cosl pt) (6.29)
Up(t)
| Up(t)
ergibt sich Uy = fe Ur : (6.30)
T

Die zugehorigen Leitwerte fur die verschiedenen diskreterrrequenzen lassen sich uber
Gleichung (6.18) wie folgt berechnen:

Yo Z % cos( pt)

Gp = lﬂem 1 elr cos! pt) d(! pt) : (6.31)
Ur 2

Gleichung (6.31) entspricht einer modi zierten Besselfurktion.

Uo
les T 0
G,= 2eUr 3, =2 0 6.32
n U-re n Ur p ( )

) Go > G > G, alle: positiv, reell
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Bild 6.11: Abwartsmischer mit Arbeitspunkteinstellung der Schottkyode
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6.6 Abwartsmischung mit Schottky-Diode

In dem Bild 6.11 gibt es zwei Darstellungen fur einen Abwartsnischer mit einer Schottky-
Diode.

Als Gewinn G bezeichnet man den Betrag der frequenzumsetzenden Ubertgangsfunk-
tion des Mischers (z.B.S5)}). der maximale Gewinn wird durch G,  angebenen.

Noch hau ger beschreibt man einen Mischer tUber die Konversinsverluste:
Konversionsverlust= ( Gewinn) *! bzw. L=G!1?

Nach langerer geschlossener Herleitung ergibt sich (u.aua [6]):

G1 2 1
Gm = — s - (6.33)
Go G2
1+ 1 =L
G§
: Gy dB
Dagilt —<1 ! L =( 8)dB
Go
Der minimale Konversionsverlust lasst sich aus
G > G2 2
_ 0 0
Lmin - G—l + G—% 1 (634)

berechnen.

6.7 Rauschverhalten des Mischers

Die minimale Signalleistung, die an einem Empfanger verarbitet werden kann, wird durch

das Eigenrauschen bestimmt. Die Rauschquellen im Empfangesind thermisches Rau-
schen Schrotrauschen und heraufgemischtes 1/f-RauscheRiir eine méglich groye Emp-
ndlichkeit des Empféangers wir der LNA direkt hinter der Ant enne gesetzt (Kaskaden-
rauschformel), siehe Bild 6.12. Jedoch ist solch ein Empféer emp ndlich gegen andere
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Storquelle, die der LNA in Kompression fahren und somit zu eie ibergroyen Leistung
den Empfanger auyer Betrieb setzen.

Das S/N vom Eingang (Tor 1) zum Ausgang (Tor 2) verschlechtet sich um den Konver-
sionsverlustL. ) F L

Der Mischer kann als ein frequenzumsetzendes Element mit de LO-Oszillator gesehen

werden, Bild 6.12.
® @
fq D for

®

Bild 6.12: Abwartsmischer mit Lokaloszillator als frequenzumsetes Zweitor

222

6.8 Ausfihrungsformen von Mischern

An Mischer werden folgende Bedingungen gestellt:

- Selektion eines gewiinschten Mischproduktes, Unterdriiakng aller anderen Produkte,

- Isolation zwischen den Toren fiir das Hochfrequenz-, Lokalszillator- und Zwischen-
frequenzsignal und

- Hoher dynamischer Bereich: niedriges Rauschen, Linea#t bis zu hohem Signalpegel.

Mischertypen:
Eindiodenmischer: Diese Mischer weisen einen einfachen Aufbau auf.
Bild 6.13 illustriert einen Eindiodenmischer, wie insbesadere im MHz-Bereich appliziert

wird.
Y
fs o ‘
D
~
00— ~

Bild 6.13: Prinzipschaltbild eines Eindiodenmischers fir EmpfangérBandpassen zur Tor-
isolation

Y
~d
Y

fZF

Hier gibt es einen eingeschrankten Frequenzbereich durchellsolation der Tore mit Band-
pass lter.

Im GHz-Bereich setzt man hingegen auch gerne Koppler ein, undie Isolation der bei-
den GHz-Signale zu gewahrleisten. Das Zweitor A im Bild 6.140ll ein Anpassnetzwerk
darstellen.
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Bild 6.14: Prinzipschaltbild eines Eindiodenmischers mit Koppler Zarisolation

Etwas nachteilig an dieser Ldsung ist, dass das LO-Signal umm.B. 10 dB gedampft wird.
Diese hohe LO-Signalleistung bei Isolation mit Richtkoppker muss bereit gestellt werden.

Im Signalpfad ist Dampfung hingegen unerheblich.
Bild 6.15 zeigt die Signale im Zeit- und Frequenzbereich fuden Fall, dass das LO-Signal
die Diode hart schaltet.
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Bild 6.15: Darstellung der Signale an einem Eindiodenmischer im Sbh#ieb: Zeitsignale
fur die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fur die Autaischung
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Gegentaktmischer: Diese weisen einen symmetrischer Aufbau auf. Dieser unterdckt
Mischprodukte und sorgt fir gut isolierte Tore. Die Frequenzumsetzung ist unabhangig

von Schwankungen der LO-Amplitude.

o A °
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fs 3 fro f7r T for
i\
° \AANS °

Bild 6.16: Prinzipschaltbild eines Gegentaktmischers mit Transfator als 180-Koppler

Gegentaktmischer werden bevorzugt im Schaltbetrieb beteben. Oft handelt es sich beim
LO-Signal nur um ein groyes Sinussignal. In der Analyse deri§nale ist jedoch ein recht-
eckférmiges LO-Signal, das die Dioden hart schaltet, vortghaft, Bild 6.17.
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Bild 6.17: Darstellung der Signale an einem Gegentaktmischers im Bobtaieb: Zeitsignale
fur die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fur die Auta@ischung

Im Gegentaktbetrieb tauchen wie beim Leistungsverstarken nur noch ungradzahlige
Oberwellen auf. Die Anzahl der ungewollten Mischsignale réuziert sich dadurch um Fak-

tor 2.
Ganz entscheidend ist aber, dass das LO-Signal in der Praxisehr gut unterdriickt wird.
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Ringmischer: Hierbei handelt es sich um Mischer mit vier im Ring angeordné Dioden.
Dieser verhalt sich weitgehend wie idealer Multiplizieret

us ﬁj@j;m/% wse| 15, OAV/\E/\\//\\/A\/\\/\\/\\/ :
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Bild 6.18: Darstellung der Signale an einem Ringmischers im Schaltblet Zeitsignale fir
die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fur die Aufwéitchung

Es treten nur noch sehr geringe Signale um die Oberwellen ddsO-Signales auf. Hinzu
kommt, dass auf der HF-Seite kaum ZF-Signale und umgekehrt @ftreten.

Weiterhin ist ebenfalls sehr vorteilhaft, dass die gradzaligen Oberwellen vonfs unter-
driickt werden und deren Mischprodukte somit auch nicht im Spektrum zu nden sind.
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6.9 Realisierung von Mischern mit Schottky-Dioden

Als Ubertrager bzw. Koppler werden fiir diskrete Entwicklungen typisch fiir die Frequen-
zenbereiche

-f  4GHz Ferritkerntransformatoren
- f < 4GHz Koppler aus Mikrostreifen-, Koplanar- und Schlitzleitungselementen
eingesetzt.

Abbildung 6.19 zeigt das Blockschaltbild eines typischen Nbcheraufbau fur die planare
Mikrostreifenleitertechnik mit SMD-Komponenten

Ratrace-Koppler Anpassung Tiefpass

Ly Car 1p

Lt Lt D 1
g1 H,y g, 1 0
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° uD2 <
0 777 A, <— <
Ltg s, Ltgg D, l
. TP,

2 I Cur
Bild 6.19: Blockschalthild eines balancierten Mischers mit RatraGappler

Da es sich bei diesem Mischer um eine balancierte bzw. im Geglekt betriebene Aus-
fuhrung handelt, werden Gleichtaktstorer der Spannungsvesorgung oder von auyeren
Einstrahlungen unterdriickt. Der zugehérige Aufbau in Mikr ostreifentechnologie wird im
Bild 6.20 gezeigt.

Bei diesen balancierten Mischer steuert das Gegentaktsigé des Einganges die zwei Di-
oden gleichzeitig durch. Hier wird ein Gleichtaktsignal am ZF-Ausgang erzeugt.

Bei den Gegentaktmischern der Bilder 6.16 und 6.17 werden dibeiden Dioden gegen-
pahsig durchgesteuert. Hier wird ein Gegentaktsignal am ZFAusgang erzeugt.
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Bild 6.20: Aufbau eines balancierten Mischers mit Ratrace-Koppler

Bei Aufbauten im MHz- und im einstelligen GHz-Bereich lass@ sich auch sehr gut die so
genannten dopppelt balancierten Mischer einsetzen, Bild &1.

Ratrace-Koppler Anpassung Tiefpass
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Bild 6.21: Blockschaltbild eines doppelt balancierten Mischers métiace-Koppler

Die zugehdrigen Spannungsverlaufe (fur die Néaherung, dasss sich beim LO-Signal um
ein Rechtecksignal handelt) sind im Bild 6.22 dargestellt.Bei der dargestellten Spannung
uS: handelt es sich um die ZF-Spannung vor dem Tiefpass lter.
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Bild 6.22: Spannungsverlaufe am doppelt balancierten Mischers mird&-Koppler

Im Bild 6.23 ist die Schaltung eines weiteren Gegentaktmidaers dargestellt.
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Bild 6.23: Schaltung eines Gegentaktmischers in symmetrischer hgitechnik

Typische Daten von Diodenmischern:

Die Tabelle 6.1 gibt die typischen Werte eines Eindiodenmishers und die Tabelle 6.2 die
Werte eines Gegentaktmischers wieder.
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Frequenz
Mischparameter 1GHz | 10GHz | 20 GHz
Konversionsverlust [dB] 5 7 10
Rauschzahl F [dB] 6 7 8
LO-Leistung [dBm] 5..10

Tabelle 6.1: Kenndaten von typischen Eindiodenmischern

Frequenz
Mischparameter 1GHz | 10GHz | 20 GHz
Konversionsverlust [dB] 4 6 9
Rauschzahl F [dB] 6 7 8
Isolation LO-Signal 20 20 20
LO-Leistung [dBm] 5..10

Tabelle 6.2: Kenndaten von typischen Gegentaktmischern

6.9.1 Einseitenbandumsetzer und IQ-Modulatoren

Zur Unterdriickung der Spiegelfrequenz werden Einseitenbi@dumsetzer, -mischer, -modu-
latoren bzw. -versetzer eingesetzt.

Einseitenbandumsetzer und die eng verwandten 1Q-Modulateen (auch Vektor-Modula-

toren) basieren auf verschalteten Mischern, die als Multipizierer betrachtet werden. Den
Aufbau eines Einseitenbandversetzers mit zwei Mischern whpassiven Komponenten, die
allesamt bereits detailliert vorgestellt wurden, zeigt das Bild 6.24.
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Bild 6.24: Aufbau eines Einseitenbandversetzers in der Kehrlage

Das Lokaloszillatorsignal
Uo = tcos( ot (6.35)

wird mittels eines 0 /90 -Kopplers in die Anteile u 0, und u_op geteilt und im unteren
Zweig um 90 in der Phase geschoben. Somit gilt fir die beiden um 3dB reduerten
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Signale:

Uoa = Pl—z 0 cos( ot) und Uop = Pl—z 0sin(! ot) : (6.36)

Geht man von dem Sendefall mit einem ZF-Sendesignal der eiathen Form
uzr = Mzr cos( zr t) (6.37)

und den KonversionsverlustenL aus, so ergeben sich nach der Multiplikation die jeweils
zwei teilweise phasenverschobenen Signale mit den Spanrgen:

Oz O Oz O . .
UHEa = —‘E)FE— L cos( ot) cos( zpt) und upypp = —EJFE— L sin(! .ot)sin(! zgt):
(6.38)

Durch die Addition mittels des 0 -Kopplers ergibt sich unter Anwendung der Additions-
theoreme
cos ( ) =cos( )cos()+sin( )sin( ) (6.39)

u
= | .
das Sendesignal: ~ “HF1 > 0L cost ot !zr ) - (6.40)

Das Sendesignal ist in der Amplitude und Phase direkt propotional zum ZF-Signal.
Die Informationen, die gegebenenfalls in einer Modulationder ZF-Amplitude und/oder
der ZF-Phase enthalten sind, bleiben im Hochfrequenzsignades unteren Seitenbandes
(Kehrlage) erhalten. Das obere Seitenband wurde durch dieveei 90 -Phasendrehungen
ausgeldscht. In der Praxis liegt die Unterdriickung des obam Seitenbandes typisch bei
40 dBc.

Eine &hnliche Rechnung lasst sich beim Einseitenbandumseeér auch fir den Empfangsfall
durchfihren.

Einen alternativen Aufbau mit zwei HF-Ausgéngen zeigt das Bld 6.25.

8]
Us uy Uz Upp s
0° ® 0° ° II

3dB X -90° 3dB X -90° for £

0° u; uj 0° Ugro Ugro

ZOE %g |||
3dB |——f f
HF
Oo OO UHFl \|||
l f
- f
fHF

Bild 6.25: Einseitenbandaufwartsmischand = uzg ) mit Gleichlageausgang (HF2) und Kehr-
lageausgang (HF1)
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Die Analyse der Signale des Einseitenbandmischers mit zwélF-Ausgangen gestaltet sich

wie folgt:

Ui

u1°

uz

us

us

UHF 1

UHF 2

5% = 8% cos( st) (6.41)
Usg A _ _ Us .
p—iﬁ_ =2=p=cos( st -2)—p—§sm(!st) (6.42)
up®= —%L% cos( Lo t) (6.43)
k Ui Uz
;Us Uo cos( st) cos( 1o t)
k k
—UsUo cos((l o +!s)t)+ ~UsUo cos(( Lo !s)t) (6.44)
ft {z } o {z
oberes Seitenband unteres Seitenband
kU10U20
;US Ulo sin(! s t) COSG LO t)
k . k .
—~UsUpo sin((! .o +!s)t) —UsUo sin((! .o !s)t) (6.45)
ft (z } 1 z
oberes Seitenband unteres Seitenband
h
=uz+ug% =2= gus Uo cos((lio +!s)t)+cos((! o !s)t)+ (6.46)
i
+sin (' LO+!S)t =2 sin (' LO !S)t =2 = ;USULO COS(G LO !S)t)
I {z }
unteres Seitenband
h
= ujzb :2+u30:§USULO COS(!LO+!S)t =2 +cos (!LO !S)t =2
i
+sin ((' Lo t+ ! S)t) sin ((' LO | S) t) = ;US ULO sin ((' Lo + | S) t) (647)
| {z }

oberes Seitenband

Ein 1Q-Modulator unterscheidet sich im Prinzipaufbau von einem Einseitenbandumsetzer
nur durch den fehlenden Phasenschieber im ZF-Zweig, Bild 6.

Dass das Erscheinungsbild dieses 1Q-Modulators jedoch d#ich anders aussieht, liegt un-
ter anderem daran, dass IQ-Modulatoren komplett in Halbleiertechnik gefertigt werden.
Deshalb ndet man keine groyen verteilten reziproken Koppkr in diesen Schaltungen und
deshalb muss man bei der Handhabung den 1Q-Sendemodulatoom |IQ-Empfanger unter-
scheiden. Mittlerweile sind die Sende- und Empfangseinhtgin wie auch die im kommenden
Abschnitt beschriebene Oszillatortechnik auf einem einzien sogenannten Transceiver-IC
(aus Transmitter und Receiver) integriert.

Die mathematische Beschreibung des IQ-Modulators lauft ahlich zu der des Einseiten-
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Bild 6.26: Aufbau eines 1Q-Modulators fiir den Sendefall in der Gleighbl

bandsenders. Moderne Datenuibertragungs- und Kommunikatinssysteme wie WLAN und
UMTS arbeiten mit einer gleichzeitigen Amplituden- (A ) und Phasenmodulation ( (y)),
die jedoch nur diskrete Werte annehmen kénnen. Als Sendesigl (s(;)) soll das modulierte
und hochgemischte Signal in Gleichlage Ubertragen werden:

St = Awm cos!iot+ ( : (6.48)

Wendet man auf die Gleichung (6.48) erneut die Additionstheoreme an, so kann man das
Sendesignal in einen Anteill ), der zum LO-Signal in Phase ist, und einem AnteilQ),
der exakt um 90 in der Phase zum LO-Signal gedreht ist, unterteilen:

Sy = I(t) COSQ LO t) Q(t) sin (' LO t) mit (649)
l(t) = A(t) Ccos (t) und Q(t) = A(t) sin (t) . (650)

Somit wird der fehlende Phasenschieber im ZF-Zweig im Recler erzeugt. Dadurch, dass
das Q-Signal um -90 zum I-Signal verschoben ist, wird eine Umsetzung in die Glehlage
erreicht.
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Kapitel 7

Phasenregelkreise und
Synthesegeneratoren

Die Anbindung eines Hochfrequenzsignales an einem Quarzakator mit hoher Frequenz-
stabilitdt und geringen Rauschen brachte in den 70er Jahrereinen riesigen Innovations-
sprung fur die Funksysteme. Die zugehorige Schaltung wird la Phasenregelkreis oder
Phasenregelschleife bezeichnet.

Diese Anbindung ist Standard fur fast jeden eingesetzten Qallator bzw. Generator. Hier
handelt es sich bei den zuvor dargestellten (freilaufendenOszillatoren nur um eine Sub-
komponente in der Komponente stabilisierter Oszillator.

Die englische Ubersetzung fiir Phasenregelkreis lautgthase locked loop und deshalb
hat sich die Standardabkiirzung PLL etabliert, die im Weiteren auch hier hau g verwendet
wird.

Eine PLL hat zwei wesentliche Aufgaben:

a. Stabilisierung eines HF-Signales in der Frequenz und

b. Verringerung des Phasenrauschens des HF-Signals.

Beide Maynahmen erfolgen durch die Regelung der Ausgangsijuenz bzw. -phase des
enthaltenen steuerbaren Oszillators. Die Stabilisierungst notwendig, da der Sender und

der Empfanger im gleichen Frequenzband arbeiten missen. Dgeringe Phasenrauschen
ist notwendig damit die Ubertragungsdynamik gewéhrleisté ist.

7.1 Grundlagen der Phasenregelkreise

Die Aufgabe eines Phasenregelkreises besteht darin, das #gangssignal eines in der Fre-
quenz einstellbaren Oszillators (VCO, engl.: voltage contolled oscillator) mit der Frequenz
fy an eine Referenzoszillator mit der stabilisierten Frequen f, anzubinden.
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Das Blockschaltbild einer derartigen Regelschleife ist irder Abbildung 7.1 dargestellt.

Referenz O: 0 | [E::F_
Wr(t) (o) PD : Phasen-
Oy diskriminator

Fs) : Regelfilter

1/N
A 0 / VCO: Voltage Controlled
usgang Oscillator
Wo(t) 1/N: Frequenzteiler

VCO GED

Bild 7.1: Aufbau einer reinen Phasenregelschleife bzw. PLL

Das Ausgangssignal des HF-VCO's mit der Frequent, (bzw. der Kreisfrequenz! ) wird
mittels eines HF-Teilers (1/N) auf eine niedrigere Frequerz geteilt und liegt dann am
Phasendiskriminator (PD) an. Das Signal mit der Kreisfrequenz! ; des Quarz-Referenz-
oszillators (XCO), der sehr phasenrauscharm und temperattstabil ist, wird auf einen
zweiten Eingang des Phasendiskriminators (PD) gegeben. Bser PD liefert das Aus-
gangssignalug(t), sofern die beiden Eingangssignale nicht in Phase liegen.igses Aus-
gangssignalug(t) wird mittels des Filters F(s) geglattet und als Fehlerspanrung ue(t) dem
Steuereingang des HF-VCO's zugeftihrt.

In der Praxis weist der Teiler digital umschaltbare Teilerwerte auf. Im Weiteren wird noch
gezeigt, dass zusatzlich auch ein Frequenzvergleich durgkfihrt wird.

Folgende Kenngréyen sind teils im Bild 7.1 und werden teilsm Folgenden weiter einge-
fuhrt:

v . Phase des abstimmbaren Oszillators
r . Phase des Referenzsignals
e= v r . Fehlerphase
ug(t) : Ausgangsspannung des PD
Ue(t) : Fehlerspannung
N : Teilungsfaktor
Kv : Steilheit des VCO's in &4
Kp : Steilheit des Diskriminators in %
V(s) : \Verstarkung des o enen Regelkreises
H(s) : Ubertragungsfunktion des Regelkreises
s . Komplexe Frequenz 6= +j!)

Die weitere Herleitung beruht auf der Laplace-Transformaion:
2
Y(s)= y(t) et dt ) y(t)=0 fur t< 0 : (7.2)
0

Die Originalfunktion y; stellt gewohnlich eine Zeitfunktion dar. Da die komplexe Vaia-
ble s die Frequenz! enthalt, wird die Bildfunktion Y(s oft auch als Frequenzfunktion
bezeichnet.
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Fur die folgende Herleitung der Phasenregelung soll zunash die Frequenzregelung der
PLL erfolgt sein. D.h., dass die Frequenzen an beiden Eingdyen des PD's Ubereinstim-
men.

Bei Einrastung der Frequenz gilt: f, N f, =0

Das Blockschaltbild 7.1 und die zuvor aufgelisteten Groyeriefern fir den Zeit- und den
Frequenzbereich folgende Zusammenhéange:

Zeitbereich Frequenzbereich
ug(t) = Kg ( o(t)  v(t) Ug(s) = Ka( +(s)  v(s) (7.2)
ue(t) = f(t) ua(t) Ue(s) = F(s) Ua(s) (7.3)
L(t) = d C\I/t(t) - Ky Nue(t) s (s)= Ky [\LIJe(S) (7.4)

Es wurde mit ! (t) zusétzlich eine Gréye am Ausgangs des VCO's fiir den Frequefehler
eingefihrt, der durch eine sich andernde Fehlerspannunge(t) kurzzeitig entsteht.

Es gilt einerseits I(t) fur (t)) = konstant und
andererseits gilt v(t) =0 flr ue(t)=0

Herleitung der Ubertragungsfunktion H (s)

Fur die Berechnung der Fehlerspannung im Frequenzbereichan Gleichung (7.2) in (7.3)
eingesetzt werden:

Ue(s) = F(s) Ka (r(8) v(s) (7.5)

Setzt man diesen Ausdruck der Fehlerspannung (7.5) in der @lichung (7.4) ein, so herhalt
man:

F(s) Ka Ky
v(s) = ==L (s v(s) (7.6)
| 3{ }

mit der Abkiirzung V (s) fiir die Verstarkung des o enen Regelkreises. In dieser Ubéna-
gungsfunktion taucht der Faktor 1=s auf, weil nicht direkt die Phase des VCO's nachge-
stellt wird sondern die Frequenz. Dieses zusatzliche erschwert einen stabilen Betrieb der
Phasenregelschleifen, weil 90Phasenregelreverse bereits verbraucht sind.

Stellt man die Gleichung (7.6) um, so erhalt man die Ubertragingsfunktion des Regel-

kreises:
v(s) _ V()

= =9 = T+ V(

7.7)

7.2 Das Regelverhalten

Die Entwicklung des Regel lters oder zumindestens die Bestnmung der Filterkoe zien-
ten ist ein grundlegendes Problem bei der Implementierungieer PLL in einem System.

Fur die detailliertere analytische Beschreibung wird als énfaches Filter 1. Ordnung ein
Pl-Regler eingesetzt, Bild 7.2.
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R, C
R,
o {1 v
OHOO
! O

O

Bild 7.2: PI-Regler als aktives Regel Iter 1. Ordnung

Die zugehorige Ubertragungsfunktion dieses Filters laute

Ue(s) _ s 2+1
Ua(s) S 1

FOs) = (7.8)

mt =Ry C und =R, C
Das zugehdrige Frequenzverhalten vorr s) ist im Bild 7.3 dargestellt.

log|F'(w) |
T
T
(3]
|
2B (@)
_ 1 «
4
_ T
2

Bild 7.3: Bodediagramm des Filters 1. Ordnung als phasensenkended Gl

Das Minuszeichen inF 4(s) kann durch Vertauschen der Eingange am Phasendiskriminato
eliminiert werden. Im Weiteren soll die mit F(s) = FYs) fortgefahren werden.

Basierend auf der allgemeinen Ubertragungsfunktion der PL

His)= 11/&25) I Kg EV

F(s) (7.9)
ergibt sich fur das verwendete Filter 1. Ordnung die spezidén Verstarkung des o enen
Regelkreises

2 Iy s+!3
Sz

V(s) = bzw: (7.10)
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die spezielle Ubertragungsfunktion des Regelkreises

_ 2 In S+! l%l
H(s) = 2+ v st i2 (7.11)
mit der Dampfungskonstantent
r—
2 Kv Ky 1
== — D P= 1 7.12
;N (yp: p~ 1) (7.12)
und der Regelfrequenz
r—
Kv Kg 1
| = - |
N N . ' Pﬁ ; (7.13)

deren Auslegung in der Praxis mdglichst hoch sein sollte. Inerhalb des Frequenzbereiches
der Regelfrequenz wird das Phasenrauschen des freilaufesrd Oszillators durch die Re-

gelung immens reduziert. Es wird auf den Wert des Phasenrauten des XCOs zusétzlich
des Teilerwertes in dB (N=100 entspricht 20 dB) gesenkt.

Zahlenbeispiel: Die XCO-Frequenz von 10 MHz und der Teilenert N von 100 ergeben eine
HF-Frequenz von 1 GHz. Das XCO-Phasenrauschen von -150 dBriz bei 100 kHz Ab-
stand ergibt fUr dieses Beispiel ein HF-Oszillatorrausche von -130 dBm/Hz bei 100 kHz
Abstand.

Sehr wichtig ist die Stabilitatsuntersuchung von H (s).

Untersuchung: Frequenzsweep mit einer PLL

Eine wichtige Voraussetzung fur den PD ist, dass gelten muss o) < . Details
dazu folgen in der PD-Realisierung.

Ein Frequenzsweep wird durch die Anderung des Teilerwertesingeleitet. Dadurch ergibt
sich aus Gleichung (7.6) die Fehlerphase

1
os) = v(s) r(s) = Vi VO : (7.14)

Fur den Frequenzsweep uber kontinuierliche Anderung des Tkerfaktors gilt am Teiler-

ausgang (z.B. [68]):
!

v(s) = 8_3 (715)
Hier ist die zweifache Ableitung enthalten. Fir einen Frequenzsprung gilt bereits:
Ws) = & = . Fur einen Sweep kommt das Produkt £ hinzu.
Es qilt allgemein fur die Laplace-Transformation:
t|!I1m Yoy = Isl!mos Y (s) : (7.16)

1Das griechische Symbol  steht fiir Zeta.
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Angewandt auf unser Regelungsproblem ergibt sich damit:

dm e = Mg g v (7.17)
= i s* ! .
- a2 12 s+ 12 <l ; (7.18)
| 1
= vz < (7.19)
N

Das Bode-Kriterium fiir eine Regelschleife besagt, dass einUbertragungsfunktion eine
Dampfung (Betrag kleiner 1) aufweisen muss, sofern eine Pls&ndrehung von 180 er-
reicht wird. Die Fehlerphase . beschreibt die Phasendrehung der Ubertragungsfunktion
H (s). Somit darf der Wert  fir ¢ nicht erreicht werden. Folglich darf die maximale An-

derungsfrequenz fur einen Sweep nur den Wert ! max = ! § betragen. Die maximale
Abstimmrate ist somit ! 3 d.h. & .

7.3 Frequenzteiler

Die Frequenzteiler (kurz Teiler) einer PLL sind die High-Speed-Digitalschaltungen und
bzgl. der oberen einsetzbaren Frequenz die Baugruppe, digedPLL begrenzt.

Festteiler haben ein nicht veréanderbares Teilungsverhalis. Hier nden oft Synchronzéh-
ler, die aus den Master-Slave JK-Flip ops gefertigt sind, Einsatz.

Umschaltbare Teiler unterteilen sich in zwei Klassen:

1. Teiler fur Frequenzbereichswechsel,

2. Fraktionale Teiler.

Erstere beinhalten mehrstu ge Festteiler, deren Ausgangge nach Frequenzbereichswahl
zugeschaltet werden. Fraktionale Teiler schalten zwische einen Teilerverhaltnis N und
mindestens einem weiteren Teilerverhaltnis (z.B. N+1) um.Hiermit gelangt man zu Syn-
thesizern mit kleinen Frequenzschritten, wie im Weiteren roch erlautert.

Es ist sehr wichtig zu verstehen, dass die Groye des Teilunfgktor einen sehr groyen
Ein uss auf das Phasenrauschen einer PLL hat. Der VCO kann bstenfalls ein so geringes
Phasenrauschen aufweisen, wie es der ReferenzoszillataathDurch die Frequenzteilung

kommen Anderungen jedoch erstspater beim Phasendiskriminator an. Diese Dampfung
schlagt sich in einem geringeren Phasenrauschen nieder.

Eine Frequenzteilung von N=10 entspricht einer Verschleclerung des Phasenrauschens
um 10dB. N=100 entsprechen 20 dB weniger Ausregelung des Phanrauschens.

Deshalb setzen moderne Phasenregelkreis auf geringe Teilysfaktoren.

7.4 Diskriminatoren

Es gibt zwei Arten von Diskriminatoren in PLLs:



7.4 Diskriminatoren 185

1. Phasendiskriminator (PD) auch Phasendetektor,

2. Phasen-Frequenz-Diskriminator (PFD).

Diese gibt es in analoger und digitaler Schaltungstechnik.

7.4.1 Phasendiskriminatoren

Der Einsatz von reinen Phasendiskriminatoren ist seltenerals der von Phasen-Frequenz-
Diskriminatoren. Jedoch bilden die Phasendiskriminatoren das Herzstiick der PLL und
sind insbesondere fiir das Verstandnis von groyer Bedeutung

Mischer

Ein Mischer ist eine Sonderform. Er ersetzt einen Festteile und weist die PD-Funktion
auf. Vorteilhaft ist, dass im Gegensatz zum Festteiler keinzusatzliches Phasenrauschen
zum XCO hinzu kommt. Nachteilig beim Mischer als PD ist, dassdie Signale bereits mit

90 in Phase sein missen, da ansonsten am falschen Seitenbandnjgcht wird. Mehr
Details ndet man u.a. in [68].

Exclusive-Oder Gatter

Ein einfaches Exclusive-Oder-Gatter kann als Phasendiskminator eingesetzt werden. Es
weist im Gegensatz zum Mischer eine gewiinschte lineare Kehimie auf. Jedoch miissen die
beiden Eingangssignale ein Tastverhaltnis von 50% aufweds, was oft nicht gewahrleistet
werden kann. Weiterhin weist die Fehlerphase wie beim Mischr einen symmetrischen
Verlauf auf. Somit hat ein Exclusive-Oder Gatter den gleicten eingeschankten 90 -
Bereich wie ein Mischer.

RS bzw. JK Flip-Flop

Im Gegensatz zu den beiden zuvor erwahnten Diskriminatoremveist ein ankengesteuertes
RS Flip-Flop (Bild 7.4) ein Eindeutigkeitsbereich Gber 360 auf.

Referenz (S) S Q

VCO/Teiler (V) R

Bild 7.4: RS Flip-Flop als PD

Beim ankengesteuerte RS Flip-Flop wird das AusgangssignbQ mit der steigenden oder
fallenden Flanke gemay der Logik
| Q
SvonO! 1|1
VvonO! 1|0

gesteuert.

Die beiden im Bild 7.5 illustrierten Beispiele zeigen die psitiven Signalanteile der beiden
Eingangssignale S und V. Mit Uberschreiten der Grundlinie stzt die Flankensteuerung
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ein. Ein gleichzeitiges Setzen und Ricksetzen ist somit niit wahrscheinlich. Beim Einsatz
eines JK Master-Slave Flip-Flops gibt es diesen unerlaubte Zustand gar nicht.

S S
‘ t t
)
i - -
Q1 t 0 t
| ] ]
t t

Bild 7.5: Beispiele fur den Einsatz des RS bzw. JK Flip-Flops fur usthredliche Phasenlagen

Das tiefpassge Iterte Signal von Q ist proportional zur Fehlerphase . Aus diesem Signal
kann man sich leicht die im Bild 7.5 abgedruckte Fehlerphasebleiten.
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Im folgenden Bild 7.6 ist die geglattete AusgangsspannundJ, mit dem Spitzenwert Uy,
Uber der Fehlerphase . dargestellt.

Ug!

S

=27 0 27 ®e

Bild 7.6: Mittelwert von Uy Uber der Fehlerphase

Man erkennt den Eindeutigkeitsbereich tiber 360. Durch diesen unsymmetrischen Verlauf
der Kennlinie kann eine PLL mit Mischer sicher auf einem Seiénband einrasten.

7.4.2 Phasenfrequenzdiskriminatoren

In den letzten Jahrzehnt wurden komplexe Digitalschaltung als Phasenfrequenzdiskri-
minatoren (kurz PFD) eingesetzt. Der wichtigste Vertreter dieser Komparatoren ist in

[60] oder [68] erlautert. Dieses IC von Motorola (Typ MC1204}) in ECL-Logic hat einen

Frequenzfangbereich bis 800 MHz.

Aktuell wird zunehmend eine andere, im Bild 7.7 dargestelle Architektur, eingesetzt.

o—— D

0 o

, LT

fr o— Takt fr ,
| fv [1) BERERERE

Reset &

] SN |

fv o—— Take 0
S R I

0 o °

o——D

Bild 7.7: Phasenfrequenzdiskriminator mit D-Flip ops (positive dfikensteuerung) und Lo-
gikausgangssignale

Beide D-Flip ops sind ankengesteuert und weisen einen Rest-Eingang auf.

Urspriinglich verwendete man diese Schaltung mit Tiefpasdtern und der Auswertung
des Di erenzsignales am Ausgang, Bild 7.8.

Diese Schaltungen haben von den Nachteil, dass sie keine lgiante Verstarkung bzw.
Steilheit (K p) haben. Dieser Nachteil tritt nicht mehr auf, wenn man gesclaltete Strom-
quellen mit einem LadungskondensatoiC, einsetzt, Bild 7.9.
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Bild 7.8: PFD mit Tiefpass Itern
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Bild 7.9: PFD mit Ladungspumpe (engl.: charge pump, CP)

Als kleiner Nachteil der Ladungspumpen muss die so genannteFD dead zoneerwahnt
werden. Wenn die PLL nahezu eingerastet ist, dann gibt es nusehr kleine Ausgangssigna-
le, die durch die endlichen Schaltzeiten der Schalter und Téfpasse ekte der Stromquellen
keine Ausgangsspannung mehr erzeugen.
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7.4.3 Auslegung von Schleifen Itern

Der Ausgang einer modernen CP-PLL erzeugt DC-Impulse. Der gitunterschied der Im-
pulsabsténde ist proportional zum Phasenfehler. Dieses gellste Signal kann nicht direkt
zur Steuerung des VCO's verwendet werden. Es muss zuvor duncein Tiefpass lter ge-
glattet werden. Die Auslegung des Filters ist entscheidendir die PLL-Eigenschaften. Das
Filter hat Ein uss auf

Stabilitat, Frequenzreserve, Regelbandbreite, Phasenmschen,
Einrastzeit und Oberwellengeneration.

Aktive Filter haben den Nachteil, dass sie zusatzliches Raschen erzeugen. Insbesondere
fur CP-PLLs sind aktive Filter nicht mehr notwendig.

Die generelle Ubertragungsfunktion fiir ein passives Filte 4. Ordnung lautet:

1+s »
Ao s (I+s 1) (I+s 3) (I+s 4)

F(s) = (720)

Fur drei verschiedene Filterordnungen mit den zugehdrigeiZeitkonstanten sind die Werte
in der Tabelle 7.1 dargestellt.

Die Filter héherer Ordnung haben in der Praxis keine negativen Auswirkungen auf die
Stabilitat oder anderen Gréyen. Diese Filter helfen insbesndere die ungewlinschten Sig-
nale oberhalb der Schleifenbandbreite zu unterdrticken.

7.5 Einschlei ger Regelkreis

Ein sehr einfacher Synthesizer ist im Bild 7.10 dargestellt

Das Ausgangssignal des HF-VCO wird mittels einem HFFesttder (/4) und mit einem
umschaltbaren Teiler (/N) auf eine niedrigere Frequenz geeilt und liegt dann am Phasen-
frequenzdiskriminator an. Das Signal des Quarz-Referenzazillators (XCO), der sehr pha-
senrauscharm und temperaturstabil ist, wird auf einen zweien Eingang des Phasenfre-
quenzdiskriminators gegeben. Dieser PFD liefert ein Ausgagssignal, sofern die beiden
Eingangssignale nicht in Phase liegen oder die Frequenz mit gerastet ist. Dieses Aus-
gangssignal wird mittels des Filters F(s) geglattet und demSteuerungseingang des HF-
VCO's zugefihrt.

Diese Regelschleife weist aufgrund der hohen Teilungsfatten fast keine Verbesserung
des Phasenrauschens auf. Er dient in erster Linie zur prézén Frequenzanbindung. Die
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arameter 2. Filterordnung 3. Filterordnung 4. Filterordnung
PFD O \_’ /\/_M/\/\_’ QVCO PFD O ,\/\/\/ /\/\/\/ O VCO
PFD VCO C R, 2 Cs OHI_I R, R> I_Iow R4 \_!9
o 1= 1 = 1" 1
Filter = - - = = =
I 1 I°
1 Ry C; Ci1=A R; C; Ci=A, R; C; Ci1=A,
2 R:1 G R: C, R, C,
3 0 _Nm Ow _Nm Ow
4 0 0 Rs C4
Ao Ci+GC, Ci+Co+ Cs Ci1+Co+C3+ Cy
Tabelle 7.1: Tabelle zur Auslegung von passiven Schleifeftern
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Referenz VCO
2-3 GHz
% PFD |-»— F(s) 4_@7,_,_
fv
¢ Steuer-
fresr= 500kHz A &Signal
HF-Fest-
N - 4 .
firei12=0.5MHz / / teiler

freinn=
N=1000-1500 0.5-0.75GHz

Bild 7.10: Blockschalthild des einschlei gen Regelkreises

stabilisierte Ausgangsfrequenz des VCO's liegt bei:

=Nges
Die kleinste Schrittweite

f = fref Nfest (hler = 500 kHZ Nfest ) (7.22)

wird von der Ausgangsfrequenz des Referenzsignales und ddfastteiler vorgegeben.

Alternativ lasst sich die kleinste Schrittweite Uber die Bandbreite und die Anzahl der
schaltbaren Teilerwerte berechnen:

fmax fmm _ 1GHZ

f = hier
wa Nmm ( 500

) (7.23)

Jedoch lasst sich nur mit einer hohen Regelfrequenz ! \ plW die Spektralreinheit

vom VCO an die des XCO heranbringen und somit geringes Phaseauschen erzielen.
Im Bild 7.11 wird illustriert, wie die Unterschiede des Phasnrauschens bei niedriger und
hoher Referenzfrequenz sind.

Fir groye Teilungsfaktoren steigt die Rauschleistung N 2.
) Widerspruch: kleine Schrittweite & gutes Phasenrauschen

Abhilfen: 1. Regelschleife mit Mischer
2. Mehrschlei ge Regelschleifen
3. Regelschleifen mit fraktionalen Teilern

7.6 Regelschleife mit Mischer

Gleichbleibende Schrittweiten mit einem kleineren Teilurgsfaktor erhalt man durch Ein-
satz eines zusétzlichen Festoszillators (LO) und eines Mihers, wie im Bild 7.12 darge-
stellt.
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Phasenrauschen
in dBc/Hz |

_50 41
70 |
ool
110 ]

-130 t

| —

-150

e

Nicht dargestellte
Tragerfrequenz

100k
~.

Abstand zur
Tragerfrequenz

10k M

Bild 7.11: Phasenrauschen fur niedrige und hohe Referenzfrequeaz)bl

VCO

( : b fy
E)I?I) > Eﬂ S)
2.0-2.2 GHz
XCO Steuer-
free= 1 i signal
500 kHz ) f,,=1.999 GHz
freiler= 0.5 MHz /N fMis:h - frequenzstabil,
= 2-402 1-201 MHz rauscharm

Bild 7.12: Blockschaltbild einer Regelschleife mit Einseitenbargtther

Die Ausgangsfrequenz liegt nunmehr bei

fv="To + N fre (7.24)

Die Schrittweite betragt weiterhin f ¢ .

Bzgl. des Phasenrauschens weist diese Schaltung sehr gutigénschaften auf. Der gesamte
Schaltungsaufwand einschlieylich des stabilisierten Fegszillators ist jedoch sehr hoch und
deshalb werden solche Mischer nur bei PLLs mit hohen Ausgargfrequenzen eingesetzt.
Weiterhin eignen sich die Regelschleife mit Mischer nur flischmalbandige Anwendungen.

7.7 Mehrschlei ge Regelkreise

Fir Synthesefrequenzen im unteren GHz-Bereich sind die vechachtelten Regelschleifen
die bessere Losung.

Die Grundidee ist die, dass der XCO mit fester Ausgangsfregenz durch einen Referenz-
oszillator mit variabler Ausgangsfrequenz ersetzt wird. Dessen Signal kann durch die
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direkte Signalgeneration Gber einem D/A-Wandler oder aucheiner weiteren klassischen
PLL erzeugt werden.

Wird z.B. der XCO durch eine zweite PLL mit der Ausgangsfrequenz fQ = f4 =
10 20MHz ersetzt, so benotigt man Teiler Gber den Bereich N= 100 200 mit dem
zugehdrigen geringen Rauschen, Bild 7.23 Fur die neue Referenz-PLL wird ein um-

féef f&
@—»—‘ PFD — VCO }—»—H
10-20 MHz

XCO 50 kHz Loy !
mit
Festteiler 1/(200-400) -
10-20 MHz L PFD —» VCO > o)
y 2-3 GHz
A
Notwendige N
Teilerwerte: -
100-150 1/(100 200)’—<7

Bild 7.13: Blockschaltbild eines mehrschlei gen Regelkreises

schaltbarer Teiler mit dem variablen Teilungsfaktor M eingesetzt. Mit 9 = Mf 2, mit

den Bereich M= 200 400und nur f %, =50 kHz folgt
fy, = N M 2 ; (7.25)
f o= f2% : (7.26)

Man erkennt, dass sich die Schrittweite auf ein Zehntel redaieren lies. Weiterhin ist es so,
dass beide Schleifen einen deutlich kleineren Teilerfaktcaufweisen. Dadurch regeln beide
Schleifen schneller, was bedingt, dass das Phasenrausctasr einzelnen Schleifen deutlich
starker reduziert wird. Fir den mehrschlei gen Regelkreisverbessert sich die Bandbreite,
in der das Rauschen reduziert wird.

Jedoch weist das Ausgangssignal nahe dem Trager nur ein ggferbessertes Phasenrau-
schen aufgrund des besseren VCO's in der MHz-Schleife aufa der Praxis hat der HF-
VCO das mit Abstand schlechteste Phasenrauschen.

Schaltungstechnisch ist die Wahl eines DDS (direct digital synthesizers) ein einfacher
Aufbau als Alternative zur gezeigten ersten Regelschleifenit niedriger Referenzfrequenz,

Bild 7.14. Jedoch ist das Phasenrauschen des DDS so schlectiass sich auf diesem Wege
keine rauscharmen Synthesizer herstellen lassen. Daflirdaen sich Frequenzénderungen
im H-Bereich durchfihren.

2Die groyeren Teilerwerte mit dem gréyeren Bereich stellen s icher, dass in allen Kombinationen der

minimale Frequenzschritt fr%f erreicht wird.
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PFD — VCO

0-20 MHz 1 y 2-3 GHz

1/(100-150)

\
o

\

DDS

A

Bild 7.14: Blockschaltbild eines mehrschlei gen Regelkreises mit®D

7.8 Regelschleifen mit fraktionalen Teilern

Mit einem Teiler, der nicht auf ganzzahlige Teilerverhéltnisse begrenzt ist, sondern auch
gebrochene Werte zuldsst, kann die Schrittweite des Synttsézers kleiner als die Vergleichs-
frequenz gemacht werden [23, 60]. Die Berechnung vdr, co nach Gleichung (7.21) bleibt
weiterhin gultig. Das e ektive Teilungsverhéaltnis ist dan n aber nicht mehr nur auf ganz-
zahlige Werte beschrankt, wahrend der WertN nachwievor fest ist. Die nur leicht veran-
derte PLL zeigt das Bild 7.15.

f
@—ri PFD F(s)—»—@M

XCO VCO v

!

A

1/N, 1/ (N+1)
A
4>—¢ Pulsweitenmod. ‘

Bild 7.15: Blockschalthild eines Fractional-N-Synthesizers

Ein gebrochenes Teilerverhdltnis wird durch Umschalten zwschen zwei oder mehreren
ganzzahligen Werten erreicht (sozusagen eine Pulsweiterodulation des Teilerverhaltnis-
ses). Den typischen Verlauf zeigt das Bild 7.16.

! ~k
N+1 - S Mok k=0,1,2...
N
M
1 " e
0 ’ T ’ 27 t

Bild 7.16: Umschaltfolge beim fraktionalen Teiler
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Die GroyeM soll als Teilerfaktorrate eingefihrt werden und gibt an mit welchem Bruchteil
einer PeriodeT der Teiler angesteuert werden kann.

Bei einer Umschaltung zwischen zwei TeilerwerterN; und N, mit den Pulsdauern

k Mk

T, = und Ty = (7.27)
fref fref
betragt der Mittelwert des Teilerverhaltnisses und die kleinste Schrittweite dann

— N(M Kk)+(N+1) k k
N = =N+ — ; 7.28
= S (7.28)

— k
) fv = N fr =(N+ M) f ref ; (7.29)
1 1

f = v fref  bzw. f = T : (7.30)

Die Frequenz des VCO's soll dann auf der mit dem Mittelwert des Teilerverhaltnisses mul-
tiplizierten Vergleichsfrequenz sein. Das Umschalten deSeilerverhaltnisses verursacht ei-
ne Stérphasenmodulation am Phasendiskriminator. Die klaiste Zeiteinheit, in der T, und
T, variieren koénnen, ist Tpys 2k. Die minimale Frequenz der Stdérphasenmodulation
ist also abhangig vonfpys und der geforderten kleinsten Einstellschrittweite N von:

fstor = frus N : (7.32)

Die minimale Frequenz der Phasenstérung durch die Teilerurschaltung entspricht somit
der kleinsten Schrittweite f des Frequenzsynthesizers. Soweit unterscheidet sich das
Fractional-N-Verfahren bezuglich der Stérungen nur wenigvom klassischen Synthesizer
mit festem Teiler.

Versucht man die Stérungen durch ein schmales Schleifen #r zu unterdriicken, so muss
man dieselben Kompromisse eingehen wie im vorhergehendetbgchnitt. Der einzige Vor-
teil lage dann in dem geringeren Vervielfachungsfaktor de®hasenvergleicher- und Refe-
renzrauschens. Da der Verlauf der Stérung vorausberecheabist, kann diese durch Additi-
on einer gegenphasigen Spannung kompensiert werden. DielBgifen Iterbandbreite kann
dann groyer als die kleinste Frequenzschrittweite s gewahlt werden. Damit ist durch digi-
tale Nachbildung des Modulationssignals eine direkte digale Winkelmodulation mdglich.
Die kleine Schrittweite bei geringer Einschwingzeit ermégjcht z.B. auch vorhersagbare
Dopplerverschiebungen exakt nachzusteuern. Die Kompensian der Phasenstdrung durch
die Teilerumschaltung erfordert aber neben der Rechenlogieinen guten D/A-Wandler
zur Erzeugung der Kompensationsspannung. Eine im Hochfragenzbereich nunmehr oft
eingesetzte Weiterentwicklung ist das  -Verfahren, das sich auch in der CD-Audio-
Technik zur Digital-Analog- und Analog-Digital-Wandlung durchgesetzt hat. Aufgrund
der einfachen Integrierbarkeit spielt es bereits in der Hobfrequenztechnik als Digital-
Frequenz-Wandler eine wichtige Rolle.

Verkurzt gilt:

Nachteil: Periodische Umschaltung erzeugt Storlinien
Abhilfe: Pseudo-zufallige Umschaltung der Sigma-Delta-Modulatio



196 Phasenregelkreise und Synthesegeneratoren

7.8.1 -Fractional-N Synthesegenerator

Wie oben ausgefihrt, bringt das Weg ltern der Stérungen werng Vorteile, da die Schleifen-
lterbandbreite kleiner als die Frequenzschrittweite gemacht werden muss, [58]. Das -
Fractional-N-Verfahren verursacht, wie das konventionele Fractional-N-Verfahren, Ne-
benlinien im Abstand der Frequenzschrittweite. Allerdings wird anstatt des gewdhnlichen
Pulsweitenmodulators eben ein  -Modulator eingesetzt, dessen spektrales Energiemaxi-
mum bei hohen Frequenzen liegt.

f

@—rif— PFD F (s)——{(~ )1

XCO VCO vy

Multimodulusteiler

\

A

1/(N, N+1, N+2, ...)

A
4—' Sigmadelta-Mod.

Bild 7.17: Blockschaltbild eines -Fractional-N-Synthesizers

Die Anderungen des Teilerwertes der PLL werden vom  -Modulator gesteuert. Dieser
liefert einen quasizufélligen Datenstrom, dessen arithmischer Mittelwert digital einstell-
bar ist. Weil die Energie spektral nicht gleichverteilt ist, sondern zum gréyten Teil im
hdherfrequenten Bereich liegt, erhalt man tragernah so weig Stérenergie, dass das ana-
loge Rauschen des Phasendiskriminators und der Referenz éiwiegt. Das Schleifen lter
kann also ohne Kompensationsmaynahmen breiter als die Fregnzschrittweite gewahlt
werden. Dieses typische Verhalten zeigt das Bild 7.18.

_80 1
-100 -

Bild 7.18: Festsignal und typisches Phasenrauschen einesFractional-N-Synthesizers

-Modulatoren sind in unterschiedlichen Strukturen realiserbar. Eine interessante Va-
riante ist der MASH-Modulator, wie in [49] beschrieben, wei er ohne ein Rickkoppel-
netzwerk auskommt und deshalb auch keine Stabilitatsprobtme hat.
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7.8.2 Direkte Digitale Modulation

Die kleine Schrittweite eines  -Fractional-N-Synthesizers ermdglicht eine direkte digiale
Frequenz- und Phasenmodulation [23]. Es handelt sich hiessi um einen exakten D/F-
Wandler. Die Vorteile eines direkten digitalen Modulators liegen auf der Hand:

Es ist keine D/A-Wandlung digitaler Modulationsdaten notw endig.
Eine Anderung der Modulationsart und des -hubes ist per Softvare moglich.

Groye Modulationshiibe ohne Verzerrungen sind realisierbra(Nichtlinearitaten der
VCO-Kennlinie haben keinen Ein uss).

Es sind keine analogen Einstellelemente zur Festlegung détubes mehr vorhanden.

Der Modulationshub ist unabhéngig von Bauteiltoleranzen.

Seit langen wird der  -Synthesizer fur die GMSK-Modulation in GSM-Handsets groy
industriell eingesetzt.
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Kapitel 8

Technisch erzeugte Plasmen

In diesem Kapitel werden zunéchst die Grundlagen der Plasmichnik erlautert, dann
typische technische Anwendungen wie die Lichttechnik und Zindkerzen als Stand der
Technik beschrieben und als Hochfrequenzthematik insbesalere auf die so genannten
Mikroplasmen und deren Vorteile in den bekannten techniscen Anwendungen eingegan-
gen.

8.1 Grundlagen technisch erzeugter Plasmen

Aus dem Alltag sind uns die drei Aggregatzustande fest, Usg und gasformig bestens
bekannt. Im Universum be ndet sich jedoch die meiste Materie (Atome, Molekile) im
vierten Aggregatzustand, dem Plasma. Mehr als 99% der sicharen Materie im Univer-
sum be ndet sich im Plasmazustand.

Ausgehend vom Feststo wird eine Materie in den nachsten Aggegatzustand durch Ener-
giezufiihr gebracht. Die verbreiteste Energieform ist die Emperatur. Sehr starkes Aufhei-
zen der Gase fuhrt zur thermischen lonisation. Extrem hoherDruck (wie im Inneren der
Sonne) fuhrt zur Druckionisation. Starke Photoneneinstrahlung bewirkt eine Fotoionisa-
tion. Aber auch jede elektromagnetische Energie tber das gamte Frequenzspektrum von
Gleichstrom bis zur Radioaktivitat ist sehr gut geeignet das Energieniveau einer Materie
zu heben. Auf diese wird sich im Weiteren beschrénkt.

Plasmen entstehen somit in Gasen, denen merklich Energie gefihrt wird. Die dadurch

in der Materie verursachten Stoyprozesse zwischen den Elgknen und den Atomen bzw.

Molekilen generieren neue Ladungstréager. Die verbleibeneAtome oder Molekile sind
nunmehr positiv geladen und werden als lon bezeichnet. Gase denen eine gréyere Anzahl
an lonen enthalten sind, werden als Plasma bezeichnet.

Notwendige lonisationsenergie

Im Folgenden wird die Energie in der Einheit eV angegeben.
Es gilt leV =0:16aJ =0:16 10 8] =0:16aWs.
Die Energie kann zudem in eine Temperatur Uberfiihrt werden md 1 eV entspricht etwa
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11.600K. Um ein Atom zu ionisieren muss ein freies Elektron i@ Stossionisation einlei-
ten. Wenn diese freie Elektron Uber die Energie von mehrerermV verfugt (z.B. 15.8 eV fur
Argon), so ist es fahig diese lonisation einzuleiten. Nachidser erfolgreichen Stossionisati-
on stehen zwei freie Elektronen und ein lon zur Verfigung. Wiere lonisierungsenergien
einiger Elemente sind in der Tabelle 8.2 wiedergegeben.

Fuhrt man keine weitere Energie zu, so wird ein Elektron nachkurzer Zeit wieder rekom-
binieren. Plasmen kénnen nur unter kontinuierlicher Energezufuhr bestehen. Im Plasma
gilt fur die Dichten der ng Neutralteile, der ne Elektronen und der n; lonen der Zusam-
menhang:

No > Ne = N; : (8.1)

Wir wollen im Weiteren immer davon ausgehen, dass die kontinierliche Energiezufuhr
immer durch eine technische, elektromagnetische Anregungollzogen wird.

Temperatur in einem Plasma

Es ist aus der Halbleitertechnik bestens bekannt, dass die @veglichkeit der Elektronen
viel groyer ist als die der Locher (Atome im Kristallgitter, denen ein Elektron fehlt).
Gleiches gilt auch im Verhaltnis zwischen Elektronen und Imen.

Wird ein Gas von der Verdampfungstemperatur aus immer weite erwarmt, so geraten
die Molekile immer mehr in Bewegung. Sie nehmen immer mehr ketische Energie auf
und bewegen sich in allen Richtungen. Wenn die Temperatur sgroy wird, dass die loni-
sationsenergie erreicht wird, geht das Gas in das Plasma (ibe

Bei einem technischen Plasma ndet die Erwdrmung durch eineelektromagnetische An-
regung statt. Selbstredend erwarmen sich die beweglichenl&ktronen in diesem Falle
schneller und einfacher als die lonen. Weiterhin gibt es be2inem technischen Plasma (fur
Driicke Uber 100 mbar) immer einen Randbereich. In diesem Ratbereich erfahren die
lonen eine gerichtete Bewegung auf die Wand, bedingt durch @ ambipolare Feld. Dieses
entsteht beim Einschalten, da die Elektronen deutlich schreller die Wand erreichen als
die trdgen lonen und die Wand somit negativ au aden. Die Randschicht eines Plasmas
ist aufgrund dieser gerichteten Bewegung nahezu stoyfrei.

In einem Plasma kénnen wir die folgenden vier unterschiedthen Temperaturen de nieren:
Elektronen-, lonen-, Neutralgas- und Wandtemperatur.

Massen in einem Plasma

Insbesondere Elektronen werden in technischen Plasmen deh elektromagnetische Felder
beschleunigt. Die Feldstarken sind so hoch, dass man den eglvitischen Massezuwachs
beriicksichtigen muss. Demnach ergibt sich fiir einen Kérpemit der Masse mg im Ruhe-
zustand die groyere Massen bei der Geschwindigkeitv Gber

Mo

m = pﬁiz:(% : (8.2)

Einige Werte eines Elektrons sind in der Tabelle 8.1 abgedreckt.

Fur die wichtigsten Gase und sonstigen Elemente, die in teahischen Plasmen auftreten,
gibt die Tabelle 8.2 die Massen und lonisierungsenergien an

Die Luft ist ein sehr wichtiges Prozessgas. Die Hauptbestadteile der Luft sind Sticksto
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Durchlaufende Spannung|| Elektronengeschwindigkeit | Elektronenmasse

inV in m/s ing
10 188 10° 9:11 10 *®
10° 187 10° 9:12 10 *®
100 165 107 109 10 8
10° 283 10° 288 10 *®

31 10° 297 10° 643 10 *®
1 Lichtgeschwindigkeit 1

Tabelle 8.1: Elektronenmasse in Abhéngigkeit von der Geschwindigkeit

Element Elementensymbol | Elementenmasse| lonisierungsenergien
ing in eV
Helium He 6:64 10 ** 24:6
Neon Ne 335 10 & 21:6
Argon Ar 6:62 10 = 158
Krypton Kr 1:39 10 14:.0
Xenon Xe 2:18 10 22 121
Sticksto N 2:32 10 B 14:5
Sauersto 0] 2:66 10 = 136
Phosphor P 511 10 % 105
Schwefel S 5:32 10 = 10:4
Wassersto H 1:67 10 # 136
Quecksilber Hg 3:33 10 % 10:4

Tabelle 8.2: Atommassen von Gasen und anderen wichtigen Elementen éimieche Plasmen

(in der Form N3) und Sauersto (in der Form O;) mit insgesamt 99:03 % des Gesamtvo-
lumens.

Druckabhéangigkeit von Plasmen

Die lonisationsfahigkeit eines Gases ist extrem druckabhggig. Die mit dem Druck kor-
relierende Teilchendichte bestimmt wesentlich die Eigenshaften eines Plasmas. Deshalb
werden die klassischen technischen Applikationen auch inid beiden KlassenNieder-
druckplasmen und Hochdruckplasmenunterschieden. Typische Teilchendichten fiir Nie-
derdruckplasmen liegen zwischerl®® und 10" cm 3 [21] und fur Hochdruckplasmen zwi-
schen10? und 10?2 cm 3.

Ein typisches Beispiel ist im Bild 8.1 abgedruckt, wobei re4die Anteile der Neutralteilchen
um ein Vielfaches groyer ist.

Das Bild 8.2 zeigt auf, wie stark die Energie eines Elektrongeim Ubergang aus dem Nor-
maldruckbereich (1 bar' 10° Pa) in den Hochdruckbereich trotz gleichbleibender elekti-
scher Anregung abnimmt.

Debye-Lénge
Ein wichtiger Parameter zur Beschreibung eines Plasmas istlie Debye-Lange. Diese be-
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Bild 8.1: Einfaches Modell eines Hoch- und Niederdruckplasmas

schreibt, dass Potentialstorungen innerhalb eines Plasmaexponentiell abfallen, mit der
Debye-Lénge p als Abklingkonstante. Nach einer Lange von etwa7 p ist die Potenti-
alstérung abgeklungen.

Sie lasst sich mit der Boltzmann-Konstantenkg , der elektrischen Feldkonstanten o und
der Elementarladung e als Funktion der Temperatur T und der Elektronendichte ne zu

r
_ oks T
D — neez (83)

berechnen.

Voraussetzung fur diese Gleichungen ist, dass die Elektra@ndichte gleich der lonendichte
nach auyen hin elektrisch neutral verhalt, ist diese Vorausetzung gegeben. Diese Quasi-
neutralitat kann nur innerhalb einer Kugel mit dem Radius p verletzt werden, [21]. Das
Plasma schirmt sich also gegen auyere Storfelder ab.

Plasmafrequenz

Ein weiterer wichtiger Parameter der Plasmaphysik ist die Hasmafrequenz! p . Das An-
legen eines elektrischen Feldes fiihrt zu einer Fluktuatiorder Ladungstrager. Ist die Fre-
quenz dieses elektrischen Feldes hoch genug, kdnnen die éon wegen ihrer relativ groyen
Massentragheit, dem Feld nicht mehr folgen und werden als rbend angenommen. Die
Verschiebung der Elektronen fuihrt nun zu einer Ladungstremung, welche durch die Cou-
lombkraft wieder kompensiert wird und die Elektronen in die entgegengesetzte Richtung
beschleunigt werden. Durch die Tragheit der Elektronen weden diese tber ihre Gleichge-
wichtsposition hinaus beschleunigt und erzeugen wiederurstarke elektrische Felder. Die
Folge ist eine Oszillation (Resonanze ekt) mit

s

Ne €2
| = . 8.4
P e (8.4)

Da in Gleichung (8.4) fast nur Konstanten enthalten sind, I&sst sich dieser Ausdruck zu
lp =564 10' Ph;  bzw. f,=8976 P, (8.5)

vereinfachen, wobei die Elektronendichte icm 2 angegeben wird und die Plasmafrequenz
die Einheit Hz besitzt.



8.1 Grundlagen technisch erzeugter Plasmen 203

Bild 8.2: Typ. Energie eines freien Elektrons im HF-Feld als Funkties Drucks be2:45GHz
undEg=10MVm 1!

Wird das Produkt aus Plasmafrequenz und Debye-Lé&nge gebilet, wie es in [21] gezeigt
wird, so erhélt man das Ergebnis, dass die Ladungen in eineml&ma nur in einem Bereich
verschoben werden, die in der Gréyenordnung der Debye-Laegliegen.

Diese Plasmafrequenz ist fiir die Ausbreitung elektromagréscher Wellen in einem Plas-
ma von groyer Bedeutung. Nur elektromagnetische Wellen mitKreisfrequenzen! > ! p
kénnen sich in einem Plasma ausbreiten. Unterhalb diesecut-o -Frequenz werden die
Wellen vom Plasma re ektiert. Dies hat wiederum zur Folge, dass eine elektromagnetische
Welle mit ! > ! p ihre Energie direkt ins Innere des Plasmas Ubertragt, wahred eine
Welle mit ! <! p die Energie nur auf die Ober ache des Plasmas ubertragt.

Anzumerken ist, dass nur die verlustarmen Niederdruckplasen wie die lonisphare eine
Transmission der elektromagnetischen Strahlung zulassen

Um ein Geflhl fur die Gréyenordnung der Plasmafrequenz zu Hemmen, sind in der
Tabelle 8.3 ein paar Werte aufgefuhrt.

neincm 3 | fp in GHz
1 10° 0:28
1 109 0:89
1 10% 8:97
1 10" 89.76

Tabelle 8.3: PlasmafrequenZ p fir verschiedene Teilchendichten
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Mittlere freie Weglange

Die mittlere freie Weglange (auch als MFP: Mean Free Path bezeichnet), welche sich

durch
1

N streu

berechnen lasst, gibt an, welche Weglange von einem Elektnozurtickgelegt wird, bevor es
im statistischen Mittel mit einem Teilchen zusammenstoyt. Der atomare Wirkungsquer-
schnitt  syey ISt eigentlich schwach temperaturabhéngig, wird hier aberder Einfachheit
halber als konstant angenommen und berechnet sich mit den R#ien der stoyenden Teil-
chen zu:

MEP = mit n = ng+ nj (8.6)

Streu = (r% + r%) ; (8.7)

wobeir; und r, die Radien der stoyenden Spezies (z.B. Argonatont,a, = 158 pm und
Elektron: r, =2:8fm ) sind.
Fur die Berechnungen der mittleren freien Weglénge wird dieTeilchendichte n mit der

Zustandsgleichung idealer Gase 0

T ke T

bestimmt. Hierfur wird ein ideales Gas bei Raumtemperatur orausgesetzt. Werden die
Gleichungen (8.8) und (8.7) in die Gleichung (8.6) eingeset, kann der Zusammenhang

n (8.8)

ke T
MEP = "1 (8.9)
Streu P

aufgestellt werden.

Mit dieser Gleichung lasst sich die mittlere Weglange als Faktion des Drucks berechnen,
hier anhand eines Elektrons in reinem Argongas aufgefiihrt.

nincm 3| pinpal pin bar MEP N M
2141 10 | 1 107 0;001 2:6 10
241 109 | 1 10° 1 2:6 10
1:21 10°* | 5 1P 50 52 10
4:83 1071 | 2 107 200 1:3 10

o o O

Tabelle 8.4: Mittlere freie Weglange eines Elektrons in Argn und Argondichte fiir diverse
Driicke bei Raumtemperatur und 2.5 GHz

Anhand der Gleichung (8.9) und der Tabelle 8.4 wird deutlich dass die mittlere freie
Wegléange umgekehrt proportional zum Druck ist. Diese Andeung der MFP fiihrt zu dem
Problem, dass bei zu hohem Druck nicht geniigend Energie vork-Feld aufgenommen
werden kann, bevor die Elektronen im statistischen Mittel wieder mit Neutralteilchen zu-
sammenstoyen. Im Umkehrschluss darf der Druck aber auch niit zu niedrig sein, sonst
nden zu wenige Zusammenstdye statt, um einen e ektiven Enegieaustausch zu gewahr-
leisten.

Bei Hochdruckplasmen ist die Temperatur allerdings weserich hoher, als bei Nieder-
druckplasmen. Dies hat eine gréyere ungerichtete Driftbewgung der Teilchen zur Folge,
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die wiederum fir eine hdhere Energie einzelner Teilchen sgt, da sich die ungerichtete
Drift mit der gerichteten Driftbewegung des E-Feldes konstruktiv, aber auch destruktiv
Uberlagert.

8.2 Niederdruckplasmen

Als Niederdruckplasmen sollen Plasmen bezeichnet werdemulje in Unterdruckbedingun-
gen mittels elektrischen Gleichfeldern oder Wechselfelda bis in den mittleren MHz-
Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fur diese Niederdruckplasmen sind:

Niedrige Teilchendichte der Ladungstrager

Groye mittlere freie Weglange

Stoyprozesse sind selten

Energie von Elektronen und lonen unterschiedlich

Geringe mittlere Temperatur (typ. 300 - 2000 K)

Bei Niederdruckplasmen ist die Teilchendichte der Ladungsager gering, da einerseits
die Neutralteilchendichte ebenfalls gering ist und andereseits die Wahrscheinlichkeit fr
Stossprozesse gering ist.

Somit ist auch der lonisationsgrad eines Gases mit insgesdnm,, Teilchen gering:
ne=n, 106 10 ? (somitgilt n, np).

Typische Driicke in Niederdruckanlage liegen unter 1 mbar, @ mit einer Vakuumpumpe
erzielt werden. Bild 8.3 zeigt eine moderne Anlage fir die Eisatzzwecke.

Folgende Anwendungen von Niederdruckplasmen in der Induste sind bereits Stand der
Technik:

OBERFLACHENREINIGUNG: Die Ober &che der Bauteile wird dur ch den lonenbe-
schuy physikalisch und, je nach Gasart, auch durch chemis@& Reaktionen gereinigt. Die
Verschmutzung wird in die Gasphase umgesetzt und abgesaugt

KUNSTSTOFFAKTIVIERUNG: Die Kunststo ober &chen der Baut  eile werden beispiels-
weise mit Sauersto oder Luft plasmabehandelt. Es bilden sth Radikalstellen, an denen
Lack- oder Klebesysteme gut haften.

OBERFLACHENATZUNG: Die Ober 4che der Bauteile wird mit ein em reaktiven Pro-
zessgas angeatzt. Material wird gezielt abgetragen, in diGasphase umgesetzt und abge-
saugt. Die Ober &che wird vergroyert und ist sehr gut benetdar. Das Atzen dient der
Vorbehandlung vor dem Bedrucken, Verkleben und Lackieren awie dem Aufrauen des
Materials.
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Bild 8.3: Niederdruckplasmaanlage von der Firma Diener electronic

OBERFLACHENBESCHICHTUNG: Es wird ein Gas (z.B. Hexamethyl disiloxan) in die
Plasmakammer eingeleitet. Durch Plasmapolymerisatioh werden auf der Ober &dche Schich-
ten abgeschieden.

In solche Anlagen nach Bild 8.3 werden verschiedene stufeys regelbare (oft tiber Pulsbe-
trieb) Generatoren mit unterschiedliche Leistungen eingsetzt. Typische technische Spe-
Zi kationen sind:

Frequenzen Leistungbereiche

40.00 kHz 0-1000 W; 0-1500 W; 0-2500 W
13.56 MHz 0-300 W; 0-600 W; 0-1000 W
2.45 GHz 0-1200 W

Die drei Betriebsfrequenzen haben fir die verschiedenen Avendungen jeweils Vor- und
Nachteile.

Bei der 2.45 GHz-Technik handelt es sich hier wie beim Mikrowllenherd um eine Antenne,
die in den geschlossenen Raum sendet. Erzeugt wird die HF-Ergie ebenfalls durch ein
Magnetron.

Die beiden anderen Frequenzbereiche gehdren zur Klasse depazitiv gekoppelten Plas-
men. Bei tiefen Frequenzen unter 10 kHz wird ein Plasma durchdie Hochspannung im
Bereich der maximalen Spannung zum Glimmen gebracht und eidcht im Bereich des
Nulldurchganges der Spannung. Dieses Léschen (durch Rekdmmation) ndet bei 40 kHz

nicht mehr statt. Das Plasma bleibt stehen. Bei 40 kHz-Geneatoren arbeitet man unter-
halb der Plasmafrequenz.

1Die Polymerisation ist eine chemische Reaktion, bei der Mon omere, meist ungeséttigte organische
Verbindungen, unter Ein uss von Katalysatoren und unter Au 6sung der Mehrfachbindung zu Polymeren
(Molekule mit langen Ketten, bestehend aus miteinander ver bundenen Monomeren) reagieren.
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Erhéht man die Frequenz, so stellt man fest, dass die Zundspaung sinkt. Sicherlich
liegt zumindestens ein Grund dafur im schnellen Spannungsestieg der hochfrequenteren
Energiezufuhr.

Deshalb haben sich Anlage im freien Frequenzband bei 13.56Mk etabliert. Diese arbeiten
oberhalb der Plasmafrequenz. Abhangig von den zwei Zustarah

a) Gas ist nicht ionisiert und b) Gas ist ionisiert

gibt es zwei Aufgaben fir den notwendigen Generator. Einelsts muss dieser zunachst
eine hohe Zindspannung bieten und andererseits muss nach rderfolgten Zindung die
Energie ins Plasma transportiert werden. Beides soll jeddt bei der Festfrequenzfrequenz
von 13.56 MHz vollzogen werden.

Hier muss man die Last (aktiviertes Plasma) als verlustbehétete Kapazitat beschreiben,
deren kapazitiver und ohmerscher Anteil von einer Vielzahivon Faktoren wie Gasauswabhl
und Druckeinstellung abhangt. Um dieser Aufgabe gerecht zwerden, werden oftmals die
Re exionswerte (S;;) des Plasmas gemessen und ein einstellbares Transformatioetz-
werk optimal eingestellt. Hier werden Gber Schrittmotoren verstimmbare Kondensatoren
eingesetzt. Bild 8.4 zeigt das zugehdrige Netzwerk.
C

-

o——>—
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Bild 8.4: -Trafo fur Niederdruckplasmaanlagen bei 13.56 MHz

Eine weitere sehr groye Anwendung von Niederdruckplasmerired die Niederdrucklampen.

8.2.1 Niederdrucklampen

Eine Vielzahl der Lampen arbeiten unter Niederdruckbedingingen mit einer Plasmaent-
ladung. Dazu gehoren die

* Neonréhren und die verwandten Kompaktleuchtsto ampen (E nergiesparlampen),
* Dampfentladungslampen, Natriumdamp ampen,
* Quarzlampe oder auch Quecksilberdamp ampe, Gasentladugsréhren u.v.m..

Im Weiteren soll wegen der groyen Bedeutung auf die Kompak#uchtsto ampe intensiver
eingegangen werden.

Kompaktleuchtsto ampen zahlen als Leuchtsto ampen zu den Quecksilberdamp am-

pen. Zur Verringerung der Abmessungen ist die Gasentladurgréhre nicht gerade, sondern
(mehrfach) u-formig gebogen oder als Wendel ausgefuhrt. Be weitere Verkleinerung und
eine hohere Leuchtdichte wird durch einen erhéhten Innenduck erreicht.

Kompaktleuchtsto ampen haben mit ca. 60Im/W (Lumen/Watt)  eine rund vier- bis
funfmal hohere Lichtausbeute als normale Glihlampen mit 12bis 15Im/W. Sie benétigen
bei gleichem Lichtstrom also 75% bis 80% weniger elektrisehLeistung. Im Lauf der
Lebenszeit nimmt ihre Lichtausbeute jedoch ab.
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Zum Betrieb einer Kompaktleuchtsto ampe, wie auch anderer Gasentladungslampen,
wird heutzutage meist ein elektronisches Vorschaltgerat EVG) eingesetzt. Einige elek-
tronische Vorschaltgerate heizen beim Lampenstart zunacét die Kathoden, indem diese
im Stromkreis in Reihe zu einem PTC-Widerstand liegen. Hat $ch dieser durch Strom uss
erwarmt, wird er hochohmig und gibt die Entladungsstrecke fir das Vorschaltgerat frei,
die Lampe zlindet. Der Druckaufbau, mithin die Verdampfung des Quecksilbers, geschieht
beim Einschalten durch die Vorheizung der Kathoden beziehogsweise durch Heizfaden
(direkt geheizte Kathoden) und nachfolgende Eigenerwdrmuog. Daher erreichen Kom-
paktleuchtsto ampen nicht sofort ihre volle Leuchtkraft.

Die Gasentladungsstrecke selbst arbeitet an einem Resonawandler, dass heiyt die Netz-
wechselspannung wird zunachst gleichgerichtet, um ansdelyend wieder in eine Wechsel-
spannung héherer Frequenz (ca. 45 kHz) verwandelt zu werderie Wechselrichtung er-

folgt mit zwei Schalttransistoren, die Wechselspannung gengt dann tber eine Ferritkern-

Drossel zum Lampenstromkreis.

Die Drossel ist aufgrund der héheren Arbeitsfrequenz sehrlkin, verlustarmer und materi-
alsparend gegenuiber den 50-Hz-Drosseln élterer konventieller Vorschaltgerate (KVG).
Daruiberhinaus fuhrt die héhere Arbeitsfrequenz zu einer htieren E zienz der Lampe
als bei Leuchtsto ampen mit KVG, da zum einen die Gasentladung selbst e ektiver ar-
beitet und zum anderen die Verluste in der Drossel geringerisd. Auyerdem kann das
menschliche Auge die Frequenz von 45 kHz nicht als Flimmern ahrnehmen.

1
Icg []R. . %,7\ T, .

CSt

Glasrohre

Bild 8.5: Schaltplan eines elektronischen Vorschaltgerates (EV@®)dar Umschaltfrequenz
von 45 kHz (alle W-Spulen sind magnetisch gekoppelt)

Im Bild 8.5 ist ein Schaltplan eines solchen EVG$ dargestellt. Nach dem Anschalten
werden UberR; die KondensatorenCy, Cs und Cs; geladen. DaWs zunachst hochohmig
ist, leitet T, kurzzeitig spater. Der Serienschwingkreis mit den Hauptedmenten W, Ls
und Cs und dem ungezlindeten Plasma in der Glasréhre bzwCs; ist geschlossen.

Uber die treibende Induktivitat W, baut sich eine groye Spannung tiber der Glasréhre
auf und das Plasma wird geziindet. Fortan ist es in erster Naheing nur noch als ohm-
scher Widerstand zu sehen. AnWj3 bricht die Basisspannung fir T, zusammen undT;
sperrt. W3 gibt die gespeicherte Energie arC; ab. Zum gleichen Zeitpunkt konnte sich

2Diese Schaltung wird auch als Resonanzwandler bezeichne t.
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die Basisspannung hinterW, aufbauen undT; ist leitend. Der Resonanzkreis erhalt aus
der positiven Gleichspannung, die direkt aus der Netzspammg gleichgerichtet ist, neue
Energie. Das vorlaufende Umschalten mit 45kHz stammt aus da Schwingkreis ausC;

und Ws.

Man erkennt die sehr enge Verwandtschaft zum Klasse D Verst&er mit zwei Transi-
storen. Typische Wirkungsgrade dieser Schaltungen liegehei Giber 90 %. Wichtig in der
Schaltungsoptimierung ist, dassT; und T, niemals gleichzeit 6 nen.

8.3 Hochdruckplasmen

Als Hochdruckplasmen sollen Plasmen bezeichnet werden,&lin Normal- und Hochdruck-
bedingungen mittels elektrischen Gleichfeldern oder Wectelfeldern bis in den mittleren
MHz-Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fur diese Hochdruckplasmen sind:
Hohe Teilchendichte der Ladungstrager
kleine mittlere freie Weglange
Stoyprozesse sind hau g
Energie von Elektronen und lonen eher gleich

Hohe mittlere Temperatur (typ. 5000 K)

Hochdruckplasmen basieren in den technischen Anwendungeauf der Bogenentladung.
Tabelle 8.5 stellt die wichtigsten technischen Anwendunge und die zugehdrigen Driicke
vor,

Tabelle 8.5: Technische Anwendungen fur Hochdruckentladungsplasmen

Anwendung typ. Druck | typ. elektrische
in bar Leistung in W
Zundkerze 100 50
Beamerlampe 220 150
Xenonlampe 40 25/ 35
Schweiytechnik 1 500-5000
Plasmajets/ -strahler 1 200-2000
Hochleistungsschalter 1-10 500-2000

Eine typische Bogenentladung ist im Bild 8.6 dargestellt.

Im Weiteren soll am Beispiel der Ziindkerze (die hauptsachth im Auto Einsatz ndet)
detaillierter auf ein Hochdruckplasma eingegangen werden
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Bild 8.6: Foto einer aktuellen Zundkerze mit Bogenentladungs-Plasm

8.3.1 Klassische Zundkerze

Die Ziindung hat im Otto-Motor folgende Aufgaben und Auswirkungen: 1. Die Zindung
des Benzin-Luftgemisches mittels Zindfunke; 2. Die Zindug beein usst maygeblich
den Verbrennungsvorgang; 3. Auswirkung auf Verbrauch, Engsionsverhalten und Lei-
stung.

Bevor die Ziindung ausgeldst wird, wurde durch die Kompressin mittels des Kolben ein
Druck von typisch 10 bar aufgebaut. Wenn der Bogen Uberschigt und der Zundfunken
steht wachst der Druck auf bis zu 100 bar an. Unter dieser Bedigung soll die Bogenent-
ladung aufrechterhalten bleiben. Die gespeicherte Energiin der Zindspule erlaubt eine
eine Zundfunkendauer (Brenndauer) von typisch 1.5ms.

Bild 8.7: Foto einer aktuellen Ziindkerze
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8.4 Coronaplasmen

Coronaentladungen bzw. -plasmen treten bei Anregungsfragenzen im unteren und den
mittleren MHz-Bereich auf.

Technisch werden diese Plasmen z.T. bei industriellen Nieztdruck- und Atmosphéaren-
druckanlagen zur Ober d&chenbehandlung genutzt. Jingst wid von dem Unternehmen
Borg-Warner auch eine Zundkerze verfolgt.

Ansonsten kennt man dieses Plasma von Dekorationsglaskulye Es bilden sich vereinzelte
leitfahige Pfade aus, die jedoch nicht bis zur Masse durchétagen mussen.

8.5 Mikroplasmen

Als Mikroplasmen sollen Plasmen bezeichnet werden, die in idder-, Normal- und Hoch-
druckbedingungen mittels elektromagnetischen Wechselfdern im oberen MHz- und im
GHz-Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fir diese Mikroplasmen sind:

Relativ hohe Teilchendichte der Ladungstrager (nach Druck
Relativ kleine mittlere freie Weglange

Stoyprozesse sind hau g

Energie von Elektronen und lonen unterschiedlich

Relativ geringe mittlere Temperatur

Mikroplasmen weisen spezielle Spannungstransformatoreauf, die Steuerelektronik hat
eine spezielle Regelung. Mikroplasmen werden mit sehr hoh& zienz fir Start und Be-
trieb Uber das so genannte Bi-Static-Matching erzeugt. Siesind nunmehr konkurrenzfahig
zu vielen Anwendungen mit Bogenentladung und Niederdruckpasma.

8.6 Theorie der dreistu gen Transformation

Das Konzept der nunmehr héu g eingesetzten dreistu gen Transformation (fur die Impe-
danz und der Spannung) wird als Schaltbild in der Abbildung 88 gezeigt.

Sowohl die erste als auch die dritte Transformationsstufe st durch einem sogenannten

-Transformer, [29] realisiert. Doe zweite Stufe beinhalté einen einfachen Spartransfor-
mator. Die gesamte Impedanztransformation verlauft von de SystemimpedanzZ, von
50 uber die Zwischenwerte zur AusgangsimpedanZ o, von typisch 0.5 10° (fir den
Zindfall) bzw. 10-300 (fir den Betriebsfall).

Die detaillierte Herleitung zur Berechnung der Bauelemengéwerte des -Transformers ist
in [29] abgedruckt. Die Induktivitat L, des ersten -Transformers wird Uber

Lt]_ = Rl R2 Ct (810)
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Bild 8.8: Vereinfachte Ersatzschaltung einer dreistu gen Impedanztransformationsschal-
tung zum Zinden und Betreiben eines Mikrowellenplasmas

berechnet. Zu beachten ist, dass in der Umsetzung (Bild. 8)9L; und L> durch einen
einzigen Steg, der gegen Masse geschaltet ist, realisiertrd. R; entspricht der Systemim-
pedanz Zy mit typisch 50 , R, der Ausgangsimpedanz der ersten Transformationsstufe
und C; der Kapazitat zwischen dem 50 -Eingangssteckverbinder und der Shuntindukti-
vitdt L1. Der Kondensator C; wird wie folgt berechnet:

s
1 1=R; ]
C = s R, R (8.11)

Hierbei beschreibt! ¢ die Resonanzfrequenz.

Die Gleichung

1PpP— 1

— 1 t)t= (8.12)
o R3

liefert die Shunt-Kapazitat Cs am Ende der dritten Impedanztransformationsstufe. Bei
dieser stellt

tz3= — (8.13)

das Transformationsverhaltnis dar, wobeiR3 den Eingangswiderstand der dritten Stufe
angibt und R4 dem Ausgangswert (entsprichtZq,: ) wiedergibt.

Die Serieninduktivitat L, wird in der Umsetzung (Bild. 8.9) zusammen mitL s; aufgebaut

und berechnet sich aus

Le = %p 1 O=tR; : (8.14)

Unter Berticksichtigung der beiden einfach zu berechnen Ingktivitdten Lg; und L, des
Spartransformators sind nun in den Gleichungen (8.10) - (814) alle Bauelemente dieser
dreistufugen Impedanztransformation berechnet.

Fig. 8.9 zeigt ein verteiltes Netzwerk in koaxialer Bauweig, das basierend auf der einfachen
Ersatzschaltung und den Gleichungen (8.10) - (8.14) ausgefit wurde.

Die Mikrowellenleistung wird an der linken Seite Uber die 50 Leitung zugefuhrt.
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Bild 8.9: Realisierung des dreistu gen Impedanztransfornators mittels verlustarmer ko-
axialer Bauelemente

Die erste Impedanztransformationsstufe wird durch einen lftspalt fir C; und einen
Masse-StubL 3 fur hergestellt. Der gleiche Masse-Stub und das erste Stuatter folgenden
hochohmigen Koaxialleitung bilden den Spartransformator

Die dritte Transformatorstufe wird durch den zweiten Teil d er hochohmigen Koaxiallei-
tung und der Abschlusskapazitat gegen Masse gebildet.

8.7 Ansteuerelektronik fur Mikrowellenplasmen

Zur Ansteuerung eines Mikrowellenplasmas mit den zuvor vogestellten Impedanztrans-
formationsnetzwerke bedarf es speziellen Mikrowellengenatoren.

Diese Mikrowellenquellen erzeugen die notwendigen Leistigen im Frequenzbereich von
von 2.40 GHz his 2.48 GHz. Zur Unterstiitzung der Ziindung und @s Betriebmodes (opti-
male Leistungseinspeisung ins erzeugte Plasma) missen skeGeneratoren zusatzlich fur
Re ektionsfaktoren der Plasmaquelle messen kénnen.

In der Fig.8.10 ist ein Generator dargestellt, der von einerPC-gesteuerten Matlab-
Software gesteuert wird und u.a. die sklarenS;;-Werte Uber der Zeit darstellen kann.

Dieser Generator beinhaltet einen skalaren Netzwerkanalyator fur die sogenannte Hot-
S-Parametermessung.

Altere Steuergerate beinhalteten:

- einen Mikrocontroller zum Ablaufsteuerung und Auswertung,

- einen D/A Wandler zur Erzeugung der Steuerspannung,

- einen VCO zur Erzeugung des HF-Signals,

- ein elektronisch schaltbares Dampfungsglied zur Leistugssteuerung,

- eine Verstarkerkette und

- mindestens einen Koppler und einen Detektor zur Messung dee ektierten Leistung.
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Bild 8.10: 200 W Generator mittels PC-Steuerung und -Auswetung unter Matlab

Ein zugehdriges Blockschaltbild ist in Bild 8.11 dargestdlt.

>ﬂ

Vorverstarker Leistungs- Isolator 25dB-

39dB verstarker Koppler
50w

Bild 8.11: Darstellung des Blockschaltbildes des Steuergeratesetsittinem Mikroprozessor

Jungst wurde die Steuerelektronik auch als analoger Regelkis aufgebaut. Diese patentier-

te Amplitude-Locked Loop-Schaltung wurde in SMD-Technik getestet und als IC-Design
umgesetzt.

8.7.1 HF-Zindkerze

An der FH Aachen wird seit 2006 intensiv an der Mikrowellenpasma-Zindkerze (die als
HF-Zundkerze eingefihrt wurde) und der zugehérigen Anstearelektronik im Frequenz-
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bereich um 2.45 GHz geforscht.

Von einer Zindkerze mit Mikroplasma erwartet man sich vieleVorteile:
1.: Der Einspritzstrahl kann an die Elektrode gefihrt werden;

2.. Die Zunddauer kann variabel eingestellt werden;

3.: Es kann kontrolliert werden ob tatsachlich eine Zindungerfolgte;
4.: Eine moglichst lebenslange Haltbarkeit;

5.: Einen hohen Wirkungsgrad des gesamten Zindsystems.

Bereits 2006 wurden in einer ersten Diplomarbeit recht beddtlich Resultate mit einem
neuartigen Transformationsnetzwerk, das sich in der Ziindkrze be ndet, erzielt, Bild 8.12.

ca.
600W

Bild 8.12: Foto der ersten HF-Zundkerze mit verschiedenen Ansteigtagen

Der Innenaufbau und die Zunahme der Feldstarke ist sehr gutm Bild 8.13 zu erkennen.

Mittlerweile wurden viele technologische Schritte erziel, damit aus den ersten Anschau-
ungsbeispielen (s. Bild 8.12 ohne Durchisolation) im Motoreinsetzbare Ziindkerzen wur-
den. Diese neuen HF-Zundkerzen haben ihre Funktionalitat lereits in ersten Motorlaufe
bewiesen.
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Bild 8.13: Feldsimulation der ersten HF-Zindkerze

8.7.2 Lampentechnik

Die vorgestellte Technik mit den Impadanztransformatorenkann auch sehr vorteilhaft zur
Entwicklung neuartiger preiswerter Plasmalampen eingest werden.

Fig. 8.14 zeigt eine einseitig angesteuerte Beamerlampe deeistungsklasse von 120 W, die
sich u.a. dimmen lasst. Diese Beamerlampe mit de handelstibhen Fullung (hauptséchlich

Bild 8.14: Neuartige 120 W Beamerlampe mit nur einseitiger Asteuerung, betrieben Uber
ein 2.45 GHz-Generator

Argon und Quecksilber) erreicht im Betrieb einen Innendrudk von 220 bar. Messungen
dieser neuen Lampe zeigen zum Stand der Technik:

- deutlich schnelleres Startverhalten,
- beste Neustarteigenschaften im heiyen Zustand,
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- bessere Leuchtdichte und hoherer Lichtanteil im sichtbaen Bereich.

Der groyte Vortell ist jedoch, dass nur eine Elektrode heiy vird und es nur einen einzigen
Punkt mit hochster Strahlungsdichte gibt.

Bei konventionellen Beamerlampen, die auf einer Bogenerdgdung basieren, gibt es zwei
gleichwertige Leuchtpunkte. Fir den Einsatz im Beamer verlessert sich die E zienz um
nahezu Faktor 2.

Weitere Details sind in [25] verd entlicht.

Den inneren Aufbau dieser neuen HF-Beamerlampe zeigt das Bli 8.15.

Bild 8.15: Foto der Innenkomponenten der ersten 2006 gefertigten HfasBerlampe

In einem nur einjahrigen Forschungsprojekt wurde die erstein einer Diplomarbeit ent-
wickelten Lampe optimiert. Die Resultate im Vergleich zu ener Standard-Beamerlampe
sind in der Tabelle 8.16 zusammengefasst.

Bild 8.16: Resultate der HF-Beamerlampe nach dem Jahr der Entwicklung

Bei der Standard treten am Anfang und am Ende der Bogenentladng die hellsten Leucht-
punkte auf. Auf einem dieser beiden Punkte wird die Beamerofik fokussiert. Folglich wird
nur 50 % der Lichtleistung genutzt. Der sehr groye Vorteil dieser HF-Beamerlampe ist,
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dass diese nur einen sehr starken Leuchtpunkt aufweist undosnit der Beamer zusatzlich
einen merklich verbesserten Wirkungsgrad aufweist.

Nach der Beamerlampe starteten an der FH Aachen die Forschugsarbeiten an neuartigen
Niederdrucklampen, insbesondere Energiesparlampen. Akrsten Innivationsschritt konn-

ten unmittelbar Energiesparlampen aufgebaut werden, bei dnen keine Metallelektrode
mehr in das Plasma ragt, (Fig. 8.18). Bereits diese lampe zehnete sich als Schnellstarter-

Bild 8.17: Erster Demonstrator einer elektrodenlosen Niedrdrucklampe, die bei 2.45 GHz
betrieben wird

lampe aus.

Im Zuge der weiteren Forschungsarbeiten entstand auf dieseBasis einen erste quecksil-
berfreie Energiesparlampe, die unter www.3ppbulb vermaktet wird und im Bild 8.18
dargestellt ist.

Bild 8.18: Erste quecksilberfreie Energiesparlampe

8.7.3 Plasmajets

Es gibt nur von zwei Unternehmen Plasmajets bzw. -strahler,die mit einem 2.45 GHz-
Signal betrieben werden. Als erstes brachte das UnternehnmeAurion einen Strahler mit

einer Mikrowelleneingangsleistung von rund 10 W an den Mark Seit 2010 werden vom
Spin-O der FH Aachen (www.hhft.de) verschiedene atmosphéischen Jets eingefihrt, die
bis 200 W und dariiberhinaus einsetzbar sind.
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Einer der ersten Plasmajet, die an der FH Aachen entwickelt wrden, zeigt Bild 8.19 bei
einer einfallenden Mikrowellenleistung von 100 W.

Bild 8.19: Vielfaltig einsetzbarer Plasmajet (hier Prozesgas: Luft, 100 W und breite O -
nung)

Die physikalischen Vorteile der 2.45 GHz-Plasmen (Mikrow#ienplasmen oder Mikroplas-
men) fur die Anwender wurden in vielen Verd entlichungen nachgewiesen. Diese neuen
Jets bieten nunmehr Wissenschaftlern wie auch praktischerAnwendern die Moglichkeit
diese Vorteile fur eine Vielzahl der mdglichen Einsatzgelgiten zu nutzen. Eigenschaften
der Mikrowellen-Plasmastrahler im Kurziberblick:

Atmospharisches 2.45 GHz-Plasma mit Leistungen bis 200 W,
Einsetzbar fur fast alle Gase,

Linien- und Flachenstrahler,

Bestens hand- und robotertauglich (echt, 100 % potentialfei),
Aktivierung / Reinigung von diversen Materialien,

Sehr geringer Energiebedarf,

Wartungs- und verschleiyfrei,

Kleine und handliche Bauform.

Bereits die Bild der HF-Ziindkerze zeigten den groyen Untershied zwischen einem Plasma
das durch eine Bogenentladung entsteht und einem Plasma dagurch einem 2.45 GHz-

Signal erzeugt wird deutlich auf. Bei der neusten Strahlergneration wird die reine Plas-

mageneration an der Elektrodenspitze genutzt. Das Gas wirddurch eine Kaniile geleitet

und zu 100 % durch das Plasma gedruckt. Diese Strahler sind irBild8.20 dargestellt.

Die Tatsache, dass ein Mikroplasma nicht gegen die Masse délgt, birgt viele Vorteile wie
die absolute Potentialfreiheit und wenig Abwéarmeverluste Weiterhin entsteht ein Mikro-
plasma nicht durch den Elektronenaustritt und -eintritt an den Elektroden sondern nur
durch eine kapazitive Ankopplung. Daher werden die Elektralen nicht so stark belastet
wie bei einer Bogenentladung.

Insbesondere fir schwer ionisierbare Prozessgase wie Lut der lonisationsgrad beim
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Bild 8.20: HHF-Plasmajet der PC-Serie mit KanUle

Mikroplasmastrahler viel hdher als bei einem Strahler, demit einer Bogenentladung ar-
beitet, da der Lichtbogen nur einen kleinen Teil des Gases msiert. Wissenschaftliche
Untersuchungen, die bereits an 10 W-Systemen durchgefihrivurden, zeigen die groye
E ektivitat von Mikroplasmen im technischen Einsatz. Von u ns durchgefiihrte Spektro-
skopieuntersuchungen zeigen, dass an den Elektroden keindtkrial ins Plasma austritt.
Aufgrund der geringeren inneren Aufheizung sind alle HHF-FPasmastrahler mit wartungs-
freien Kupferelektrode ausgestattet.

Zusatzlich erlauben die zwei Gasanschlisse (Bild 8.21) denwender viele weitere Mog-
lichkeiten.

Bild 8.21: Schnittbild des Kopfteils des Plasmajets der PCA-Serie Kainile
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Kurzdarstellung: Technologische Anwendungen

Plasmen werden zunehmend in allen Industriebereichen wieugh in der Medizin ange-
wendet. Wichtige Anwendungsgebiete fur kleine Leistunger{unter 100 W):

Aktivierung von Kunststo ober &chen zum Schweiyen, Schmelzen, Lackieren, Bedrucken,
Beschichten, Kleben u. v. w. Bearbeitungsschritten,

Reinigung von diversen Metallober &chen zum Léten, Lackieen, Bedrucken, Beschich-
ten, Kleben, Bonden u. v. w. Bearbeitungsschritten,

Desin zierung und Sterilisation in der Medizintechnik von Instrumenten bis hin zu
Wunden.

Altern von Bauteilen.

Zusatzliche Anwendungsgebiete fir gréyere Leitungen (>10W) sind:

Verlétung von Metallen mit Weich- oder Hartlot,
Schmelzungen von Ober &chen und Bohrung von Léchern,
Beschriftungen von diversen Materialien,

Einbrennung von Lacken,

Zerschneidung von diversen Materialien,

Schweissung von diversen Materialien,

Beschichtung von diversen Materialien.

Die Plasmajets weisen bei 200 W Mikrowellenleistung im Plasastrahl Temperaturen von
Uber 3400°C auf.
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me und Spannungen eines Trans-
formators

Volumen 0;

vektoriell messender Netzwerk-
analysator

Ausbreitungsgeschwindigkeit
Gruppengeschwindigkeit
Leistungsverstarkung
Phasengeschwindigkeit

elektrische bzw. magnetische
Feldenergie

Weite
Reaktanz, Blindwiderstand
Admittanz, Scheinleitwert

Y-Leitwertmatrix von Zweitor-
elementen

Admittanzparameter von Eintor-
und Klemmenelementen

Impedanz, Scheinwiderstand

Wellenwiderstand, Bezugsimpe-
danz (i.d.R. 50 )

Eingangswiderstand oder
-impedanz
Gleichtaktimpedanz

Wellenwiderstand einer Leitung
(i.d.R. 50 )

Gegentaktimpedanz

Z-Widerstandsmatrix von
Zweitorelementen

Impedanzparameter von Eintor-
und Klemmenelementen

Koe zienten mit wechselner Be-
deutung

Dampfungskonstante oder -belag
einer Leitung

Phasenkonstante oder -belag ei-
ner Leitung

komplexe Ausbreitungs- oder Fort-
planzungskonstante einer Leitung

komplexe elektrische Lange
Determinante einer Matrix
Eindringtiefe, Skintiefe

Dirac'sche Deltafunktion als Funk-
tion der Frequenz

Dielektrizitatskonstante

absolute und relative Dielektri-
zitatskonstante

Wirkungsgrad

(spezi sche) Leitfahigkeit
Wellenlange
Permeabilitatskonstante

Beweglichkeit von Elektronen bzw.
Lochern

spezi scher Widerstand, Re e-
xionswert, Selbstkalibriergrosse

spezi sche Leitfahigkeit
Laufzeitvariable
Phase

Kreisfrequenz, Frequenz, normier-
te Frequenz

Feste Kreisfrequenzen
Kreisfrequenz, Frequenz



