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Kapitel 1

Hohlleiter

1.1 Einleitung

Bis 1970 waren die so genannten Hohlleiter die am H&ufigsten eingesetzten Leitersysteme
in der Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik. Alle iiberwiegend militarischen Anwen-
dungen wie auch die Richtfunksysteme verwendeten Hohlleiter. Hohlleiter waren das am
meisten genutzte Leitungssystem im GHz-Bereich. Halbleiterbauteile (insbesondere Di-
oden) hatte man in die Hohlleiter eingesetzt.

Definition: Hohlleiter: Rohrférmige metallische Leitung
mit bestimmter Querschnittsform, innen hohl
oder dielektrisch gefiillt

Hohlleiter leiten - &hnlich wie die Glasfaser das Licht - elektromagnetische Wellen. An-
wendungen finden Hohlleiter hauptséchlich im GHz-Bereich. Hohlleiter unterscheiden sich
in vieler Hinsicht von TEM-Wellenleiter.

TEM-Leiter Hohlleiter
Querschnitts- Mehrfach Einfach
geometrie: zusammenhéngendes zusammenhédngendes
Gebiet Gebiet

- S N
K- oo K— oo

Bild 1.1: Querschnitte eines Mehrleiters (links) und eines Hohlleiters (rechts)
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Heutzutage werden Hohlleiter insbesondere bei Anlagen mit sehr groffen Leistungen - wie
Radaranlagen, Mikrowellendfen - eingesetzt. Im Komsumerbereich findet man Hohlleiter
als Teil der Antennen von Low-Noise-Convertern (LNC oder LNB).

Sehr wichtig ist das Versténdnis fiir Hohlleiter um Stoérer in elektronischen Hochfrequenz-
schaltungen zu finden: Jedes geschirmte Gehéuse entspricht einem Hohlleiter mit je einer
Kurzschlussplatte am Ein- und Ausgang. Diese i.d.R. metallischen Gehéduse weisen Ei-
genresonanzen bei Frequenzen auf, die sich {iber die Wellenldngen n- A/2 (n : ganzzahlige
Zahl) berechnen lassen. In diesen Frequenzbereichen wird die elektromagnetische Energie
iiber den Hohlleitermode in der ganzen Schaltung eingekoppelt. Somit tritt bei einer akti-
ven Schaltung bei diesen Frequenzen oft eine Oszillation iiber diese Riickkopplung (iiber
den Hohlleitermode) auf.

Merkmale der Hohlleiter:

e Kein Hin- und Riickleiter

e Keine Ubertragung von Gleichstrom und -spannung

Technische Realisierungsformen:

e Rechteckhohlleiter (hauptséchlich)
e Rundhohlleiter (z.B. Antennen, Drehkopplungen)

Vorteile: Hohlleiter gegeniiber Koaxialleiter

e Sehr verlustarm (bis verlustlos!)
e Sehr grofe Leistungsvertréglichkeit

e Hochpassverhalten mit starker Filterwirkung
Nachteile: Hohlleiter gegeniiber Koaxialleiter

e Starre Leitungsfithrung
o Teure Herstellkosten
e Bandbegrenzter Einsatz

e Multimoden-Problematik
Anwendung;:

e Sendeanlagen mit grofer Leistung wie Radar oder Richtfunk

e Mikrowellenofen, GHz-Messtechnik, Antennentechnik (hier auch im Konsumerbe-
reich bis 77 GHz)

e 77 GHz-Radar im Automobilbereich (hier auch innerhalb von Platinen)

Bevor auf die Theorie der Hohlleiter eingegangen wird, soll zunéchst eine sehr kurze Zu-
sammenfassung der TEM-Wellenleiter mit den zahlreichen Vertretern 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. Fiir die so genannte “Rechte Handregel“ gilt der einfache Zu-
sammenhang:

Zweidrahtleiter: ,,E dreht nach H*

y—Ebene ‘_71
CERLCTTGETT0hee7s 1o
+ vz* + + AiA ' + vi* 7 L Eﬁ
P L LI | |
| < | < | x-Ebene
Y . (z=0)
HX

LI :

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

In einer Zweidrahtleitung treten zwei transversale Feldkomponenten (hier E,, H,) auf.
Die Ausbreitung dhnelt einer homogenen ebenen Welle (HEW) im freien Raum mit linea-
rer Polarisation.

1.1.2 Feldtheorie fiir Hohlleiter

In zahlreichen Publikationen (z.B. [73, 95]) werden die exakten 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 (A¢ > A, Energietransport)
b.) Dampfungstypen (,,Blinddampfung®, kein Energietransport
aber Energiespeicherung)
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Die Wellenausbreitung findet erst oberhalb einer bestimmten Grenzfrequenz f. (Querab-
messungen > \/2) statt. Aus dieser Abschitzung kann man auch die Gefahr iiber mogliche
Hohlleitermodenausbreitung in Gehausen abschétzen.

Im Folgenden sollen die Felder innerhalb eines rechteckigen Hohlleiters iiber eine grafische
Herleitung eingefiihrt werden.

1.2 Grafische Herleitung der H;y-Welle

1.2.1 Grenzbedingungen am idealen Leiter

Die Grenzbedingungen fiir das elektrische Feld sind im Bild 1.3 visualisiert.

E-Feld: senkrecht 7 x E =0

Bild 1.3: Typisches E-Feld an einer metallischen Oberflache

Es wird (wie auch im Bild 1.4) das 2D-Schnittbild einer ausgedehnten metallischen Ober-
flache gezeigt. In sehr guter Ndherung haben die Feldlinien bei den in der Praxis verwen-
deten metallischen Werkstoffen das gleiche Verhalten.

H-Feld: tangential 7 X H=Jp

Bild 1.4: H-Feldlinien und iiber eine metallischen Oberfliche und zugehdrige Stromdichte J
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1.2.2 Reflexion einer HEW an einer metallischen Platte

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

Einfallende HEW

H X
EI
Y )@/'
v, H, H
Metall- ?
platte le
{ / 7 Z
Ey <]:(—>oo

Bild 1.5: Feldkomponenten und zugehdrige Winkel einer einfallende HEW

Diese einfallende Welle wird total reflektiert. Dabei muss die Randbedingung, dass das
E-Feld Null auf der metallischen Oberflache ist, erfiillt werden. Die zugehérige reflektierte
Welle zeigt das Bild 1.6.

Reflektierte HEW

'y'/r/;l!

/TS& < 7
" n K

H H e

Bild 1.6: Feldkomponenten und zugehdrige Winkel einer reflektierte HEW

Fiir die im geometrischen Nullpunkt dargestellten Feldkomponenten gilt somit:

—E; = EZ , H, =-H! und H.=H! . (1.1)
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1.2.3 Konstruktion der H;p-Welle aus Mehrfachreflexionen

Im Folgenden wird die so genannte Hjp-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. Diese Welle wird reflektiert. Der
mittlere Teil im Bild 1.7 zeigt die reflektierte HEW auf einer metallischen Platte. Uber-
lagert man die beiden Wellen, so ergibt sich ein Bild der Hyo-Welle (unterer Teil im Bild
1.7).

einfallende
Welle /®I-/II/
Ey
/
— —
Tz
reflektierte
‘\‘\H” Welle
5O
Ey By ©
Tz
By Ey
BN ey x-a
\\%\\ \%‘ S X:%
- — .

Bild 1.7: Einfallende und reflektierte Welle sowie deren Uberlagerung zur Konstruktion der
Hio-Welle (Ebene x=a ist spiter Wand des Hobhlleiters)

In der Ebene x=a gilt E=0.
= In dieser Ebene kann eine metallische Wand eingezogen werden!
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Sofern die Implementierung eines Stoffes die elektromagnetischen Felder nicht &ndert, ist
es auch zuldssig. Zwischen diesen beiden Platten breitet sich nunmehr eine Hjo-Welle
aus. Es werden keine Randbedingungen verletzt und somit ist die Feldlésung auch eine
korrekte Losung. Dem Bild 1.7 kann man die Hohlleiterwellenlénge )‘7’1 entnehmen.

1.2.4 Feldbilder der H;p-Welle im Rechteckhohlleiter

Die Hjo-Welle ist die technisch genutzte Welle im Rechteckhohlleiter. Die folgenden Bilder
illustrieren das Feld der Hjp-Welle in verschiedenen Perspektiven.

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

Bei allen Darstellungen sind die elektrischen Feldlinien in rot und die magnetischen Feld-
linie in blau dargestellt. Mit A\, wird die Wellenldnge im Hohlleiter bezeichnet.

| U3 I -

Ebene z=0

3

y
T\ gj

K
)\% )\% — o

z=0

Bild 1.9: Schnittdarstellungen der Hio-Welle im Hohlleiter
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Im Bild 1.10 ist die Hyg-Welle, die mittels einer numerischen Feldsimulation erstellt wurde
(diese werden nichstes Kapitel erliutert), abgebildet.

Die Intensitéten sind geméf den Regenbogenfarben und den Léngen der Pfeile dargestellt.
Somit sind die roten Bereiche die Zonen mit einer grofen Energiedichte.

Bild 1.10: 3D-Darstellung des elektrischen und des magnetischen Feldes der Hig-Welle im
Hohlleiter (hergestellt mittels dem Simulationsprogramm HFSS)

Am rechten Tor erkennt man an den herausstehenden Pfeilen sehr 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 der Hio-Welle im Hohlleiter (aus HFSS)

1.3 Hohlleiterwellenlange

Aus einem vergroferten Bild der Hyg-Welle A, soll die Wellenldnge im Hohlleiter in Ab-
héngigkeit der Geometrie und der Freiraumwellenldnge Ay berechnet werden.

A

H“ X
v Eg;
Vo\\ ® _

Bild 1.12: VergroRerte Hig-Welle zwischen zwei metallischen Platten

Hohlleiter weisen i.d.R. Luft als Fiillung auf und deshalb gilt ¢, = 1 und somit gilt
A= X

Folgende weitere Zusammenhénge lassen sich aus Bild 1.12 entnehmen:

A An/4 A
cos© = ﬁ sowie cot© = ;/2 = ﬁ ) (1.2)
SN v (1.3)
An
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Mit
sin® = /1 — cos? © bzw. sin© =4/1— (%)2 (1.4)
gilt
VR (1.5)
1= (3)°

Somit ist die Hohlleiterwellenléinge grofer als die Freiraumwellenlinge (A, > )g). Ubli-
cherweise ist die Wellenldngen in einem mit Dielektrikum gefiillten Kabel oder auf einem
Substrat kiirzer als die Freiraumwellenlénge ( Agupstrat < Ao )-

Grenzfille

Im Weiteren sollen die zwei Grenzfille fiir die Einfallwinkel © (horizontal und vertikal)
betrachtet werden.

©=0° = Keine Ausbreitung in z-Richtung

O =90° = Ausbreitung wic HEW

Grenzwellenlénge

Es wurde bereits gezeigt, dass gilt: Aj, > Ag. Bei genauer Betrachtung der Gleichung (1.5)
erkennt man, dass bei einer Hohe von a = A\¢/2 die Hohlleiterwellenldnge gegen unendlich
geht. Daher wird die Wellenlénge

)\C = 2a (16)
als Grenzwellenlidnge bezeichnet. Setzt man diesen Zusammenhang in Gleichung (1.5) ein,
so erhélt man fiir die Hohlleiterwellenlédnge:

Ao

= 1_(ﬁ)2 . (1.7)

1.4 Phasen- und Gruppengeschwindigkeit

Im Grundlagenbuch [29] wurde detailliert die Phasenkonstante bzw. der Phasenkoeffizient
eingefiihrt. Es gilt angewandt auf der Hohlleitung;:

2T 2w Ao 2
N . 1.
fu= 2= ( AC) (1.8)

Die Phasenkonstante ist proportional zur Transmissionsphase (~3}So1). Fiir eine verlust-
freie Leitung gilt So; = /4L,

In [29] wird auch die Phasengeschwindigkeit allgemein und in Anwendung fiir TEM-
Leitungen eingefiihrt. Angewandt auf den Hohlleiter gilt:

A .
’Up = _Z = i = fAh = f AO = UO = UO . (19)

At By \/1_ (;\\_g)z \/1_ (%)2 sin ©
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Es gilt Ao > A¢. Setzt man diesen Zusammenhang in Glg. (1.9) ein, so erhilt man das
Resultat, dass die Phasengeschwindigkeit grofer als die Lichtgeschwindigkeit ist: v, > cg.

Ausbreitung der elektromagnetischen Energie

Die elektromagnetischen Energie breitet sich mit der Gruppengeschwindigkeit v, aus.
Dieses wird im Bild 1.13 gezeigt.

xy gt
Vg
ey
Vo

Bild 1.13: Gruppengeschwindigkeit v,

Dem Bild 1.13 kann man den mathematischen Zusammenhang

Ao\ 2
Vg = vpsin® = vy - 1—(—0) (1.10)

entnehmen.

Die Multiplikation von Gruppen- und Phasengeschwindigkeit ergibt das Quadrat der
Lichtgeschwindigkeit:
Vg vy = VE . (1.11)

Frequenzabhéngigkeiten des Hohlleiters

Die zuvor mathematisch beschriebenen Frequenzabhéngigkeiten (auch als Dispersion be-
zeichnet) der Gruppen- und Phasengeschwindigkeit sowie der Hohlleiterwellenldnge sind
im Bild 1.14 dargestellt. Bei der Grenzfrequenz fc setzt der Energietransport ein und
oberhalb von 4 - fo herrschen dhnliche Bedingungen wie im Freiraum.

Das Bild 1.14 zeigt auf, dass der Hohlleiter sehr dispersiv ist. Diese Eigenschaft ist fiir
die Breitbandiibertragungstechnik sehr stérend, kann aber fiir spezielle analoge Signal-
formung hilfreich sein.
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Vg Vp Ay

—-==Vp/ vy
o 7?\11//\@

1 2 3F /f.

Bild 1.14: Frequenzabhiangigkeiten der Gruppen- und Phasengeschwindigkeit sowie der Hohl-
leiterwellenlange (i.d.R. gilt co = vg )

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

Fiir den Feldwellenwiderstand Zp des freien Raumes gilt:

Zr = B =120000 . (1.12)

€0

Der allgemeine Wellenwiderstand im Hohlleiter ist davon abhingig, 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 Ausbreitungsrichtung z.
In diesem Fall gilt:

Ey = _ZFH . Hm und .Em = ZFH Hy mit (113)

Z
A e — (1.14)

2
_ (L
- (%)
E-Typ: Es gibt keine H-Feldkomponente in Ausbreitungsrichtung z.
In diesem Fall gilt:

EQC:ZFEHU und Ey:—ZFE'H;E mit (115)
f 2
Zrpy, = ZF (|1 - (7) (1.16)

Eine Herleitung fiir die Gleichungen findet man in [73] unter dem Stichwort Wellenimpe-
danz und in [95].
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1.6 Awusbreitungskoeffizient und Feldwellenwiderstand
der H;()-Welle iiber der Frequenz

I.d.R. ist der Hohlleiter mit Luft gefiillt und somit gilt €,, = 1. Der Ausbreitungskoeffizient
~p, ldsst sich in einem Dampfungs- und einem Phasenkoeffizienten aufteilen.

Yo = an + jBh (1.17)

Zur Einfithrung des Feldwellenwiderstandes muss ein Integrationsweg im Hohlleiter fest-
gelegt werden. Der {ibliche Integrationsweg ist im Bild 1.15 dargestellt.

V:Integra-
tionsweg

Bild 1.15: Integrationsweg fiir die Hyo-Welle

Dieser Integrationsweg wird in der Praxis in der Feldsimulation bendtigt. Wahlt man einen
anderen Weg, so erhilt man bei der Hohlleiterwelle einen anderen Feldwellenwiderstand.

Fiir Ag > Ao gilt:

Y = ap, d.h. rein reell ZF,,: imagindr

Fir Ay < Ao gilt:

Yh = ap + 70n =~ jOr: nahezu imaginér 7 H,,: nahezu reell

In der Darstellung 1.16 werden die frequenzabhéngigen Grofen fiir die Wellenausbreitung
der Hjp-Welle wiedergegeben.

O(h Bh |ZFH10|

7
oE
f
kapazitiv,

1 2 £/f.

Bild 1.16: Frequenzabhiangiger Ausbreitungskoeffizient und Feldwellenwiderstand der Hyg-
Welle
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1.7 Stromverteilung im Rechteckhohlleiter

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

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

b) Stréme in den Seitenwédnden (Abwicklung: Unterseite und Seitenwénde).

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

Weiterhin werden im Bild 1.17 die Bereiche dargestellt, in denen sich optimal Sonden
implementieren lassen und Auskoppelelemente eingefiigt werden kénnen.

Bereiche fiir Sonden: || Strompfade, gewéhlt da:

e Wenig Feldstorung,

e Wenig Auskopplung.

Bereiche fiir starke Auskopplung: 5’ L Strompfade, gewéahlt da:

e Starkes E-Feld im Auskoppelspalt.

Im Bild 1.18 visualisiert ein Ergebnis einer Feldsimulation die Stromverteilung.
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Y

Bild 1.18: Stromverteilung der Hio-Welle in 3D aus HFSS

1.8 Hohere Moden im Rechteckhohlleiter

In Rechteckhohlleitern sind folgende Moden ausbreitungsfihig
1. H,,,-Wellen (auch TE,,,, genannt)
m: Anzahl der Halbperioden des elektrischen

Querfeldes langs der grofen Innenseite (a)
n:  Anzahl der Halbperioden des E-Feld lings (b)
2. E;p-Wellen (auch TM,,,,, genannt)
m: Anzahl der Halbperioden des magn. Feldes lings (a)
n:  Anzahl der Halbperioden des magn. Feldes ldngs (b)

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

Beispiel der Hyi1-Welle

Das Bild 1.19 zeigt als erstes Beispiel fiir einen héheren Mode das Bild fiir das E- und
H-Feld der Hy;-Welle.
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Bild 1.19: Beispiel des Feldbildes einer Hy;-Welle im x-y-Schnitt

Cut-Off-Frequenzen

Die untere Grenzfrequenzen der Moden im Rechteckhohlleiter sind abhéngig vom Quer-
schnittverhiltnis £, Bild 1.20.

a

Bild 1.20: Verhiltnis der Querschnitte (Standard a = 2 - b)

Fiir die ersten fiinf moglichen Moden sind die unteren Grenzfrequenzen im Rechteckhohl-
leiter im Bild 1.21 dargestellt. Man erkennt, dass flir diesen Hohlleiter ein relativ grofser
Arbeitsbereich, in dem nur der Hip-Mode ausbreitungsfiahig ist, ergibt.

Eip
H01H11
Hip Hyo
L \\V \\V | | fic
0 1 223 3 fq

Arbeitsbereich

Bild 1.21: Untere Grenzfrequenzen der Hy1-Welle und der hoheren Moden im Rechteckhohl-

leiter fiir das Querschnittverhaltnis g = %

Die Grenzwellenldnge der verschiedenen Moden berechnet sich aus:

N = ——2ab (1.18)
VmZE § n2a?

Die sogenannten Cut-Off-Frequenzen der verschiedenen Moden berechnen sich wie folgt:

Semn = c0/2 -/ (m/a)? + (n/b)? . (1.19)
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Die zugehorigen Ausbreitungskoeffizienten erhélt man aus:

2T /\0 2
cmn — 7 -1 . 1.20
7 )\0 (Acmn) ( )

Die Feldwellenwidersténde fiir H-Wellen werden iiber die folgenden Zusammenhénge be-
rechnet:

E E,
ZFHp, = —Fy =" ) (1.21)
x y
Z
Zpm,, = ————b (1.22)

1 ()

Ahnlich lassen sich die Feldwellenwiderstinde fiir E-Wellen berechnen:

Mo \2
Zpp, =Zp-|1— . (1.23)

)\cmn
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1.9 Rundhohlleiter- und Koaxialleitermoden

Der erste ausbreitungsféhige Hohlleitermode (Grundmode) im Rundhohlleiter und im
Koaxialleiter ist der Hi1-Mode.

Als Abschétzung kann die Ausbreitungwellenlédnge iiber den Durchmesser berechnet wer-
den:

2-r:% . (1.24)

Bild 1.22 zeigt die Feldbilder fiir die Hy;-Welle im Rundhohlleiter.

Bild 1.22: Grundwellenmode im Rundhohlleiter: Hi1-Mode
Hohere Moden im Rundhohlleiter

HZl H — l!verlustfrei!
Eop Eq1 Hsy 4 .
S
0 1 2 37 fo.
Arbeitsbereich

Bild 1.23: Cut-Off-Frequenzen der hoheren Moden im Rundhohlleiter

Die zugehorigen Ausbreitungskoeffizienten der Rundhohlleitermoden (hier verlustfrei, d.h.
a = 0) erhdlt mit dem Durchmesser D man aus:

T-D

Imn

(1.25)

)\cmn =

Fiir die H-Moden gelten folgende Werte:
11 = 1.841 To1 = 3.054 o1 = 3.832

Fiir die E-Moden gilt:
o1 — 2405 r11 = 3832
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Verlustfreier Mode Hg;

Bei der Hp;-Welle im Rundhohl- und im Koaxialleiter klingen die elektromagnetischen
Felder zum Rand (metallische Begrenzung) ab. Deshalb werden fast gar keine Strome
(ideal fiir f— oo im Rundhohlleiter) in den metallischen Leitern induziert. Somit weisen
die Leitungen fast keine Verluste auf.

/
/
/
/
/ %
/
/ S
{ 4
g/
I} / /
[ /
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i [ !
! ] |
t 1 > i
H H i
i \
\
\ \
LY
\
\

Bild 1.24: Verlustfreier Mode im Rundhohlleiter
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Fiir die Hy1-Welle im Koaxialleiter gilt folgende Abschétzung

- (Ta + ’f‘i) ~ \o (126)

\
\
\
\
\
\
\
I
|
|
!
!
/
/
/
/

N
.
s,
\
\
™ N,
AN
N
\
N \
\
\
\
\
\
\
\
\
M
i
i
i
!
/
/
!
/
/
/
/
!
% /

Bild 1.25: Hg;-Mode im Koaxialleiter

Als Grundmode der Hohlleiterwelle im Koaxialleiter setzt als erstes der Hi;-Mode ein.
Dessen cutoff-Frequenz wird Innen- und Aufiendurchmesser (d+D) wie folgt abgeschétzt:

1
- : (1.27)

fCHn =~ 7/Did\ —
™ (234) Vi

bezeihungsweise
¢ (1.28)
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1.10 Koaxial-Hohlleiteriibergang

Zur Erregung von Hohlleiterwellen wird oft ein Koaxial-Hohlleiteriibergang eingesetzt.
Typisch erzielbare Anpasswerte dieser verlustarmen Ubergénge liegen bei [S11] < —20dB.
Bild 1.26 zeigt solch einen Ubergang im Schnitt.

50 E-Feld
Koaxial-
leiter

®

P Rechteck-
hohlleiter
N -+ (H,~Welle)
YU . Fory
e

Bild 1.26: Koaxial- Hohlleiteriibergang mit E-Feldbild

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

E Field[¥/m]

8. 918te+0a3
5. B1526+003
2, 8202e+003
1.5859+003
&, g1gte+aaz
5. 0152e+002
2. 8202e+002
1, 5859¢+002
8. 918te+0a1
5.0152e+001
2., 8202e+001
1, 5859+001
8, G18ke+000
5. p1526+
2. 82028+

15859+
&, G18ke

Bild 1.27: 3D-Darstellung eines Koaxial-Hohlleiteriiberganges mit E-Feldbildern
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1.11 Transmissionsresonator

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

XY Plot 1 HFSSDesign &,

Curve Info
— dB(S(1,1))
10.00 — Setup! : Sweep
o — dB(§(1.2))
Setup1 : Sweep

Y1

we 47—
8.09 850 9.00 950 10.00 10.50 11.00 11.34
Freq [GHZ] *

Bild 1.28: Streuparameter eines simulierten Transmissionsresonators

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

Ein Bild des zugehorigen E-Feldes aus dieser Feldsimulation ist in Bild 1.29 dargestellt.
Hier sind die Feldstdrken im Resonator so hoch, dass man die Felder der ein- und ausge-
koppelten Hyg-Welle kaum erkennt.

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

Bild 1.30: 3D-Feldbilddarstellung eines Transmissionsresonators mit H-Feldbildern

1.12 Frequenzbander fiir Rechteckhohlleitungen

Hohlleiter sind in verschiedenen Standards genormt. Die folgende Tabelle zeigt die wich-
tigsten Standards fiir Rechteckhohlleiter, deren Bezeichnungen und die zugehorigen Ab-
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messungen.

Freque
bereic
(GHz)

.95-5
.64-7
.85-8
.05-1
.20-1
10.0-1
12.4-1
15.0-2
18.0-2
21.7-3
25.5-4
33.0-5
40.0-6
50.0-7
75 -
90 -
110 -
140 -
170 -
220 -
260 -
325 -
400 -
500 -
600 -
750 -1

W NP WWwWNNNR~R B~ O

LTT-1.
.12-1.
.70-2.
.20-3.
.60-3.
.22-4.

nz-
h

14
70
60
30
95
90
-85
.05
.20
0.
2.
5.
8.
2.
6.
3.
0.
0.
0.
5.
110
140
170
220
260
325
400
500
600
750
900
100

O O O O O U1 OO O o

Bandbe-
zeichnung

UHF/L
L
LA

=
wn

=2 U2 X IDuLQoreEWnm

S <cox

Bezeichnung
DIN47302
IEC153 EIA
R 9 WR
R 14 WR
R 22 WR
R 26 WR
R 32 WR
R 40 WR
R 48 WR
R 58 WR
R 70 WR
R 84 WR
R 100 WR
R 120 WR
R 140 WR
R 180 WR
R 220 WR
R 260 WR
R 320 WR

WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR
WR

975
650
430
340
284
229
187
159
137
112

R R, R, NDDND WS oo 00

O N U1 © N

Breite a

(mm)

247 .65
165.10
109.22
86.
72.
58.
a7.
40.
34.
28.
22.
19.
15.
12.
10.

N Wb 01N

OO OO OO0, K, -~ N

36
14
17
55
39
85
50
86
05
80
95
67
.64
11
.69
.78
.76
.54

.032
.651
.295
.092
.864
LT11
.559
.483
.381
.305
.254

(Zoll)

9.750
6.500
4.300
3.400
2.840
2.290
1.872
1.590
1.372
1.122
0.900
0.750
0.622
0.510
0.420
0.340
0.
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0

280

.224
.188
.148
.100
.080
.065
.0561
.043
.034
.028
.022
.019
.015
.012
.010

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

breit.

Dieser Tabelle liegt das Hohen-Breiten-Verhéltnis (b/a) von 1:2 zugrunde. Die unteren
empfohlenen Ubertragungsfrequenzen liegen um das 1.26 fache iiber der kritischen unte-
ren Grenzfrequenzen f.. Die oberen Ubertragungsfrequenzen betragen das 1.48 fache der
unteren empfohlenen Ubertragungsfrequenzen. Der mittlere Faktor von 1.86 der oberen
Ubertragungsfrequenzen zur jeweiligen kritischen unteren Grenzfrequenz sichert mono-
modige Ausbreitung (Wert < 2) der Hyo-Welle.
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Kapitel 2

Grundlagen der Feldsimulation

In den letzten Jahrzehnten wurde eine Vielzahl von Softwareldosungen entwickelt, die es
dem Mikrowellentechniker erméglichen elektromagnetische Feldprobleme mit guter Qua-
litdt zu berechnen und somit gute Vorhersagen zu treffen.

Dieses Kapitel stellt zwei Aspekte zur praktischen Berechnung elektromagnetischer Felder
mittels kommerziell verfiigbarer Software dar:

1.: Grundlagen zur Berechnung von Feldern iiber grofse Entfernungen,

2.: Grundlagen zur prézisen numerischen Analyse der elektromagnetischen Felder in
3D-Volumen.

2.1 Freiraumsimulation

Die Simulationssoftware zur Berechnung der elektromagnetischen Felder basiert auf ge-
schlossenen Losungen fiir Antennen und Objekte, die sich im 2D- oder 3D-Fernfeld befin-
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 kubisch geformtes Haus) sowie eine
Sende- und zwei Empfangsantennen und die moglichen Ausbreitungspfade zwischen dem
Sender und den Empféngern.
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!

Direkter Pfad _—~r Empfanger 2

———————————— Reflexion — T

— —1. Beugungspfad —

-------- 2. Beugungspfad —

— —3. Beugungspfad
Transmissionspfad Objekt

Empfanger 1

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

2.1.1 Sender und Empfinger

In diesen Freiraumsimulationen miissen Sender und Empfinger wie folgt dargestellt er-
stellt werden.

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

Der Empfanger wird nur durch die Antenne und ihre Lage definiert.

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

Antennen allgemein:

e i.d.R. linear polarisiert,
e verschiedene Bauformen (= Richtcharakteristik),
e durch Abmessungen bzw. Gewinn definiert,

e Dateieingabe der Richtcharakteristik ist moglich.

Eingesetzte Antennentypen:

e Isotroper Kugelstrahler, Dipole, Aperturantenne,

e Hornstrahler, Patchantennen.
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Am Beispiel des Hertz’schen Dipols soll erlautert werden, was der programmtechnische
Hintergrund in einer Freiraumsimulation ist.

Hertzscher Dipol:

Der Hertz’sche Dipol! (nach Heinrich Hertz benannt) besteht aus zwei kurzen diinnen
Dréhten, die von einer konzentrierten Stromquelle gespeist werden.

Das folgende Bild 2.2 zeigt im Ursprung den Hertz’schen Dipol und die Koordinaten fiir
einen Aufpunkt, fiir den sich das elektromagnetischen Feld aus geschlossenen analytischen
Losungen préazise berechnen lésst.

Z -
Aufpunkt Ur
.<(
/ —
777777777777 %/ /r u‘l’
| .
1 I
e Sy
B N ,
¥: Elevationswinkel
. ¢: Azimuthwinkel

2

X

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

Die Hauptstrahlrichtung (= x-Achse) ist definiert durch die Winkelwerte: ¢ = 0°; 9 = 90°.

Der fiir Empfianger gerne eingesetzte isotrope Kugelstrahler weist fiir alle ¢- und 9-Werte
die gleichen Detektionswerte auf, d.h. er ist richtungsunabhéngig. Ein Dipol strahlt jedoch
nur fiir alle o-Werte mit gleicher Intensitit. Uber die ¥-Winkelwerte ist die Abstrahlung
stark unterschiedlich.

Es ergibt sich exakt fiir ,,Freiraumbedingungen‘:

— j 1 !
Blr,9) —=jZoAleibor 14— 41—~ |sing-a
(r,9) J403x,7€ {{ + jkor * (jkor)2] R
n 2{L+#}cosﬁ Uy} (2.1)
Feor  Gor)? ' |
) o 1]
Aro) =igdie | s -

Die elektromagnetische Welle breitet sich mit der Ausbreitungskonstante vy = jko aus.
In der Antennentechnik wird bevorzugt die Wellenzahl kg = (27) /Ay verwendet.

IMan bezeichnet diese Antenne auch als Elementarstrahler oder -dipol.
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Alle in den Gleichungen (2.1) und (2.2) enthaltenen Informationen werden iiber die zu-
vor dargestellten Punkte in der Software fiir den Sender und den Empfanger sowie den
involvierten Antennen eingegeben. Mittels diesen Gleichungen werden die Felder der auf
das Objekt einfallenden Wellen und fiir den direkten Pfad von Bild 2.1 berechnet!

2.1.2 Reflexion an Objekten

Gegeben ist das elektrische Feld auf einer rechteckigen Fliche. Dieses wurde beispielsweise
durch die Gleichung (2.2) fiir die Oberflidche des Objektes berechnet.

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

Quellen: a) Feld einer Sendeantenne = Objektreflexion
b) Innere Quelle = Hornstrahler bzw. allg. Aperturantenne

I Hauptstrahlrichtung: ©9=90°, @=¢=0°

Bild 2.3: Darstellung einer Oberflache mit bekannter Feldbelegung zur Berechnung der Refle-
xion an Objekten

Mit den so genannten Richtcharakteristiken W(sin ), W(sin ©) gilt fir dieses Problem
die exakte Losung:

Brno=0,p) = W G, W, (sin ) — G Wa (sin )] s (2.3)
B(rno,p=0) = j(“;%‘.’s@) [, W, (sin ©) — iy W, (sin ©)] W:M (2.4)

mit
Wy(sing) = A_l()//EU(y’Z) eRoysine Ly dz. (2.5)

Der Ubersicht halber wurde Gleichung (2.5) nicht vollstéindig abgedruckt?.

?Die vollstiandige Lésung ist mit der Herleitung im frei verfiigharen Antennenskript [31] zu finden.
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Fiir eine gleichméfige Belegung Eg von E, iiber y und z gilt:

a-Ey sin(sin(p) - ko - a/2)

W(sing) = o Sin () - oo - /2 ; (2.6)
Wising)nemy ~ 0 sile ko (0/2) 2.7)

mit der 3 dB-Grenze = Halbwertsbreite

Ap=0886-2 = Ap~5plo. 2
Gleichung (2.7) beinhaltet die si-Funktion fiir die Richtcharakteristik. Diese ist im Bild
2.4 dargestellt.

| A
\WSinga) a%"O
L 0dB
1
2
0.22+
. . R
-2m - 0 2m 3n singko 5
0.449m

Bild 2.4: Richtcharakteristik einer gleichmiaRig ausgeleuchten Oberflache

Bei schrigem Einfall der elektromagnetischen Welle mit dem Winkel ¢y nach Bild 2.5 gilt
Gleichung (2.8).

a-FEy sin((sing —sinpg)ko - (a/2))

Wi(sinp) = o (sinp — sing)ko - (a/2)

(2.8)

In der Gleichung (2.8) gibt es ein Maximum fiir ¢ = ¢g. Jedoch gilt fiir das E-Feld:
E(r,0,¢) ~ (14 cosgp). Dieser Faktor beeinflusst das Maximum der reflektierten Welle.

Erst fiir eine Oberfliche mit der Ausdehnung @ — oo gilt:
Einfallswinkel = Ausfallwinkel.
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X
)

N

Bild 2.5: Darstellung der Winkel fiir den schragen Einfall (oft ¢g # )

2.1.3 Beugung und Durchdringung von Objekten
Beugung

Im Weiteren soll zunéchst auf die Phanomene bei der Beugung einer elektromagnetischen
Welle eingegangen werden.

Verbreitet sind die Losungen fiir die Beugung an

a) Rechtwinklige Kanten und

b) ,Messerschneiden®.

Phénomen zu a):

Richtcharakteristik
e

[ ’ \\\\ \
AU

Bild 2.6: Beugung an rechtwinkliger Kante

Die homogene ebene Welle (HEW) im Bild 2.6 fillt auf der Kante ein. Es werden bei
endlicher Leitfdhigkeit beidseitig der Kante Strome induziert. Diese erzeugen (&hnlich
wie zuvor bei den Reflexionen an Oberflichen) neue Felder. Es entstehen konstruktive
und destruktive Uberlagerungen und somit ein komplexeres Beugungsverhalten, wie es
auch im Bild 2.6 dargestellt ist.

Beugungseffekte sind i.d.R. deutlich kleiner als Reflexions- und Transmissionseffekte, aber
oft nicht vernachléssigbar.

Durchdringung
Die Anteile, die nicht an einem Objekt (Wand) reflektiert werden, dringen ein, werden

gef. geddmpft, Teile werden vor dem Austritt nochmals reflektiert und der Rest tritt aus.
Diese Restenergie durchdringt das Objekt. Dieses ist im Bild 2.7 illustriert.
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Bild 2.7: Durchdringung (griin gestrichelte Linie) der elektromagnetischen Energie durch eine
Wand bei gleichzeitiger Reflexion von Signalanteilen

Bei Objekten mit kleinen dielektrischen Stoffkonstanten sind die Reflexionen sehr gering
der der Durchdringungsanteil iiberwiegt.

Im Weiteren wird auf die Polarisation des elektrischen Felder zur Oberflache eingegangen.
Es werden zwei Félle unterschieden und im Bild 2.8 visualisiert.

Fall 1: E.| Einfallsebene (Bildebene)

Fall 2: E. | Einfallsebene (Bildebene)

Fall 1 Fall 2
Eel E = -
T
0.+ 0, Eeo. L o =
g, He Hr g, He B,
€, B €,
E
O t O+ =
t e 7 € €, t . B
t

Bild 2.8: Darstellung der Durchdringung fiir unterschiedliche Polarisationen 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 verédndert werden.

Fiir unendlich ausgedehnte Fléchen gilt:

Reflexionsgesetz: ©. = O,

Brechungsgesetz:  k; -sin©®, = ks - sin ©,

mit den Wellenzahlen k; = 5T = 2+
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Daraus folgt

= /€2 -8in0O, = /6,1 - sin Oy ) (2.9)

Der Gleichung (2.9) kann man folgende Aussage entnehmen:
— grofte Winkelunterschiede bei Transmissionspfade

2.1.4 Verfahren und Produkte

Verfahren

Folgende Verfahren sind in kommerziellen wie auch wissenschaftlichen Softwarelosungen
implementiert:

a) PO: Physical Optic,

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

¢) UTD: Uniform geometrical Theorie of Diffraction.

zu a) Nur Reflexions- und Brechungsgesetz
- Keine Beugung
- Falsche Reflexionswinkel
- Keine Nebenkeulen

Diese drei Verfahren weisen folgende Eigenschaften auf. ub) - Falsche Reflexionswinkel

geht von unendlich ausgedehnten Fliachen aus.

zu ¢) Kann alles das, was hier dargestellt wurde, durc

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, beinhaltet komplexe Gelén-
deprofile der gesamten Welt. Gebdude sind jedoch nicht implementiert und kénnen es
auch nicht.

Tipp: Beim Arbeiten mit der Software ist es wichtig immer mehr Reflexionen als Beu-
gungen zulassen, da die Energie hinter der ersten Beugung deutlich starker abfillt als die
Energie hinter der ersten Reflexion.

Beispiele

Sehr deutlich zeigt Bild 2.9 die Berechnungswege zwischen dem Sender, der griin markiert
in der Mitte steht und den Empfiangern auf.
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%m—.
¥ireless insite

Bild 2.9: Ausbreitungsberechnung eines Dipoles vor einer metallischen Wand

Es gibt nur einen direkten Weg und ggf. noch einen zweiten Weg iiber die Reflexion an
der Metallwand. Neben den Wegen wird auch die Energie an den Empfingern in einer
farblichen Kodierung dargestellt. Man erkennt deutlich die konstruktive und die destruktiv
iiberlagerten Winkelbereiche.

In den Bildern 2.10 und 2.11 ist der praktische Einsatz einer solchen Freiraumsimula-
tionssoftware dargestellt. In diesem Fall wurde vor dem Bau von grofsem Wartungshallen
deren Beeinflussung fiir Nachtlandesystem berechnet.

Bild 2.10: Berechnung des Einflusses der neuen A360-Wartungshallen auf das ILS-
Landesystem: Gesamtansicht

Im linken Bildteil des Bildes 2.10 steht der Sender, der einerseits direkt den Anflugbe-
reich ausstrahlt und andererseits die Wartungshallen ebenfalls anstrahlt. Die von den
Wartungshallen (Bild 2.11) reflektierten Signale interferieren ggf. mit dem Hauptsignal,
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das dann verfilscht ist.

Bild 2.11: Berechnung des Einflusses der neuen A360-Wartungshallen auf das ILS-
Landesystem: Hallenansicht

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

35
SIS080052
3

o

Tt
28
i
S0
SRR
708 &%)

Bild 2.12: Berechnung der Empfangsenergie und der verschatteten Bereiche
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2.2 Numerische Feldsimulation

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

ot = J +jwD (2.10)
rot B = —jwB . (2.11)
J:  Stromdichte
D:  clektrische Verschiebungsdichte D=c¢-E
B: magnetische Induktion B= I H

Es gibt zwei Wege der Losung der Maxwellschen Gleichungen:
1.: Die allgemeine Losung der Maxwellschen Gleichungen mit innere Quellen,

2.: Die spezielle Losung der Maxwellschen Gleichungen ohne innere Quellen.

2.2.1 Allgemeine Losung der Maxwellschen Gleichungen

Die zunéchst vorgestellte allgemeine Losung der Maxwellschen Gleichungen enthélt innere
Quellen.

Zugehoriges Beispiel:  Antennenproblem

Losungsweg mit skalarem Potential ®
und vektoriellem Potential A

Eine innere Quelle wird als Stromdichte J im Aufpunkt 7 eingeprégt.

Als erste Losungsschritt wird das Vektorpotential berechnet:

T an /// 7 __Jklr Do (2.12)

Das skalare Potential, das man ggf. benotigt, kann im zweiten Schritt iiber die sogenannte
Lorentz-Eichung berechnet werden:

o=-1 qivd . (2.13)
wE

Im letzten Schritt erfolgt die Berechnung der elektromagnetische Felder iiber:
B = rotd | (2.14)
(rot B — puJ ) . (2.15)

=,
I

jwen

Beispiel: Ansatz Hertzscher Dipol
Bild 2.13 illustriert den Hertz’schen Dipol und einen Aufpunkt.
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=i

Aufpunkt

Stromelement f =0

Bild 2.13: Grafische Darstellung zum Lésungsansatz Hertzscher Dipol

Die folgenden Gleichungen geben die Rechenschritte zur Berechnung des Vektorpotential

wieder.

= I.¢-ds (2.16)
l —ikr
J.-e)
= @-gz/ T as (2.17)
4.7T 0 T
Ho e b
= —TI-1- - €, 2.18
4 r c ( )

Im letzten Schritt kann die Berechnung der Gleichungen (2.14) und (2.15) der Felder des
Hertz’schen aus den obrigen Ergebnissen erfolgen. Die zugehorigen Ergebnisse wurden
bereits unter Gleichung (2.1) und (2.2) vorgestellt.

2.2.2 Losungen der Maxwellschen Gleichungen fiir quellfreie Geo-
metrien

Die meisten Feldsimulationsprobleme sind quellenfrei. Viele lassen sich unter den verschie-
denen Leitungstypen und den verschiedenen passiven Schaltungen zuordnen.

Als Beispiele folgen zwei Berechnungsarten von Hohlleitern.

Beispiel 1: 2D-Hohlleiter

Hier miissen nur die Stoffkonstante und die Geometrien gegeben sein.

e

be=1
= i;r K—oo
b/ E | 7
YYVYVYY
/

a

1y

4

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

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

Geg.: Stoffkonstante, Geometrien und Randbedingungen an den Toren (2D-Losung)

K—oo

\K—>OO

RRRRRE

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

Die Losung der Maxwellschen Gleichungen erfolgt iiber die homogenen Helmholtz-Glei-
chungen iiber den skalaren Operator

AH = grad divH — rot rotH (2.19)

und den beiden Gleichung
AH+KH = 0 (2.20)
AE+ K E (2.21)

Diese beiden Gleichungen (2.20) und (2.21) entsprechen elliptischen Differentialgleichun-
gen und konnen fiir eine Aufteilung in TE- und TM-Wellen sogar mit Hilfe der skalaren
Hilfsgrofsen ¥ und ¥y vereinfacht werden.

AVp+k> Ty = 0 (2.22)
AUy +k2 Uy = 0 (2.23)

Die jeweils fiinf Feldkomponenten fiir die E- und die H-Wellen werden aus Vg bzw. Uy
berechnet.

TM- bzw. E-Typ: E, = -+ &% ... [ =0

jwe dxdz

TE- bzw. H-Typ: H, = —‘Sj;I’—yH o E.=0

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

Als erstes numerisches Verfahren wird die Methode der Finiten 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 Losungsverfahren von partiellen Differentialgleichungen.

Vorbemerkung:
FE-Methode: Hierbei handelt es sich um eine spezielle Technik zur direkten
numerischen Losung von ,Variationsaufgaben®.
Variationsrechnung: Extremwertbestimmung von Funktionalen, die auf einer Klasse

von Funktionen definiert sind. Ggf. liefert sie eine Funktion, die einer
Differentialgleichung geniigen muss.

Eine Differentialgleichung (DGL) in implizierte Form wird wie folgt dargestellt:

Beim Variationsproblem wird das Funktional I mittels
T2 ,
I= / F(y,y',z) dv = Extremwert (2.25)
1

berechnet. Die zugehorige Losung lautet:

0F doF
- _ 2= (2.26)
oy dx oy’

Im Folgenden soll zunéchst in einer Kurziibersicht das Prinzip der FE-Rechnung vorge-
stellt werden. Die einzelnen Schritte werden im Anschluss detailliert erlautert.

Prinzip des FE-Verfahrens (Ubersicht)
1. Schritt: Zerlegung des Losungsgebietes in Teilgebiete wie im Bild 2.16 dargestellt. Oft

wird fiir 2D-Probleme eine Triangulierung mit Dreiecken und fiir 3D-Objekt eine Tetrae-
derbildung gewé&hlt.

Zerlegung in gleichgroBe in ungleiche
der MSL Rechtecke Dreiecke

=

Bild 2.16: Zerlegung einer Mikrostreifenleitung (MSL)

2. Schritt: Festlegung von Knotenpunkten in den einzelnen Teilgebieten und Definition
von Néherungslosungen 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.&..

Prinzip des FE-Verfahrens (Details)

zu Schritt 1: Als Funktion fiir Knotenpotential u(x,y) soll beispielsweise
u(z,y) =a+br+cy (2.27)

mit den drei Hilfsgrofsen a, b und ¢ gewéhlt werden. An den Konten werden mittels dieser
Funktion die Knotenpotentiale U berechnet. Oft werden fiir die Knotenpunktpotentiale
die Betrége der Vektorpotentiale | A | eingesetzt.

Yy
©,v)r Y1 Teilgebiet

Uy, 0 @ U; o

(0,0) ’

@ (x4, 0) X

UO,fl

(0, _yl)

Bild 2.17: Darstellung der Knotenpotentiale U iiber 2 Teilgebiete

zu Schritt 2: Fiir das Teilgebiet 1 wird Gleichung (2.27) wie folgt formuliert:

1
uEm),u) =a® 1 pMyg 4 c(l)y . (2.28)

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

Uo)o = a(l) = a(l) = Uo)o (229)
1

Ul,O = U070 + b(l),Tl = b(l) = _(UI,O — U070) (230)
Z1
1

UO,l = U070 + C(l)yl = C(l) = y_(UQJ — Uo)o) (231)
1

Die berechneten Hilfsgrofen a, b und ¢ werden nunmehr in die Gleichung (2.28) eingesetzt.

1 1
u(glc) = Uoo+ (Ur,0 —Uoo)—z+ (Uo1 — Uoo)—y (2.32)
(z,y) I ”
1 1 1 1
= Upo(l——z——y)+Uio—2+Up1—y (2.33)
T n T U1

Die Stetigkeitsbedingung zwischen den Teilgebieten 1 und 2 lautet: U((ml)o) = U((j)o)
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Fiir Teilgebiet 2 wird basierend auf der Gleichung

e = a® + 5@y 4 @y (2.34)

(z,y

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

(m)), wobei die Potentiale

zu Schritt 3: Prézise numerische Berechnung der Potentiale U(m Y

U) an den Réndern bekannt ist.

2.2.4 Ablauf einer FE-Simulation

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

1.:  Project 6ffnen

2.: 3D-Zeichnung erstellen
3.:  Materialien zuordnen
4.:  Randbedingungen und Tore angeben
5.:  Simulationsparameter eingeben (Kontrolle Port Only)
6.: Feldproblem l6sen 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 Hohlleiters verdeutlicht werden. Als
FE-Simulator wurde von Ansys das Programm High Frequency Structure Simulator, kurz
HFSS zur Ilustration eingesetzt.

Beispiel: Es ist ein Rechteckhohlleiter bei 5 GHz zu berechnen, wobei die Hyy sich be-
reits bei der Frequenz f.p,,— 4 GHz ausbreitet. Die gesamte Linge des Hohlleiters soll 2
Wellenléngen und somit 51 = 4 7 entsprechen. Diese Standardhohlleiter ist im Bild 2.18
illustriert.

a

Bild 2.18: Beispiel: Rechteckhohlleiter mit a =2 - b

Fiir die Auslegung des Hohlleiters gelten folgende Zusammenhénge:

b 1 a?
a 2 Hio (1/4) P ( )
AcHyo 0 = a=3.75cm (2.36)

chm
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2T Ao 9 . Co
= — —1 mit N = = 6cm 2.37
Y o ()\clo) 0 fsam: (2:37)
= Bolsep, = 62.6m™! (2.38)
Biole = 47 = I, =20.0cm (2.39)
A
Kontrolle: Ap = 0 = 10.0cm (2.40)

V1= (Xo/(20))?

zu 2.: Performance der 3D-Zeichenoberflache ist ein wichtiges Qualitdtsmerkmal fiir den
3D-Simulator.

Beim Hohlleiter geniigt es nur den luftgefiillten Bereich zu zeichnen, sofern die &ufsere
Metallisierung als perfekt leitend angenommen wird. Ist dies nicht Fall, so zeichnet man
den Hohlleiter, wie im Bild 2.19 dargestellt.

Bild 2.19: Beispiel: HFSS-Zeichnung eines Rechteckhohlleiter mit a = 2 - b

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

zu 3.: Qualitdtsmerkmale eines Simulators sind viele Stoffkonstanten (Standard: &, u, €)
mit Verlusten und wenn moglich richtungs- und frequenzabhéngig.

Luft mit €,=1 ist die Standardeinstellung.

Zur iibersichtlichen Darstellung ist es hier wichtig, dass man den Material passende zuge-
horige Farben zuordnet. So sollte man die Luft hellblau und transparent darstellen. Fiir
Metall bietet sich die Farbe rot an.

zu 4.: Die Qualitdtsmerkmale zu den Randbedingungen und den Toren sind: Mo6glichst
viele verschiedenen Randbedingungen (Standard: Perfect-E, -H; Radiation (Abstrahlung),
Impedance (sollte mdglich komplex sein))?.

3Fiir die 2D-Losung der Tore (Waveguide Ports) miissen die R.B. immer perfekt sein. Hier kann es
insbesondere Probleme beim De-embedding geben, da die Verluste nicht beriicksichtigt werden.
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zu 4a: Waveguide Ports

Zu den ganz wichtigen Randbedingungen gehoren die Tore fiir Modenanregung (Wave-
guide Ports): Diese Tore bendtigen zuséitzlich Definitionen der folgenden Linien:

a) Impedance Line
= Gibt Punkte fiir Z-Definition an.
= Gibt Integrationsweg fiir U = ff E ds an.
b) Calibration Line
= Gibt Richtung des E-Feldes an:
Das Beispiel im Bild 2.20 zeigt den Hohlleiter mit der blauen Calibration-Line.

S e

N rJMM

7 vd

v

Bild 2.20: Beispiel: Calibration Line im Rechteckhohlleiter

c) Polarisation Line
Die Polarisation Line wird seltener eingesetzt.

Ein Beispiel mit griiner Polarisationslinie ist im Bild 2.21 gegeben.

Rl =

Bild 2.21: Beispiel: Polarisation im quadratischen Hohlleiter

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

Neben der Impedance Line gibt man fiir die so genannten Waveguide Ports noch die
Fldche des Ports (siehe griine Fliche im Bild 2.22) und Definition der Torimpedanzen an.
Folgende drei Definitionen gibt es:

a. Zpr: Berechnung aus Leistung und Strom

P

Zpp = ——
PI FE

mit P zﬁ Ex H" dA und I= 7{ H ds (2.41)
A s

Zpr: Standarddefinition von Zj,
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/Aflptegra—
tionsweg S

7

¥/ Port

Flache A

Integra-

//// tionsweg 1

K—oo

C

Bild 2.22: Zweileitersystem zur Einfiihrung der Torimpedanzen

b. Zpy: Berechnung aus Leistung und Spannung

In der deutschen Nomenklatur wiirde man es als Zpy bezeichnen. Die Berechnung erfolgt
iiber

V.V
Zpy = 2 (2.42)
mit
V = fE -dl (2.43)
¢

iiber den Integrationsweg /.

Nur fiir TEM-Welle ergibt sich das gleiche Resultat fiir Zp; und Zpy, Bild 2.23.

— ——Integrationsweg

wegabhangig wegunabhangig

Bild 2.23: Wegabhangiger und -unabhangiger Integrationsweg

Der iiblicher Integrationsweg einer Mikrostreifenleitung ist im Bild 2.24 dargestellt.

c. Zyr: Berechnung aus Zp; und Zpy:

Hier handelt es sich um den Mittelwert der zuvor berechneten Wellenwiderstande.
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[ 3 mitte

Bild 2.24: Integrationsweg fiir eine Mikrostreifenleitung

Zvi =\ Zpr-Zpv

d. Kontrolle

Fiir TEM-Wellen muss gelten: Zpy L Zpr .

zu 4b: Lumped Ports

Bei den Lumped Ports handelt es sich um ganz einfache Tore, die nur durch den Torim-
pedanzwert zwischen zwei ausgewéhlte Knotenpunkte definiert werden.

Vorteile:

1. Diese Tore sind einfach zu definieren. Implementierungsfehler treten nahezu nicht
auf.

2. Diese Lumped Ports konnen auch im Innern einer 3D-Struktur eingesetzt werden.
Nachteil:

1. Diese Tore entsprechen i.d.R. nicht der Physik. Die Anregung sieht in der Realitét
anders aus. Hier muss man abschétzen, ob diese Tore dem wirklichen Sachverhalt
entspricht.

In der Praxis lassen sich Anpasswerte bis ca. S¢Z > —20dB damit optimieren.

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

1.:  Felder fiir Waveguide-Ports berechnen (hierbei handelt es sich um 2D-Simulationen)
2.: 1. Mesh fiir die 3D-Struktur berechnen
Die sogenannte Adaptive Frequenz ist die Grundlage fiir den Knotenabstand
3.:  FE-Losung fiir Adaptive Frequenz berechnen
= Streuparameter der 1. Losung
4.: 2. Mesh mit (z.B.) 20 % mehr Knotenpunkten berechnen
(0% in ,kalten* Bereichen bis 40 % in ,heifien” Bereichen berechnen.
5.: wie 3. = 2. Losung
6.: Berechnung des AS-Fehlers
z.B. Eintor AS = Si, - S%,
7.: 4.-6. so oft wiederholen bis AS-Kriterium erfiillt wird.
8.: Fiir das verfeinertes Mesh die S-Parameter bei
allen Frequenzpunkten als Sweep errechnen.
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2.2.5 Methode der Finiten Differenzen (FD)

Mittels der Methode der Finiten Differenzen (FD) (oder auch Finite-Differenzen-Methode
genannt) lassen sich gewthnlich und partielle Differentialgleichungen 16sen.

Vorbemerkung:

e Einfachste numerische Methode und voll 3D-f&hig.
e Nur Differentialgleichungen kénnen numerisch gelést werden.

e Differentialquotienten werden durch Differenzenquotienten approximiert.

2.2.5.1 Eulersche Methode

Die Eulersche Methode arbeitet mit einem der folgenden drei Differenzenquotienten.

h
rechtsseitig : % = lim f@o+h) = flao) (2.44)
. h—0 h
. . i  f(@o) = f(zo — h)
linksseitig : % = lim (2.45)
20 h—0 h
. +h) — fxo —h)
zentraler : 4\ = lim f(@o (2.46)
dx
. h—0 2h

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

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

d? —h) — h
d_:cfm:%ii%f(xo ) 2ff(§0)+f($0+ ) (2.47)

Weiteren numerische Verfahren lauten:

e Taylorsche Reihenmethode (Herleitung aus Gleichung (2.47))
e Methode von Picard

e Methode von Runge-Kutta

Im Folgenden wird anhand eines Beispiels, das allgemein startet und immer weiter spezia-
lisiert wird, eine komplette mathematische Herleitung vorgestellt und am Ende mit einer
analytischen Losung verglichen.
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2.2.5.2 Beispiel fiir allgemeine Potentialfunktion u, )
Beispiel 1

Geg.: Ugy + uyy = [ In G, ulpg = p= RB

Es gilt somit in anderer Schreibweise:

— + —= = f(wﬂl) . (248)

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

« Unbekannt

bekannt

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* {iber das Gebiet G und erhilt die Gitterpunkte (Meshing) (x;, y;)-

u;; soll als verkiirzte Schreibweise fiir u ) eingefiihrt werden.

Zi,Yj

An den Réndern gilt: wi; = Uz, y,) = P(aiy;)

Es gilt somit fiir die Gleichung (2.46):

1

Ure(ziyy) N 33 (Wim1g = 2Ui + Uir) (2.49)
1

Uyy(zs,y;) 72 (wij—1 — 2uij + U jy1) (2.50)

im Inneren von G mit
h: Schrittweite in x-Richtung und k: Schrittweite in y-Richtung sowie
i: Laufindex in x-Richtung und j: Laufindex in y-Richtung
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Beispiel 1.1
Geg.: Quadratische Struktur
Yy
1 @3,‘
?, ?,
(pl‘, : -
Bild 2.26: Beispiel eines Quadrates
Die Schrittweite wird in beiden Richtungen gleich gewahlt: h=k= %
Somit berechnen sich die Schritte gemék: x;=1i-h; y;=j-h
Der Bereich lasst sich wie folgt definieren: 0<i,j<n
Somit ist 1 die Anzahl der Gitter in jeder Richtung.
Die Anzahl der gesamten Gitterpunkte berechnet sich aus: (1+n)?
Die bekannten Randbedingungen (RB) lauten:
U(z;0) = UWi0 = Pi(z;) Wnd Uz, 1) = Uin = P3(a) 2.51)
U0,y = Uoj = Pagyy) U u(y) = Ung = Py, 52)

Weiterhin gilt: i = Lz )
= Im Inneren (1 <1i, j < n-1) soll gelten:
(Wit - 2055 + Wi 5)+ (Wi i1 - 205 + w4 541)=h? fi;
= (n-1)? Gleichungen fiir ujq ... U,—1,,—1 Unbekannte =  passt!

Die Gleichung fiir i=1, j=1 lautet:
Uo1 - 211 + U1 + Uio - 2up1 + wip = h? - fyy

Diese lasst sich umsortieren:

Unbekannte Seite Bekannte Seite
-4ug +ugr F oupe = h? f15 - ugpy - uio
oder
4uip - U9 - w2 = Uy + ugo - h? fiy

Hierbei handelt es sich um die erste Zeile der folgenden Matrixgleichung.
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In Matrizenschreibweise erhélt man insgesamt fiir z.B. n=5 = 16 Unbekannte = U:

4 -1 0 0|-1 0 0 0 -
-1 4 -1 0[]0 -1 0 0 o
0 -1 4 —1{0 0 -1 0 s
0 0 -1 4/0 0 0 -1 "
14
-1 0 0 0|4 -1 0 0 Uz
uge | T
-1 4 -1 0 U
0 -1 4 -1 U24
0 0 -1 4 us1
.—‘
=[] =Y
[A]-U=RB-f
N—_——
—c
=U=[4""'C

Beispiel 1.1.1
Es soll weiter folgenden Eigenschaften gelten.
Geg.:

fwi,yj - 0; P1(z) = .1'2

2

Po) = 1= Y*  p3(a) = 2° —

Fiir die erste Randbedingung und fiir n = 4 gilt die folgende Rechnung:

Up1 + Ui = P1(z1) + Pa(yr) = 0252 - 0252 =0

Die exakte Losung dieser Gleichung lautet: Uy, = 2% — y?

Fiir n=4 liefert die numerische Ldsung:
4 —1 0 —1 0 0 0 0 0 Uil
-1 4 -1{0 -1 0|0 0 O U12
0o -1 470 0 —-1,0 0 O U13
-1 0 0 4 -1 0 -1 0 0 u21
o o0 -1;0 -1 4]0 0 -1 U23
0 0 0 0 -1 0 -1 4 —1 u32
o o0 o0}j0 O —-1,0 -1 4 U33

—0.25
—1.56

—0.75

0.75

Der maximaler Fehler zwischen w;; und ug,,, betrégt nur 4.6-10710!

0.25

1.56

up1 + U10 Us
f12
Uo2
' s
o3 f14
Uo4 + UL
BT ) fo1
O - h f22
; o3
o fos
— U for
—_———— :
=RB _"f
(2.53)
(2.54)
Pay) = Y
(2.55)
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2.2.6 Momentenmethode (MM)

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

Grundidee:

Im Bild 2.27 ist die Draufsicht zweier Mikrostreifenleitungen dargestellt, in denen die
beiden eingezeichneten Teilstrome fliefen.

i,
7 e
= ]

u

1y
Bild 2.27: Momentum Teilstrom in Mikrostreifenleitungen

Ein Teilstrom ig, induziert bei einem Aufpunkt ev einen Teilstrom i,. Diese Aufgaben-
stellung lasst sich mit den sog. ,,Greenschen Funktionen“ sehr prézise l6sen.

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

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

e Nur Gap-Sources (dhnlich Lumped-Ports).

Produkte: - Sonnet
- Momentum (in ADS)

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

Grundlagen der nichtlinearen
HF-Technik

In der Hochfrequenzelektronik kann man die einfache Aussage treffen, dass jede Schaltung
nichtlinear ist.

Klasse I: Viele Komponenten wie Kleinsignalverstérker und Schalter sind jedoch nur
schwach nichtlinear. D.h. man entwickelt diese quasilinearen Halbleiterkomponenten zu-
néchst als lineare Schaltungen und untersucht im Anschluss deren kleinen nichtlinearen
Effekte in einem zweiten Schritt. Dieses wurde beispielsweise in [29] fiir ein Kleinsignal-
verstarker gezeigt. Bei diesen Komponenten ist das nichtlineare Verhalten ein parasitarer
Effekt. Aber auch rein passive Baulemente wie Spulen mit Ferritkern konnen nichtlineare
Effekte aufweisen. Es betrifft auch alle passiven Bauelemente, die aufgrund der Erwér-
mung Effekte zeigen. Derartige Bauelemente und Komponenten werden als quasilinear
bezeichnet.

Klasse II: Andere Komponenten wie Mischer und Frequenzvervielfacher lassen sich
nur aufgrund starker nichtlinearer Effekte umsetzen. Obwohl man bei diesen Kompo-
nenten das starke nichtlineare Verhalten eines Bauelementes ausnutzt, ist das Ubertra-
gungsverhalten auch quasilinear. Zwar lassen sich diese linearen frequenzumsetzenden
Komponenten nicht mehr mittels eines linearen Schaltungssimulators ndherungsweise ba-
sierend auf dem physikalischen Gegebenheiten berechnen, aber diese sind als vereinfachte
Modelle in Simulationen integrierbar. Diese Komponenten werden als schwach nichtlinear
bezeichnet.

Klasse III: Komponenten die unter Grofsignalbedingungen ausgesteuert werden, bil-
den die dritte Klasse der stark nichtlinearen Schaltungen. Beispiele dieser Grofisignalkom-
ponenten sind Leistungsverstiarker, Oszillatoren und digitale Logikgatter. Schwach und
stark nichtlineare Komponenten kann man nur noch mit speziellen nichtlinearen Simu-
lationsverfahren wie dem Volterra-Serien-Verfahren oder Harmonic Balance untersuchen.
Quasilineare Komponenten werden mit den gleichen Verfahren wie schwach nichtlineare
Komponenten analysiert.

Die Aussage, dass alle HF-Komponenten nichtlinear sind, ldsst sich verstehen, wenn man
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die einzelnen Bauelemente betrachtet. Allgemein bekannt ist, dass alle Halbleiterbauele-
mente ein nichtlineares Verhalten aufweisen. Jedoch kénnen auch Spulen, Kondensatoren
und Widerstande in extremen Operationspunkten Nichtlinearitdten aufweisen. Beispiels-
weise dndert ein Widerstand bei erh6htem Stromfluss sein Wert. Selbst HF-Stecker sind
dafiir bekannt, dass nichtlineare Effekte bei groferen Leistungen auftreten. I.d.R. erfiillt
ein beliebiger N-Steckverbinder (mit 7mm AuRendurchmesser) die Intermodulationsan-
forderungen einer 50 W Basisstation fiir GSM nicht.

Eine Schaltung untersucht man beziiglich des linearen Ubertragungsverhaltens, in dem
man zwei Eingangssignale (x1(¢) und x2(t)) anlegt, die wiederum zwei Ausgangssignale
(y1(t) und yo(t)) erzeugen.

ri(t) — n®) z2(t) — y2(t) (3.1)

Gilt nun, dass sich bei einer Addition der beiden Eingangssignale die Summe der Aus-
gangssignale ergibt,
() +z2(t) —  nilt) +u2(t) (3.2)

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

Az(t) — Ay (3.3)

dann ist eine Schaltung linear!

Obwohl es fiir nichtlineare Effekte keine Norm gibt, hat sich doch basierend auf dem
Standardwerk [46] eine Beschreibung der nichtlinearen Schaltungseffekte fundierend auf
drei nichtlinearen Ubertragungsfunktionen eingebiirgert:

e Strom-Spannung (I/U),
e Ladung-Spannung (Q/U),

e Fluss-Strom (®/1).

Fiir schwach nichtlineare Komponenten lassen sich abgebrochene Polynomdarstellungen
mit ausreichender Genauigkeit verwenden.

In diesem Kapitel werden zunéchst Beschreibungsformen fiir Bauelemente vorgestellt, die
Frequenzerzeugung von nichtlinearen Bauelementen mathematisch eingefiihrt und basie-
rend auf diesen Ergebnissen die nichtlinearen Phdnomene erlautert. Im Anschluss gibt es
eine detaillierte Beschreibung der nichtlinearen Bauelemente und abschliefsend wird auf
Simulationsverfahren fiir nichtlineare Schaltungen eingegangen.

In [80] ist nachzulesen, dass man sich auch im Elektronikbereich verstirkt der nichtli-
nearen Beschreibung von Bauelementen zuwendet. Die hier vorgestellten Grundlagen fiir
die Beschreibung von Hochfrequenzschaltungen und HF-Simulationstechniken zielen auf
Verfahren, die in modernen Schaltungssimulatoren verfiigbar und somit direkt anwendbar
sind.
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3.1 Beschreibungsformen fiir Bauelemente

Sehr wichtige nichtlineare Bauelemente sind die Dioden. Im Detektor- oder Mischbetrieb
werden Dioden als schwach nichtlineare Elemente und im Gleichrichtbetrieb als stark
nichtlineare Elemente betrachtet. Da die Betriebsarten als Detektor, Mischer oder steu-
erbare Kapazitat fiir die praktische Hochfrequenztechnik von groffem Interesse ist, sollen
die Dioden als schwach nichtlineare Bauelemente betrachtet werden. Diese Dioden weisen
nur zwei Klemmen bzw. zwei Pole auf. Bild 3.1 zeigt das verallgemeinerte Schaltsymbol ei-
ner Zwei-Klemmen-Nichtlinearitét, die im Weiteren kurz als Klemmenelement bezeichnet
werden soll.

L
Rs

o) e

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

Als Klemmenelemente lassen sich neben den in der Praxis wichtigen Dioden auch noch Wi-
dersténde, Spulen und Kondensatoren beschreiben. Diese nichtlinearen RLC-Bauelemente
verwendet man bevorzugt fiir parasitére Effekte bei der sehr komplexen nichtlinearen Mo-
dellierung von Transistoren.

Als einfaches Beispiel fiir ein Klemmenelement soll die Schottky-Dioden dienen. Die nicht-
lineare Kennlinie zwischen Strom I und Spannung U einer Schottky-Diode wird durch

I = I, (e[ﬁ ul _ 1) (3.4)

beschrieben. Es ist neben der Elementarladung ¢, der Sattigungssperrstrom Igs und der
empirisch zu ermittelnde Idealitdtsfaktor n = 1.05...1.15 enthalten. In der Praxis verwen-
det man die Temperaturspannung

nkT

Ur = == = 29uV (3.5)

fir die Werte n = 1 und 7' = 300 K ein.

So genannte Transfer-Nichtlinearitdten oder kurz Transferelemente lassen sich analytisch
etwas einfacher als Klemmenelemente behandeln. Das wichtigste Transferelement ist der
Transistor. Bild 3.2 zeigt ein von der Wechselspannungsquelle mit dem Effektivwert Ug
angesteuertes Transferelement.

Durch die nichtlinearen Eigenschaften der Bauelemente werden unter anderen neue Fre-
quenzen generiert. Bei Klemmenelementen wird die gesamte Schaltung durch diese nicht-
linearen Effekte beeinflusst. Hingegen erkennt man deutlich, dass bei Transferelementen
nur der anschliefende Schaltungsteil beeinflusst wird. Dieses riickwirkungsfreie Ubertra-
gungsverhalten ist der Grund, weshalb sich Transferelemente deutlich einfacher beschrei-
ben lassen als Klemmenelemente.
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—————o [ ——0

I
U°<9 v Q)sz(u)

Bild 3.2: Transfer-Nichtlinearitit (kurz Transferelement) mit Ansteuerung durch eine Span-
nungsquelle

Jedoch ist dieses einfache Transferelement keine in der Praxis ausreichende Beschreibungs-
form fiir einen Transistor. Der Ausgangsstrom ist beispielsweise nicht nur abhingig von
der Eingangsspannung sondern auch von der Ausgangsspannung, wie es im Bild 3.3 ge-
zeigt wird. Hinzu kommen noch weitere Abhéngigkeiten und eine grofte Anzahl parasitérer
Elemente, von denen eine Vielzahl auch nichtlinearer Natur sind.

DI T

Bild 3.3: Beispiel eines Feldeffekttransistors als steuerbarer Widerstand mit Abhangigkeiten
von Uy und Uy

3.2 Frequenzerzeugung durch Nichtlinearitaten

Schwach nichtlineare Klemmenelemente und Transferelemente lassen sich allgemein durch
eine Polynomdarstellung beschreiben. Eine derartige Beschreibung zeigt wie neue Signa-
le bei anderen Frequenzen entstehen. Im Weiteren wird dieses am Beispiel der Strom-
Spannungs-Abhéngigkeit einer abgebrochenen Polynomdarstellung mit den reellen Koef-
fizienten a, b und c gezeigt:

iy = aug + bu%t) + cu?t) ) (3.6)

Die Spannung u ;) wird durch eine Quelle mit zwei Frequenzanteilen und unterschiedlichen
Amplituden angeregt:

u(yy = Uy cos (wit 4 ) 4 G cos (wat + 3) . (3.7)

Beide Signalanteile der Spannung u ;) sollen die Grundphase von 0° aufweisen und ;
durch die zugehorigen Amplitudenwerte im Frequenzbereich (hier auch Spitzenwerte) U;
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(mit der Grundphase von 0°) ersetzt werden:

U(t) = U1 COS (wlt) + U2 COS (WQt) . (38)

Geméf Gleichung (3.6) ergeben sich fiir den Strom drei Terme: ein linearer, ein quadra-
tischer und ein kubischer. Allgemein sollen dafiir die drei Teilstrome eingefithrt werden:

i) = Ta(t) Tlpe) Tlcr) - (3.9)

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

1. Linearer Term:

ia(t) = CLU(t) 5 (310)
iqty = aUjcos(wit)+ aUscos(wat) ) (3.11)

2. Quadratischer Term:

ib(t) = bu%t) 5 (312)
1
ey = b {U? + U3 + U} cos (2wit) + U3 cos (2wat)
+2 U1U2 [COS ((wl + Wg)t) + cos (((,«)1 — (.UQ)t)]} . (313)

3. Kubischer Term:

ic(t) = cu?t) R (314)
1
ety = 1 c {Ul3 cos (Bwit) + U23 cos (3wat)

+3UU; [cos ((2wr + wa)t) 4+ cos ((2wy — wa)t)]

+3U,U3 [cos ((2wa 4+ w1)t) 4+ cos ((2wa — w1)t)]

+3 (U +2U,U3) cos (wit)

+3 (U3 +2UU3) cos (wat)} . (3.15)

Die Polynomdarstellung wurde im oberen Beispiel beim dritten Glied abgebrochen. Wiirde
man ohne Abbruch arbeiten, so ergében sich Signale bei den diskreten Frequenzen

Wmn = |Mwi +nwy] mit m,n=..-3,-2,-1,0,1,2,3,.... . (3.16)

Diese sich neu ergebenen Signale bei den unterschiedlichen Frequenzen werden allgemein
als Mischprodukte bezeichnet. Dieses Spektrum ist auch als Mischspektrum bekannt.

Durch schaltungstechnische Mafnahmen kann man dafiir sorgen, dass nur ungradzahlige
Mischprodukte in Form von

i) = aug) + cu?t) + eu?t) (3.17)
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oder nur gradzahlige Mischprodukte, wie in

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

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

w1 = (wi4w)—w und w = (W +ws2)—ws ) (3.19)

3.3 Nichtlineare Phanomene

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

Oberwellengeneration

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

0)1_> r) n-w, n=1,2,3...

W, — n-w,

Bild 3.4: Schematische Illustration der Oberwellengeneration durch ein nichtlineares Bauele-
ment

Wenn nur ein monofrequentes Signal w; am nichtlinearen Element anliegt und alle Ober-
wellen reflexionsfrei abgeschlossen sind, dann ergeben sich keine weiteren Mischprodukte.
Sind die Oberwellen aber nicht reflexionsfrei abgeschlossen, so ergeben sich bei den Fre-
quenzen n wy, Mischprodukte aus den reflektierten Anteilen.

Es kann iiber die Beziehung
w1 = 3(,«)1 - 2(,«)1 (320)

Signalenergie aus dem hochfrequenten Bereich im Grundwellenbereich erzeugt werden.

Mischfrequenzen

Ein Aufwirtsmischer wird mit einem Grofsignal (Lokaloszillatorsignal: LO) bei der Fre-
quenz wro ausgesteuert und soll ein niederfrequentes Kleinsignal (engl.: intermediate
frequency, IF) mit der Frequenz w;pr auf ein hochfrequentes Kleinsignal (engl.: radio fre-
quency, RF) der Frequenz wgp linear umsetzen. Beim Mischer gilt allgemein die Gleichung
(3.16), so dass der Mischer das niederfrequente Signal um w;p auch fiir m > 1 bei den
diskreten Mischfrequenzen geméfs

WRF — meoiwIF (321)
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linear in den Hochfrequenzbereich hoch mischt. Die beiden Mischfrequenzen in der Glei-
chung (3.13) sind die beiden meistgenutzten Hochfrequenzsignale. Verwendet man die
Signalanteile um die Oberwellen des Lokaloszillatorsignals, so spricht man vom Oberwel-
lenmischer. Mischfrequenzen sind nur in gradzahligen Termen (z.B. Gleichung (3.13)) zu
finden.

In der Gleichung (3.15) erkennt man deutlich, dass die Vorfaktoren vor den cos (wyt)-
Signalanteilen des ungradzahligen kubischen Terms nichtlinear sind.

Intermodulation

Samtliche Mischprodukte in der Gleichung (3.15), die durch zwei oder mehreren Ténen
hervorgerufen werden und eine nichtlineare Amplitudenabhéngigkeit haben, sind
Intermodulationsprodukte  (IM-Produkte) .

So handelt es sich auch beim Anteil 3 U3 cos (w1t) um ein IM-Produkt dritter Ordnung
aus den Ténen bei w; und 2w;. Es gibt nur IM-Produkte dritter und héherer Ordnungen.
Die im kubischen Term enthaltenen IM-Produkte sind alle Produkte dritter Ordnung oder
kurz IM3-Produkte (oder auch IM3-Produkte).

Das grofte Problem mit nichtlinearen Phiinomenen in der Praxis ist das Ubersprechen in
Nachbarkanélen, wie es im Bild 3.5 veranschaulicht ist.

| U | Kanale
IM3-Produkte \“\‘
—————— 20,-W,
————— 20,- W, I
1l
&0 @

Bild 3.5: Ubersprechen in Nebenkanilen

Durch die kubische oder héhere Amplitudenabhéngigkeit der IM-Produkte steigt deren
Ausgangsleistung nicht linear mit zunehmender Eingangsleistung, sondern deutlich stér-
ker. In der Gleichung (3.15) sind diese IM-Produkte in der 2. und 3. Zeile zu finden.

Sattigung und Kompression

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

Derartige Effekte treten nicht nur bei Verstérkern, sondern auch bei elektronischen Schal-
tern und Mischern auf. In Datenblédttern wird das Séttigungsverhalten unter Angabe der
so genannten IP3- bzw. IM3- und P_;4p-Punkte abgebildet. Der P_;4p-Punkt gibt die
Eingangsleistung an, bei der die Vorwirtsleistungsiibertragungsfunktion (z.B. Verstér-
kung) sich gegeniiber einer linearen Leistungsiibertragungsfunktion (Verstirkung) um
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Intercept- ‘
Punkt ideales

T Nutzsignal

\ Ausgangs-

\
: leistung
AL ,
~—T—— IM3-Leistung
(extrapoliert)

P.s IP

PE in dBm

Bild 3.6: Sattigungserscheinung und zugehdrige IP3- bzw. IM3- und P_14g-Punkte der Aus-
gangsleistung P4 aufgetragen liber der Eingangsleistung Pg

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

Der IP3- bzw. IM3-Punkt gibt die berechnete Eingangsleistung an, bei der das nichtlineare
Mischprodukt der zweiten und der dritten Oberwelle der Eingangsleistung der Grundwelle
entspricht. Im Intercept-Punkt dritter Ordnung (IP3) ist somit die extrapolierte Nutzlei-
stung und die extrapolierte Storleistung gerade gleich grofs.

Mathematisch lasst sich der Sattigungseffekt durch die lineare Verstéarkung der Grundwel-
le und einem mit zunehmender Aussteuerung immer grofer werdenden kubischen Term
mit entgegen gesetztem Vorzeichen beschreiben (hier gilt Uy = 0V):

3
i1 = (aUy + 1 cU?) cos (wit) . (3.22)

Zu beachten ist bei Bauelementen, die Sattigungserscheinungen aufweisen, dass die Sen-
sitivitdt generell nachlasst.

Ein Beispiel fiir diese Problematik ist in den Bildern 3.7 und 3.8 dargestellt. Es soll ein
Verstirker mit zwei Signalen mit unterschiedlichen Pegeln angesteuert werden.

Signal 1 on W,
o— > TP o

o -
Signal 2 @, W,

Bild 3.7: Verstidrker und Tiefpassfilter

Der Verstéarker soll die Kleinsignalverstarkung von 20 dB und die maximale Ausgangslei-
stung von 30 dBm aufweisen. Beim Signal 1 bei der Frequenz w; handelt es sich um ein
Kleinsignal, das den Verstéarker nicht in die Kompression fahrt. Das Signal 2 soll gemaf
Bild 3.8 iiber die Eingangsleistung variiert werden.

Man erkennt deutlich, dass auch das Kleinsignal aufgrund abnehmenden Selektivitéat deut-
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|S21,, | P.... =30dBm

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

-10 0 10 20 p /dBm

inw,

Bild 3.8: Transmissionsverstarkung fiir die Kleinsignalleistung bei w; in Abhangigkeit von der
Signalleistung bei wo

lich weniger verstiarkt wird, wenn der Verstarker durch ein ganz anderes Signal in S&tti-
gung geht.

Kreuzmodulation

Kreuzmodulation ist die Umsetzung einer aufmodulierten Information von einem Fre-
quenzband in ein anderes. Als einfaches Beispiel dient ein amplitudenmoduliertes Signal
fiir die Spannung Uz = (14m)) Us . Setzt man dieses in Gleichung (3.15) ein, so erhalt
man den Teilstrom:

‘Tei 3
ch(t)l =3 cULUP [142mg + m%t)] cos (w1 t) . (3.23)

Somit erscheint die aufmodulierte Information auch um den Tréger w;.

AM/PM-Konversion

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

Aus der Gleichung (3.15) soll der Teilstrom

; 3
ig;?” = (aU; + 1 cU}) cos (wit) (3.24)

betrachtet werden. Insbesondere im Hochfrequenzbereich ist es nicht ungewhnlich, wenn
die nichtlinearen Effekte einen so genannten Speichereffekt! aufweist. In solch einem Fall

gibt es im Frequenzbereich ( 1(7;‘)”1 o—e Tl ) eine Phasenverschiebung,
Teil 3 3 J¢
[T = AU + S CUSe . (3.25)

Schwankt nun U; in der Amplitude, so verdindert sich auch die Phase von I7¢ (d.h. der
¢-Anteil, der normal Null ist).

LAuf diesen Speichereffekt wird im Weiteren noch eingegangen.
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Ansprechen auf Nebenfrequenzen

Das Ansprechen auf Nebenfrequenzen (engl.: spurious response) ist fiir Mischer ein gege-
benes Problem, was am folgenden Beispiel erldutert werden soll.

Ein Empfangsmischer wird mit einem Grofsignal bei der Frequenz wro ausgesteuert und
soll ein hochfrequentes Kleinsignal der Frequenz wrp auf ein niederfrequentes Signal mit
der Frequenz w;r umsetzen.

Jedoch gilt beim Mischer die Gleichung (3.16), so dass der Mischer auch fiir m > 1 alle
Signale bei den diskreten Nebenfrequenzen gemaf

WREF — meo:I:wIF (326)

in das niederfrequente Empfangsband um w;p herunter mischt.

3.4 Nichtlineare Bauelemente

Im Folgenden wird gezeigt, wie man nichtlineare Bauelemente analytisch beschreibt. Da
Transistormodelle den Rahmen sprengen, findet eine Beschriankung auf Dioden statt.

3.4.1 Nichtlineare Leitwerte und Widerstande

Am héufigsten beschreibt man ein nichtlineares Bauelement durch die Abhéngigkeit des
Stromes I von der Spannung U:

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

Ein Beispiel ist die Schottky-Diode. Die nichtlineare Kennlinie zwischen Strom I und
Spannung U einer Schottky-Diode wird durch

I = I, (e[%] - 1) (3.28)

beschrieben. Enthalten sind die Temperaturspannung Ur = 25.9 mV und der Sattigungs-
sperrstrom [gg.

Die Diode wird oft beim eingestellten Kleinsignal-Wechselstromleitwert

Iy + I
Gs(Iy) = OTT (3.29)

fiir den Arbeitspunkt mit dem Gleichstrom Iy wie im Bild 3.9 betrachtet.
Im Weiteren wird eine allgemeine Herleitung vorgestellt, aus der sich auch Gleichung

(3.29) ergibt.

Zur Beschreibung eines nichtlinearen Bauelementes soll die f(U) im Bereich um den Ar-
beitpunkt Uy betrachtet werden. Als Hilfsmittel wird dafiir eine Taylor-Reihe eingesetzt:
df(v) 1d°f(U) 2, 1 df(U)

U = f(Uy)+L -
F(Uo+u) F(Uo)+ dU U:Uou 2 dU? U:Uou 6 dU3 lu=u,

ud+ ... (3.30)
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Bild 3.9: Kleinsignalleitwert Gg einer Schottky-Diode fiir den Arbeitspunkt mit der Gleich-
spannung Uy und dem Gleichstrom I

Der Strom [ teilt sich in den Gleichanteil I fiir die Arbeitspunkteinstellung und den
Wechselanteil i auf:

I = Iy+1 . (3.31)
Folglich gilt auch fiir den Wechselanteil des Stromes:

i = f(Uo+u)—f(Uo) . (3.32)

Unter Verwendung von Gleichung (3.30) ergibt sich fiir den Strom 4 allgemein folgende
nichtlineare Abhéngigkeit von der Spannung u:

df(U) 1 d*f(U) 2, 1 Af(U) 3
= — = = 3.33
aU lv—v, " T2 au? lv—v, " T 6 AU lv—u, " + (3:33)

Ein Vergleich mit einer Verkniipfung iiber die Leitwerte in Form von
i = gu+ gau + gsud + ... (3.34)

ergibt deren Berechnungsvorschrift. Die zugehorigen Resultate fiir Klemmen- und Trans-
ferelemente sind im Bild 3.10 dargestellt.

Zwei-Klemmen-Nichtlinearitat Transfer-Nichtlinearitat

i i

Bild 3.10: Kleinsignalersatzschaltbilder fiir schwach nichtlineare Klemmen- und Transferele-
mente
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Fiihrt man nun fiir gy = Gg die Differentiation der Gleichung (3.28) durch, so ergibt sich:

Iss Yo
Gs = 7 eTr (3.35)
Die Verwendung von
U
Iy = I, (eﬁ - 1) (3.36)

fiir den Arbeitspunktstrom liefert dann die einfache Gleichung (3.29) fiir die Beschreibung
einer Schottky-Diode, wie sie beispielsweise fiir die Auslegung von Detektoren verwendet
wird. Man erkennt, dass hier bereits der quadratische Anteil go vernachléssigt wird.

Uber die Wahl des Leitwertes g; = Gg lisst sich die Diode entweder auf Anpassung (i.d.R.
509) oder (bei der Wahl von kleinen Leitwerten) auf eine maximale Empfindlichkeit
einstellen.

Uber die Optimierung von g, in Richtung Anpassung bei der entsprechenden Oberwelle
lasst sich der optimale Wirkungsgrad fiir die Frequenzumsetzung an der Diode einstellen.

3.4.2 Nichtlineare Kapazitaten

Halbleiter generell und Transistoren im Besonderen weisen parasitdre Speicherelemente
auf, die i.d.R. nichtlinear sind. Diese nichtlinearen Speichereffekte (engl.: memory effect)
stellen z.B. in der Anwendung von linearen Leistungsverstarkern ein merkliches Problem
dar. Allgemein ldsst sich diese Funktionalitéit tiber

Q = fo(U) (3.37)

darstellen. Mit der erneuten Aufteilung in einem Arbeitspunktanteil Qg und einem Klein-
signalanteil ¢ gilt fiir die Ladung Q=Qy+q und wiederum gilt fiir den Klein-
signalanteil

q = fo(Uo+u)— fo(Uo) (3.38)

und in Analogie zur Gleichung (3.33)

dfq(U) 1 d*fo(U) s, 1 dfo(U) 3
= - - e 3.39
dU U:Uou 2  dU? U:Uou + 6 dU3 U:Uou + ( )

In der Simulationstechnik méchte man jedoch auch den Strom in Abhéngigkeit von der
Spannung darstellen. Es gilt allgemein:

dg

= 3.40
o (3.40)
Somit l4sst sich aus (3.39) der Strom aus der Spannung berechnen:
. de(U)} du deQ(U)’ du 1 dng(U)} 2 du
= — t+ ——= — - —= —+ ... . (34
' dU lv=v, @t T % v—v, " dt T2 v lv—v, " * (3.41)
Ein Vergleich mit der Verkniipfung iiber die Kapazititen in Form von
d
i = (Cy(Uo) + Co(Uo)u + Cs(Ug)u® + ...) = (3.42)

dt
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ergibt deren Berechnungsvorschrift.

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

I(U)
H
o U I LS
/ R, T
|
C(U), Q(U)

Bild 3.11: Nichtlineares ESB einer Schottky-Diode

Mit dem Diffusionspotential ® und der Sperrkapazitét Cjo bei einer Spannung von 0V
lasst sich fiir eine Schottky-Diode mit gleichverteilten Dotierungsprofil die spannungsab-
hingige Ladung nach [46] wie folgt angeben:

QU) = —2C;0/1-U/D) . (3.43)

Die allgemein eingesetzte spannungsabhingige Kapazitit einer Schottky-Diode entspricht
C1(U) und durch Differentiation geméf Gleichung (3.41) berechnen.
_ dfq(U) G

CU=Uy) = Ci1(Uo) = JU ’U:Uo = N0 (3.44)

Schlussendlich kann man die Schottky-Diode im Arbeitspunkt in erster Ndherung wie ein
lineares Bauelement behandeln. Bild 3.12 zeigt das Ersatzschaltbild.

I, Ge(Io)
L
o Uo E g2 PN
H Rs Ls
¢ (uo)

Bild 3.12: Lineares ESB einer Schottky-Diode im Arbeitspunkt (U, Ij)

Bei dem Beispiel der einfachsten Beschreibung einer Schottky-Diode wurde jeweils nach
dem ersten Glied der Taylor-Reihen abgebrochen. In der Praxis bricht man die Reihe
nicht so friith ab. Dadurch entstehen immer neue Frequenzanteile.

Die Masse der Modelle fiir Halbleiterbauelemente basiert auf physikalische Annahmen,
wie bei der Schottky-Diode. Es stehen fiir jedes Modell feste nichtlineare Gleichungen zur
Beschreibung der nichtlinearen Eigenschaften zur Verfiigung.

Das eigentliche “Modelling* von nichtlinearen Bauteilen erfolgt anhand von zahlreichen
DC- und HF-Messungen in verschiedenen Arbeitspunkten {iber ein 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 relevanten Nichtlinearitdten ab.

Unzureichende Modelle oder ein ungeniigendes Fitting sind die grofsten Fehlerquellen bei
der nichtlinearem Simulation.

3.5 Ubersicht: Nichtlineare Simulationsverfahren

Es stehen dem Hochfrequenztechniker eine grofse Anzahl an nichtlinearen Simulationsver-
fahren mit all ihren Vor- und Nachteilen zur Verfiigung. Die folgende kurze Ubersicht soll
dem Anwender helfen, das richtige Simulationsverfahren zu wéhlen.

Zeitbereichsverfahren

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

Bei diesem Verfahren werden numerisch die Differenzengleichungen der zugehorigen Netz-
werk-Differentialgleichungen schrittweise {iber kurze Zeitintervalle gelost.

Dieses Verfahren berechnet das Einschwingverhalten von Stromen und Spannungen. Bei
starken nichtlinearen Elementen konnen sehr lange Rechenzeiten und Konvergenzpro-
bleme auftreten. Weiterhin ist nachteilig, dass keine komplexen verteilten Bauelemente
einfach beriicksichtigt werden kénnen. Beispielsweise ist es mit den meisten Produkten
nicht moglich eine verlustbehaftete oder dispersive Leitung in der Simulation ein-
zubringen.

Da im Hochfrequenzfall bis zur Berechnung des eingeschwungenen Zustandes eine sehr
grofe Anzahl an Zeitintervallen berechnet werden miissen und auch jedes lineare reak-
tive Bauelement durch eine Differentialgleichung beschrieben werden muss, ist fiir viele
Anwendungen die Rechenzeit indiskutabel lang.

Allgemeines zu Harmonic Balance (HB)

Harmonic Balance-Verfahren analysieren eine Schaltung im Frequenzbereich. Dafiir wird
die Schaltung in einem linearen und einem nichtlinearen Teil aufgegliedert. Der lineare
Teil wird mittels der bekannten linearen Netzwerkanalyse berechnet. Die gesamte mathe-
matische Behandlung beider Teile wird im Weiteren an einem Verfahren demonstriert.

Die im Folgenden vorgestellten Harmonic Balance-Verfahren weisen die fiir die Zeitbe-
reichsverfahren aufgelisteten Nachteile nicht auf. Aus diesem Grund haben sich diese
Verfahren in Hochfrequenzsimulatoren fiir nichtlineare Schaltungen durchgesetzt. Man-
che HB-Verfahren unterliegen der Einschrinkung, dass mindestens eine Quelle eine so
hohe Signalleistung aufweist, so dass merkliche andere Frequenzanteile in der Schaltung
erzeugt werden. In der Praxis muss mindestens eine Oberwelle mit einem Abstand zum
Grundsignal von mindestens 60-80 dBc vorhanden sein.

Nachfolgend werden zunéchst die Unterschiede der verschiedenen Harmonic Balance-
Verfahren herausgehoben. Wesentlicher Unterschied zu den Zeitbereichsverfahren ist, dass
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man die Harmonic Balance-Verfahren geméfs den Anforderungen in Bezug auf die not-
wendigen Quellen unterscheiden muss.

Harmonic Balance (HB) fiir Grofsignal-Einzeltone

Bei dieser Variante der HB-Verfahren kann in der Simulation nur eine Signalquelle mit
einem monofrequenten Grofssignal eingebracht werden. Diese Quelle befindet sich meistens
am Schaltungseingang. Mit diesem HB-Verfahren berechnet man die im Frequenz- und
Zeitbereich anliegenden Signale fiir die Grundwelle und einer vorgegebenen Anzahl an
Oberwellen.

Als Anwendungen sind Leistungsverstirker und Frequenzvervielfacher zu nennen.

In &lteren Simulationsprogrammen war dieses Verfahren oft das Einzige. Dieses HB-
Verfahren ist sogar in der frei verfiighbaren Studenten-Version (SV) Serenade von Ansoft
enthalten.

Harmonic Balance (HB) fiir Grof- und Kleinsignalton

Neben dem rein sinusférmigen Grofssignal ist bei dieser HB-Variante auch eine monofre-
quente Kleinsignalquelle zuléssig. Fiir die Behandlung des Kleinsignales werden die im
Arbeitspunkt sich ergebenen Kleinsignalleitwerte der nichtlinearen Elemente vorab be-
rechnet und als einzige Ersatzgrofie berticksichtigt. D.h., dass fiir das Kleinsignal lediglich
noch der lineare Schaltungssimulator verwendet wird. Diese Verfahren lassen ggf. auch
mehr als ein Kleinsignal zu.

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

Verallgemeinerte Harmonic Balance Analyse

Mittels dieser Simulationsvariante lassen sich mehrere Grofsignalquellen in der Schaltung
beriicksichtigen. Dieses HB-Verfahren ist niitzlich fiir die IM-Analyse ein jeder Kompo-
nente.

Volterra-Serien-Verfahren

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

3.6 Harmonic Balance fiir Grofisignal-Einzeltone

Verstérker sind sicherlich die am Hé&ufigsten entwickelten Komponenten mit mehr oder
weniger ausgepragten nichtlinearen Verhalten.

Kleinsignalverstéarker optimiert man zunéchst mittels einer rein linearen Schaltungssimu-
lation. Diese basiert auf die (gemessenen) S-Parameterwerte des Transistors und einer an-
sonsten rein passiven Beschaltung. Die Beschaltung der Gleichspannungspfade werden nur
mit der Eingangsimpedanz fiir das Hochfrequenzsignal berticksichtigt. In einem zweiten
Schritt kontrolliert man das nichtlineare Verhalten durch einen nichtlinearen Simulator.
Die gesamte Vorgehensweise ist in [29], Kap. 8, im Detail erldutert wurden.
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Leistungsverstérker werden ausschliefslich mittels eines nichtlinearen Schaltungssimulators
entwickelt.

Das Standardverfahren fiir die Analyse der nichtlinearen Eigenschaften von Verstéarkern
ist das HB-Verfahren fiir Grofsignal-Einzeltone. Das allgemeine Bild zur Analyse der
Verstérker oder auch Frequenzverdoppler mit einer Gleichspannungsversorgungsquelle ist
in Bild 3.13 dargestellt.

ZS(&»
anpagounge-| | Nichtlineares| | pnSFRiasC z
u b g Bauelement M@
s (t) netzwerk netzwerk U

Bild 3.13: Allgemeines ESB fiir Netzwerke und Beschaltungen des HB-Verfahrens fiir
GroBsignal-Einzeltdne

Die Spule und der Kondensator sollen nur zur Durchfiihrung des Gleichstromes dienen.
In praktischen Schaltungen wird die Gleichspannung unter Aufteilung durch ein Wider-
standsnetzwerk oft mehreren Punkten zugefiihrt. Die Impedanzen Zg und Z;, bilden die
gegebenenfalls komplexen und frequenzabhéngigen Wellenwidersténde des Eingangtors
(engl.: source) und des Ausgangtores (engl.: load) ab.

Fiir Untersuchungen in Riickwértsrichtung kann die Wechselspannungsquelle auch am
Ausgang liegen.

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

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

Beide Anpassnetzwerke wie auch die Impedanzanschliisse beider Tore und die Bauele-
mente zur Einkopplung der Gleichspannung werden in einem linearen Netzwerk zusam-
mengefasst.

Die lineare Schaltung wird mit S- oder Y-Multiportparametern beschrieben und geméaf
den Gesetzen der Netzwerktheorie analysiert. Der nunmehr kleine nichtlineare Teil der
Schaltung enthélt Elemente, die bzgl. ihrer I/U- oder Q/U-Charakteristik modelliert sind.
Dieser Teil wird, wie zuvor am Beispiel der Diode beschrieben, im Zeitbereich berechnet.
Die Resultate der Zeitbereichanalyse fliefen iiber Fourieranalyse der Frequenzbereichs-
betrachtung zu. An allen im Bild 3.14 dargestellten Toren stehen Zeitbereichs- und Fre-
quenzbereichssignale fiir den eingeschwungenen Zustand zur Verfiigung.

Die Anzahl der Oberwellen wird durch Eingabe auf die Kte Harmonische begrenzt. Folg-
lich haben Strom und Spannung Signalanteile bei den Frequenzen:
w =0, wp, 2wp, 3wy, ... Kw,

Der zum Gleichanteil zugehdriger Strom soll mit I;0 und der zur Frequenz w,, zugehorige
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Bild 3.14: Ausgangsmodell fiir Netzwerke und Beschaltungen des HB-Verfahrens fiir
GroBsignal-Einzeltone

Strom soll mit I;; bezeichnet werden.

Fiir jedes Tor wird ein Vektor eingefiihrt, der alle Stromanteile vom Gleichstrom bis zur
Frequenz K w, des Gesamtstromes I; beinhaltet:

1;
I, = | mit  i=1,2,., N 42 (3.45)

Iix

Fiir die Klemmen zwischen dem linearen und dem nichtlinearen Netzwerk gilt das Kirch-
hoffsche Stromgesetz:

ll Il 0

I> i, 0

s+ 5, ] = (3.46)
IN iN 0

Diese Strome sollen als Schnittstellenstrome bezeichnet werden.

69
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Fiir das lineare Netzwerk gilt:

L [Yia]  [Yia] o [Yingol U

l2 I_J)z

Is [Y21]  [Y22] Us

: = : . (347)
In : : Un

InN+1 UnN+1

- [Yni2,1] oo [YNg2,Nt2] —

In+2 Un+2

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

Yo n(0) 0 0
0 Yinw :
[Ymn| = _ ) (3.48)
: ' 0
0 0 Yin(ke,)

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

- Yial ... Y -
L. [Yin+1]  [Yin42] [Y14] [Yin] Us
I [Yont1]  [Yoni2] 6N+1 [Y21] ; U
Is | _ + . Us

: : : Un+2 :
1 U

N [YnNt+1] [YnnNt2] Ynil ... [Ya] N
=1 - - L i =u

=1. =[Yn«N]
(3.49)

Das Ergebnis der Schnittstellenstromberechnung lésst sich auch verkiirzt wie folgt zusam-
menfassen:

— —

T, +[Ynn]U = -1 = -Tc-Tc . (3.50)
~ N——

bekannt bekannt

T:

Der Stromvektor YS und die Matrix [Yn.«n] sind aus der linearen Schaltungssimulati-
on bekannt. Gleichung (3.50) stellt nochmals heraus, dass das Kirchhoffsche Stromgesetz
fiir die Schnittstellenstrome eingehalten werden muss. Der Schnittstellenstrom des nicht-

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

Der resistive und der kapazitive Stromanteil sollen im Weiteren unter Vorgabe des Span-

nungsvektors U berechnet werden.

Berechnung des resistiven Anteils TG

Zunéchst miissen die Spannungswerte aus dem Frequenzbereich mittels der inversen Fou-
riertransformation fiir jedes Tor in den Zeitbereich transformiert werden:

Uit o0—e U; . (3-51)

Aus dem Modell fiir das nichtlineare Bauelement lasst sich der resistive Stromanteil fir
das Tor i direkt berechnen.

igicty = Jfoiltig), Uage), > UN()) (3.52)

Aus dem zeitlich abhéngigen Strom i4;(;) erhélt man unter Verwendung der Fouriertrans-
formation fiir das Tor ¢ den zugehorigen Strom im Frequenzbereich:

—

Iai oo Tgi(t) (3.53)
mit den Frequenzanteilen:
Iio
Tai = fan (3.54)
leix

Zur Zusammenfassung aller resistiven Schnittstellenstréme soll der Vektor YG eingefiihrt
werden.

To=| : (3.55)

Berechnung des kapazitiven Anteils Yc

Zunédchst miissen auch hier die Spannungswerte aus dem Frequenzbereich mittels der
inversen Fouriertransformation fiir jedes Tor geméft Gleichung (3.51) in den Zeitbereich
transformiert werden.

Aus dem Modell fiir das nichtlineare Bauelement lassen sich fiir den kapazitiven Stroman-
teil zunéchst die Ladungsanteile fiir das Tor i berechnen.

Gicty = fei(uiey, Uaeys - UNE)) (3.56)
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Aus der zeitlich abhéngigen Ladung g;(;) erhélt man unter Verwendung der Fouriertrans-
formation fiir das Tor ¢ die Ladung

Qi o Qi(t) (3.57)
mit den Frequenzanteilen:
Qio
— Qi1
Q; = : (3.58)
Qik

Zur Zusammenfassung aller Ladungen an allen Schnittstellentoren soll der Vektor Q ein-
gefiihrt werden.

Q,
Q,
Q= | (3.59)
Qy
Die Betrachtung des Stromes fiir das Tor 7 liefert:
) i(t) = in(t) o—e ijkw Qi = I . (3.60)
“ dt P

k=0

Somit l&sst sich der kapazitive Stromanteil im Frequenzbereich allgemein durch

— —

Ic =j[9QQ (3.61)
unter Verwendung der Diagonalmatrizen
Q] 0 ... 0
@] = (_) (2] (3.62)
0
0 0 [2n]
o 0 ... 0
. 0 wp : L
mit OQm] = | wobei gilt: m =1,2,.... N (3.63)
: o0
0 ... 0 Kuw,

angeben.

Somit wurde gezeigt, wie man unter Nutzung der nichtlinearen Gleichungen im Zeitbereich

die beiden Frequenzbereichgrofen TG und Tc berechnet.
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Numerische Losung des HB-Problems

Alle Grofen der Gleichung (3.50) bis auf dem Spannungsvektor U sind bekannt. Fiir eine
numerische Losung formuliert man Gleichung (3.50) vorteilhaft wie folgt um:

— — — — — —

F(U) = L+ [Ynn]U+/ [2] Q+ Ic =

=}

(3.64)
Bei E(G) handelt es sich um die Fehlerfunktion bzw. dem HB-Fehler, der bei jeder nichtli-
nearen Simulation angezeigt wird. Einen Schwellwert fiir diese Fehlerfunktion, die idealer
weise Null ist, kann der Anwender eines HB-Verfahrens bei Bedarf verdndern. Die HB-
Berechnung ist beendet, wenn dieser Schwellwert unterschritten wird.

Fiir die Suche nach dem unbekannten Spannungsvektor setzt man typisch die Newton-
Methode ein.

Zur allgemeinen Betrachtung dient das Bild 3.15.

\
X,—aX

\
\
1
X, X

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

Die Nullstelle einer beliebigen Funktion f(x) soll gesucht werden. Dazu wihlt man einen
beliebigen Wert x¢, berechnet die Funktion an dieser Stelle mit dem Resultat f(z¢) und
die zugehdrige Ableitung. Die abgeleitete Funktion weist an der Stelle zg + Az die Null-
stelle auf. Diese Nullstelle ist der erneute Startwert zur verbesserten Berechnung des
Nulldurchganges der Funktion f(z). Den verbesserten Startpunkt berechnet man aus
dem Zusammenhang;:

df [ (o)
_ 2 Ar = 0 bzw. Axr = 3.65
J@o) = 4ol A% o T T dfde (8:65)
In der Anwendung auf das HB-Problem findet man den Korrekturvektor iiber
— — — —DP
— — 5 — —

F(Up) - F(HU)‘H > AU =0 bzw. AU = HFH(# (3.66)

Ju 'v=U B (SN N

su lu=u

Der verbesserte Spannungsvektor fiir den néchsten Iterationsschritt berechnet sich dann

einfach {iber

—pt+1 P

- U -AU . (3.67)
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3.7 Einfiihrung in die Streuparameter fiir frequenzum-
setzende Messungen

In der Vergangenheit wurden nichtlineare Effekte mit einzelnen speziellen Messungen
dargestellt. Die einfachste und bereits mehrfach dargestellte Messung ist die Leistungs-
messung. Sobald die Leistungsiibertragungsfunktion bei verdnderter Eingangsleistung sich
andert, liegt ein nichtlinearer Effekt vor (meistens die Kompression).

Mittels eines Spektrumanalysators ist es sehr einfach, schwach nichtlineare Effekte zu
identifizieren. Moderne Analysatoren lassen eine Dynamik zwischen Grundfrequenz und
Oberwellen von mehr als 100 dB zu. Neben den Oberwellen ist es auch iiblich mittels dem
Spektrumanalysator die Signalstérken von Intermodulationsprodukten und auch Misch-
produkten zu messen und diese zu den Eingangsleistungen in Relation zu stellen.

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

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

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

Seit iiber 20 Jahren wird hochintensiv an Netzwerkanalysatoren geforscht, die generell
frequenzumsetzende Streuparameter vermessen sollen. Einzellosungen wurden unter den
vielfaltigsten Namen wie NonLinear Network Analyzer (NLNA), Nonlinear Vectorial Net-
work Analyzer (NVNA), Vectorial NonLinear Network Analyzer (VNLNA), Nonlinear
Network Analyzer System (NNAS), Nonlinear Network Measurement System (NNMS),
Large-Signal Network Analyzer (LSNA) und NonLin-S veroffentlicht. Viele der hier aufge-
listeten Losungen messen lediglich die Ubertragungsfunktion von der Grundwelle zu den
Oberwellen. Diese sind somit nur bessere (da kalibriert) Sampling-Oszillographen, da mit
letzteren auch die Ubertragungsfunktion im Frequenzbereich iiber eine FFT berechnet
werden kann.

Im Weiteren soll ein Netzwerkanalysatormessplatz, der die vektoriellen S-Parameter fre-
quenzumsetzende Objekte messen kann, lediglich als Netzwerkanalysator (NWA oder
VNA) bezeichnet werden. Diese speziellen S-Parameter konnen auch als Frequenzkon-
versionsparameter bezeichnet werden.

Zur Einfiihrung der S-Parameter fiir frequenzumsetzende Messungen soll zunichst ein
Beispiel einer Intermodulationsmessung dienen, Bild 3.16.

Auf der Seite am Eingangstor 1 gibt es bei zwei verschiedenen Frequenzen (ff und f17)
die Anregungen a! und af’!. Bei den einfallenden Wellen am Tor 2 handelt es sich nur
um am Messtor reflektierte Wellen, die durch eine Kalibrierung und zusétzliche Fehler-
korrektur des Netzwerkanalysators bestimmt werden kénnen.

Bei den eingespeisten Frequenzen f! und f//! entstehen reflektierte und transmittierte
Wellen. Weiterhin gibt es auch bei anderen Frequenzen, die sich auf dem Unterschied von
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Nichtlineares Messobjekt
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1 am Ausgang

Bild 3.16: S-Parameter fiir nichtlineare Messungen und Frequenzanteile bei einer Intermodu-
lationsmessung

n- ’ fr— ‘ berechnen, erzeugte reflektierte und transmittierte Wellen. Im Bild 3.16

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

Im Bild 3.16 ist die komplexe Ubertragungsfunktion 5’211] " fiir zwei verschiedene Frequen-

zen angegeben. Bzgl. des Betrages ist diese Ubertragungsfunktion aus den skalaren Mes-
sungen bekannt. Schwieriger ist die Vorstellung, wie man eine Phase fiir die Ubertragung
eines Signales von einer Frequenz f! zu einer Frequenz f'! definieren kann.

Definition der Frequenzkonversionsparameter

Zum Verstindnis der Definition dieser Ubertragungsfunktion soll das Bild 3.17 dienen. Es
ist das XCO-Referenzsignal (10 MHz-Signal mit grofer Phasenstabilitit) und Sinussignale
bei den n—fachen Frequenzen des XCO-Signales dargestellt.

Die zu den Zeitpunkten 0 us, 0.1 us und 0.2 us dargestellten Nulldurchgénge bilden den
Phasenursprung. In Bild 3.17 sind alle Oberwellen exakt in Phase zur Grundfrequenz.
D.h., dass bei einer vektoriellen Frequenzkonversions-S-Parametermessung lediglich alle
0.1 us ein Messwert aufgenommen werden kann. Dieser Messvorgang wird durch das Re-
ferenzsignal getriggert. Weiterhin lassen sich nur Signale mit einem Frequenzabstand von
10 MHz messen. Manche kaufbaren Messplatze bieten sogar nur 600 MHz Frequenzab-
stand. Durch Teilung des Referenzsignales kann man auf kleinere Schrittweiten kommen,
wobei sich die Messzeit erhoht und oft die Empfindlichkeit geringer ist.

Absolute Fehlerkoeffizienten fiir frequenzumsetzende Messungen

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

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

Bei diesen linearen S-Parametermessungen geniigt es, wenn alle Fehlerkoeflizienten nur
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Bild 3.17: 10 MHz-Quarzsignal und dessen Oberwellen

bis auf einen Faktor bekannt sind. D.h., dass fiir die 8 Fehlerkoeffizienten in Bild 3.19
einer zu 1 gesetzt werden darf. Daher bezeichnet man diese Kalibrierverfahren auch als
die 7 Term-Verfahren. Dieses ist erlaubt, da sich ein gleicher Fehler in allen Wellengréften
bei der Streuparameterberechnung S;; = Z_J immer herauskiirzt.

Mochte man jedoch Streuparameter fiir die Frequenzkonversion messen, so treten die b-
und die a-Wellen bei zwei verschiedenen Frequenzen auf. Die zugehorigen S-Parameter
kénnen nur berechnet werden, wenn die Wellengrofsen absolut bekannt sind. Diese l&sst
sich nur dadurch erreichen, dass man iiber der Frequenz die Fehlerkoeffizienten ebenfalls
absolut bestimmt (Bild 3.20).

Alle neuartigen Kalibrierverfahren fiir frequenzumsetzende Messungen weisen deshalb
zwei neue Kalibrierstandards auf:
Leistungsmesskopf und Kammgenerator.

Mit dem Leistungsmesskopf wird der Betrag einer Fehlerkoeffizienteniibertragungsfunk-
tion vermessen. Mit dem Kammgenerator, der Oberwellen mit bekannter Phasenlage zur
Grundwelle generiert, wird die Phase der Ubertragungsfunktion vermessen.

Das nunmehr einfachste Kalibrierverfahren fiir frequenzumsetzende Messungen wird als
Without Thru [32] bezeichnet. Die zugehorigen Kalibrierstandards sind neben den beiden
neuen Standards der Wellenabschluss (engl.: match bzw. load, M bzw. L), der Kurzschluss
(engl.: short, S) und der Leerlauf (engl.: open, O). Vermisst man diese fiinf Standards an
einem Messtor, so kann man daraus dessen absolute Fehlerkoeffizienten berechnen. Dieses
Verfahren kann an n Toren eingesetzt werden und ist deshalb direkt ein Mehrtorver-
fahren. Eine Durchverbindung ist nie notwendig und kann deshalb auch zur Verifikation
herangezogen werden, [30].

Ist ein Netzwerkanalysator derartig kalibriert worden, so kann man mit diesem Gerét die
fehlerkorrigierten absoluten Wellengréfsen und somit auch Strom und Spannung messen.
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Bild 3.18: Aufbau eines Zweitor-Netzwerkanalysators
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Bild 3.19: 7 Term-Fehlermodell eines Zweitor-Netzwerkanalysators fiir lineare S-
Parametermessungen

Uber eine FFT lassen sich aus den Ubertragungsfunktion die zugehorigen Zeitfunktionen
periodischer Signale sehr genau berechnen. Der NWA {ibernimmt zusétzlich die Funktion
eines Sampling-Oszilloskopes, Bild 3.21.

Im Weiteren sollen die S-Parameter fiir frequenzumsetzende Messungen detailliert ein-
gefiihrt, am Beispiel der vektoriellen Intermodulationsmessung die frequenzumsetzenden
S-Parameter ndher erlautert und die X-Parameter fiir Leistungsverstirker vorgestellt wer-
den.

3.7.1 S-Parameter fiir frequenzumsetzende Messungen

Zunichst soll zur vereinfachten Ubersicht der Frequenzkonversions-S-Parameter nur ein
Eintor betrachtet werden.

Eintor mit einem Anregungssignal

Legt man beispielsweise an einer Diode ein einziges GroRsignal a; bei der Frequenz f! an,
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gemessene korrigierte korrigierte gemessene
Welleni(Tor 1) Wellen (Tor 1) Wellen (Tor 2) Wellen (Tor 2)
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Bild 3.20: 8 Term-Fehlermodell eines Zweitor-Netzwerkanalysators fiir Frequenzkonversions-
S-Parametermessungen

so bezeichnet man diese Welle vorteilhaft mit ai. Es entstehen in diesem Fall Oberwellen.
Neben der 1. Harmonischen mit der Welle a{ und der reflektierten Welle b} sollen zwei
weitere Harmonische bei den Frequenzen f? und f? betrachtet werden. Die beiden zuge-
hérigen reflektierten Wellen bezeichnet man als b3 und b3. Da diese reflektierten Wellen

am Eingang wieder reflektiert werden konnen, treten noch die beiden weiteren Wellen a?
und a$ auf.

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

by = Sitai + Sii a3+ Si3 , (3.68)
b = Sl al + S% 4+ 5% o , (3.69)
b = SHal + 8% a2+ 53 a3 . (3.70)

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

Die Bedeutung der Streuparameter S;'™ ldsst sich an folgenden Beispielen veranschauli-
chen:

SH = % |a§:af:0 Eingangsreflexionsfaktor bei angepassten Oberwellen,
1
entspricht fiir fl S11
5’1211 = Z—? |al_a1 —o Frequenzkonversions-Eingangsreflexionsfaktor bei angepassten
1 Oberwellen
Sz = Z—i |ai:a:f:0 Frequenzkonversions-Eingangsreflexionsfaktor bei angepasster
1
Grundwelle und Oberwelle a?
s# = Z—z |al_a1 _o Eingangsreflexionsfaktor bei nicht vorhandener Grundwelle a!
1

und angepasster Oberwelle a® entspricht fiir f2 Sy

Einfach zu erkennen ist, dass die S-Parameter der Spur den linearen S-Parametern bei
den zugehorigen Frequenzen entsprechen (z.B.: S33 = S11 bei f3). Dieses gilt aber nur
fiir den zugehorigen Betriebspunkt.

Frequenzkonversions-Streuparameter sind nicht nur frequenzabhéngig, sondern auch eine
Funktion von dem zugehérigen Grofssignal oder den zugehorigen Grofsignalen. Allgemein
gilt fiir Gleichung (3.68):

by = Sii(aj,w)a; + Sii(aj,w) af + Si7(aj,w) af ) (3.71)
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wobei al in speziellen Fillen sogar als komplexe Zahl beriicksichtigt werden muss. In
vielen Féllen geniigt es jedoch nur den Betrag ’a} ’ zu beriicksichtigen. Bei den im Weiteren
noch vorgestellten X-Parametern wird in der Literatur oft nur die Abhéngigkeit von a;
(= a}) angegeben und die Frequenzabhingigkeit vorausgesetzt. Im Weiteren werden diese
Abhéingigkeiten nur gelegentlich explizit herausgestellt?

Bei der Definition von S1# erkennt man ein (messtechnisches) Problem. Wie soll Si7 ver-
messen werden, wenn ai nicht angelegt werden darf? Die Losung liegt in der zweistufigen
Vorgehensweise. Zuerst bestimmt man S7{. Danach bestimmt man unter Abschluss von
a$ =0 Si2 aus:

Sit = bi/dl = Sia/ai . (3.72)

Diese Anregung erfolgt mit einem Grundsignal und einer Oberwelle. Fiir Mischer- und
Intermodulationsmessungen benotigt man ebenfalls zwei Anregungssignale.

Eintor mit zwei Anregungssignalen

Fiir die folgende Theorie ist es gleich ob, die zwei Anregungssignale gleich groft oder
unterschiedlich grof sind. Die Gleichungen (3.68) bis (3.70) gelten weiterhin unveréndert.
Jedoch sollen nunmehr die beiden hochfrequenteren Wellen a? und af die Anregungswellen
sein. In diesem Fall ist es nur moglich bei der Frequenz f! durch einem 50 Q-Abschluss
die Welle a} zu Null zu setzen.

|
i

~——— -

>
W

s~

l
b, a a

iy

Bild 3.22: Darstellung der zwei Eingangssignale (a-Wellen) und des einen Ausgangssignals
(b-Welle)

Méchte man nun wiederum S1# bestimmen, so muss man die Messwerte fiir die Glei-
chung (3.68) zweimalig (Messungen a und b) mit jeweils unterschiedlichen Phasenverhélt-
nissen der Anregungswellen a? und af aufnehmen:

bi, = Siial,+ Stial, (3.73)
by, = Sifaj,+ Si}a}y . (3.74)

Die einfache Matrizenumstellung liefert den gesuchten S-Parameter S17 und gleichzeitig
Si3:
12 2 3\ 1 /1
() = (b o) () - 3.7)
Shi AT IRT) by

2Die zugehorigen Grofisignalmessungen werden einem sogenannten Hot-S-Parametermessplatz durch-
gefiihrt.
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Mehrtore

Mit zunehmende Anzahl der Messtore werden die Matrizen fiir Frequenzkonversions-S-
Parameter deutlich komplexer. Die Gleichungen (3.76-3.79) beschreiben ein Zweitor, bei
dem die Grundwelle und eine Oberwelle beriicksichtigt werden soll.

bi = Sit a; + Sif ai + Si3 a3+ Sis a3 (3.76)
bi = St a; + Sitai+ S% as+ Sis a3 (3.77)
by = Sat ai + Sof ai + Sk as + Si3 a3 (3.78)
b5 = S5 ai + S3tal+ S5 ay+ S3 a3 (3.79)

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

1 11 12 13 11 12 13 1
! pe e e i B A A O
g T R R
O B R I e e B I (3.80)
i o A
bz eI R e
2 21 21 21 22 22 22 ag

Skalarer oder vektorieller Bezug der Anregungssignale

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

a) Bei den Verstédrkern in Séttigung verdndert die Phasenlage der Anregungssignale leicht
den Arbeitspunkt und somit die Frequenzkonversions-S-Parameter.

b) Bei dem Rest (Verstirker, Mischer, Intermodulationen u.v.m.) hat die Phasenlage der
Anregungssignale keinen Einfluss auf die S-Parameter. Hier gilt beispielsweise fiir ein
Eintor mit den die beiden hochfrequenteren Wellen a$ und a} als Anregungswellen:

3

b = Si([ail|a}

ww)ay + Si7(|ai,

ail,w) af + Sii(|ai,

at|,w) af . (3.81)
Jedoch gelten diese Resultate auch nur fiir den gewahlten Arbeitspunkt. Erst Messungen
in verschiedenen Arbeitspunkten erlauben dann die Erstellung eines nichtlinearen Modells

des DUTs.

Datenformat fiir Frequenzkonversions-S-Parameter

Die konsequente Weiterentwicklung der s1p-, s2p- bzw. snp-Formate erlaubt eine relativ
iibersichtliche Form der Speicherung der Frequenzkonversions-S-Parameter.

Neben der Anzahl der Messtore miissen nunmehr auch die Anzahl der Harmonischen
angegeben werden. Zuséatzlich ist es notwendige die einspeisenden Grofisignale mit in die
Datei aufzunehmen.

Fiir ein Eintor muss der Steuerstring um die neuen Befehle
Hn: Anzahl der Harmonischen (n ist eine Zahl)

An: Beriicksichtigung des Grofsignals am Tor n
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beriicksichtigt werden. Damit man nicht nur Oberwellen darstellen kann, ist es sinnvoll
die Harmonischen als Frequenz einzeln aufzulisten.

Fiir ein Eintor mit den beiden Signalen a? und a3 als Anregungswellen und drei Harmo-
nischen gilt:

# frequency_unit H3 A2 A3 S DB Ang R impedance

freql freq2 freq3 dbmA2 angA2 dbmA3  angA3 '1st 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 Betragswerte der Anregungswellen und
reiner (ggf. frequenzumsetzender) Zweitoriibertragung beschrankt.

3.7.2 Vektorielle Intermodulationsmessungen

Intermodulationsmessungen sind sowohl in der Entwicklung wie auch in der Fertigung
von Mobilfunkbaugruppen ein wichtiger Punkt zur Sicherstellung der Einhaltung der
Systemspezifikation.

Im Folgenden soll der Ubersicht halber sich nur auf Reflexionsmessungen (vektoriellen fre-
quenzumsetzenden S71-Messungen) beschriankt werden. Es soll der notwendige Aufwand,
die Resultate und die neuen Vorteile dieser vektoriellen Messungen herausgestellt werden.

Im Bild 3.23 werden die moglichen Frequenzen fiir IM3- und IM5-Produkte dargestellt.

AL/ dBm

e 1T

3f, - 2f, f, £ 3f, - 2f,

/ 2f,-f 2 A

J TR 2k
IM5L  IM3L IM3U IM5U

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

Fiir diese beiden IM-Produkte ergeben sich bereits 8 Frequenzkonversions-S-Parameter:
IM3L,f1 qIM3U,f1 IM3L,f2 oIM3U,f2 oIM5L,f1 oIM5U,f1 GIMSL,f2 oIMS5U,f2
St 511 » 511 » 511 » 511 » 511 » 511 » 511 :

Diese Frequenzkonversions-S-Parameter lassen sich so definieren, wie im vorhergen Kapitel
oder in Anlehnung an der skalaren IM-Messung.
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Bei einer skalaren IM-Messung werden zwei gleichgrofte Anregungssignale auf das Messob-
jekt gegeben. Der Intermodulationsabstand berechnet sich aus der Differenz der Signallei-
stung eines Anregungssignales (z.B. bei f1) zur IM-Leistung (z.B. bei IM3L). Bei dieser
Vorgehensweise ignoriert man die Energieeinspeisung bei der zweiten Frequenz (z.B. f2).
Mathematisch reduziert man die Gleichungen (3.68) bis (3.70) auf:

IM3L,IM3L IM3L, 3
b{M3L = Sh SIS Q{M3L + Sh st a{l ) (3.82)
p{t = GILIMSL  GIM3L. L gfLSL gft (3.83)

Diese Vorgehensweise ist zuléssigt, da man bei Intermodulationsmessungen keine Ab-
héngigkeit der Phasen hat. Sie ist weiterhin in der Praxis vorteilhaft, da man sich eine
zweite Messung erspart (s. Gleichungen (3.73) und (3.74)). Dariiber hinaus liefert die-
se Vorgehensweise die gleichen Resultate fiir die Betrége wie eine skalare IM-Messung.
Aufgrund dieser Vorteile werden fiir Intermodulationsmessungen diese leicht anderen
Frequenzkonversions-S-Parameter in der Praxis verwendet.

Die zugehorige Beschaltung eines Netzwerkanalysators ist im Bild 3.24 illustriert.

Vector Network Analyzer
Port 3 Port 1 Port 2

At bm‘l bm2
REF-OUT | .
c O

Phase — [-a————p ouT
Combiner —_—
a4,3ry,
Duplex 1 2
Filter -+
b'mn

Bild 3.24: Netzwerkanalysator mit zugehorigem Testset zur vektoriellen IM-Reflexionsmessung

Als Phasenreferenz wird aus einem Empfinger der Kammgenerator mit bekannten Pha-
senwerten zwischen Grund- und Oberwellen angeschlossen. Dieses ist notwendig, da sehr
hiufig die internen RF- und der LO-Ostzillator nicht im Phasenlock reproduzierbar sind.
Der absolute Phasenwert des LO-Signals wird an dieser Messstelle bestimmt.

Bei modernen NWA wie dem ZVA von Rohde&Schwarz sind die beiden fiir IM-Messungen
notwendigen RF-Quellen integriert. Deren Signale werden verstirkt, damit die Messdy-
namik vergrofert wird. Bei der IM-Messung von passiven Baugruppen (Antennen, Kabel)
fiir 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 man ein Duplex-Filter zur
Unterdriickung der Oberwellen der Verstérker ein. Im Weiteren folgen externe oder die
internen Koppler. Ggf. konnen die internen Koppler des NWAs die Leistungen nicht be-
wéltigen. Zum Messobjekt (engl.: device under test, DUT) gelangt man durch einen Com-
biner. Bei Testsets mit grofser Messdynamik handelt es sich wiederum um ein Duplexfilter.
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Am dritten Tor des Combiners ist eine Empfangsmessstelle zur vektoriellen IM-Detektion
kontaktiert.

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

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

Calibration Procedure:

Without-Thru, match, short, open, phase reference and hew Measurement | ‘ SHOW DATA “
power sensor on all ports . .

Choose DUT:
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Bild 3.25: Messresultat einer vektoriellen IM-Reflexionsmessung

In diesem Beispiel wird ein Frequenzsweep dargestellt. Neu ist, dass zwei x-Achsen fiir a-
und b-Welle dargestellt werden. Im rechten Teil sieht man den Phasenverlauf der Reflexion
iiber der Frequenz. Im oberen Teil erkennt man alle Einstellungswerte.

Diese zusétzliche Information der Phase hilft einerseits beim Modelling des Bauelementes
und kann andererseits direkt genutzt werden, um die Entfernung zwischen Messebene und
Storstelle zu berechnen und somit den Ort der Storstelle anzugeben.

Diese Daten kénnen auch in einem Schaltungssimulator weiterverarbeitet werden. Das
dafiir notwendige Dateiformat wird im Weiteren vorgestellt.

Datenformat fiir IM-Messungen

In HF-Simulationsprogrammen wie ADS steht das IMT-Format fiir die Einbindung von
vektoriellen Intermodulationsmessungen zur Verfiigung. Der Name riihrt 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 fiir Standard IM-Messungen gut
geeignet. Beim B-Typen liegt eine insbesondere fiir komplexe Mischermessungen interes-
sante Variante vor.

Oft wird das IM-Format nur am Beispiel von Mischermessungen dargestellt. Hier soll im
weiteren fiir den A-Typ eine kombinierte Darstellung gewdhlt werden. Im Weiteren soll
f1 durch fro und fy durch frp ersetzt werden. Genauso, wie es im Bild 3.23 dargestellt
wurde, sollen nur die IM-Produkte um die beiden Frequenzen betrachtet werden.

Prinzipiell weisen die Nomenklaturen fiir die Dateiformate groke Ahnlichkeiten mit dem
bekannten s2p-Format auf. Beim IMT-Format lautet typischerweise die Definitionszeile:

# IMT ( GHz S DBM R 50.0 )

Die Frequenzen werden in bekannter Art und Weise in GHz angegeben und die Refe-
renzimpedanz ist 50 €2. Bei den S-Parametern handelt es sich aber um eine spezielle Art
der Angabe. Diese werden in dBm und mit einer Phase in Grad angegeben. Dieses ist
moglich, da zusédtzlich die Leistungen der Eingangssignale bei den Frequenzen fro und
frr bekannt sind.

Die Tabelle wird fiir ein Frequenzszenario angegeben. D.h., fro und frp sind fest. Das
Format ist so gewahlt, dass es flir Mischer auch die Mischprodukte um die Oberwellen
darstellt. Hier sollen im folgenden Beispiel nur die beiden IM-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 bezeichneten) Spalten N die Vielfachen
der RF-Frequenz benennen. Das folgende Beispiel soll dieses Dateiformat verdeutlichen.

! A-type IMT file
BEGIN IMTDATA
! Option line for reference power at:
! RF = +10 dBm, LO = +7 dBm
# IMT ( GHz S DBM R 50.0 )
! Format line for RF frequency -- Eingangssignale bei N=1 und M=1
% FRF
1.1
! Format line for LO frequency
% FLO
1.0
! Format line for reference RF power
% PRF
10
! Format line for reference LO power
% PLO
7
! Format line for LO-side harmonics --  Ubertragungsfkt. zu 2*LO-1%RF = 2%M-1xN
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% M -1 2
-1 0 o0 -55 139
2 -45 -33 0 0

END IMTDATA

Somit gilt fiir IM3L: -45 dBm und -33° Phasendrehung. Nicht gemessene Werte miissen
mit Null angegeben werden.

Weiterhin wére die unter Frequenzkonversions-S-Parameter vorgestellte Definition sehr
gut verwendbar. Hier lassen sich leicht Frequenzsweep- und Powersweep-Messungen wei-
terverarbeiten.

3.7.3 X-Parameter

X-Parameter® wurden von Agilent eingefiihrt und sind eine besondere Klasse der fre-
quenzumsetzenden S-Parameter, die insbesondere fiir die Vermessung von Leistungsver-
starkern entwickelt worden. Das Modell der X-Parameter beruht auf dem Polyharmonic
Distortion Modeling wurde in [88] publiziert und bildet die Basis der folgenden Dar-
stellung. Diese ist jedoch der Ubersicht halber an den Nomenklaturen der Agilent-X-
Parameter und der zuvor eingefiihrten Frequenzkonversions-S-Parameter angelehnt.

Im Weiteren werden folgende Indizes verwendet:

1: Index des Ausgangstores k: Index der Ausgangsfrequenz
7: Index des Eingangstores l: Index der Eingangsfrequenz

Fiir k£ und [ sind auch Gleichanteile bei der Frequenz Null erlaubt. Allgemein kann man die
frequenzumsetzenden Parameter mit der multivariablen komplexen Beschreibungsfunk-
tion F¥ fiir ein Mehrtor fiir eine beliebige Anzahl der Harmonischen wie folgt darstellen:

W = Ef(al,a?,..,a},a3,...) . (3.84)
Die Abhéngigkeit von w ist in (3.84) nicht mehr dargestellt. Ansonsten lassen sich als

eine Losung dieser Gleichung die Frequenzkonversions-S-Parameter nach Gleichung (3.80)
angeben.

Die X-Parameter haben eine grofe Verwandtschaft mit dem Harmonic Balance Verfahren
fiir nur ein Anregungssignal und basieren deshalb auf ein Grofsignal a}. Im Weiteren
wird zur Herleitung der X-Parameter Gleichung (3.84) bei der Phase © des komplexen
Anregungssignals f; betrachtet. Diese Phasendrehung © ist als Zeitverzogerung zu in-
terpretieren. Deshalb tritt diese Phase bei den Oberwellen mit dem zugehorigen Faktor

auf:
k jk© k(.1 7O 2 420 1 70 2 3520
by " = F(a1€’7,a7e’*7, . aye’” a5e’77 ) . (3.85)

Im nichsten Schritt soll diese Phase © der Inversen des Phasenwertes von a} (kurz Za})
entsprechen und folgender Zusammenhang fiir P gelten:

P = eltel = 9 bzw. P71l =¢® . (3.86)

3X-parameters is a registered trademark of Agilent Technologies
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Durch Einsetzen in Gleichung (3.85) und Multiplikation mit P** ergibt sich:
b = Ff(laj

K2

a2 P2 a3 P73 alP a2 P72 ) PR (3.87)

Im néchsten Schritt gibt es eine Zerlegung der Beschreibungsfunktion in die zwei vekto-
riellen Komponenten der Anregung:

bf = XFf(|at]) P¥ + > [GH(|at]) P* Re {a} P7'} + Hf!(|a}]) P* Im {a} P'}]

jl
(3.88)
mit
XFF(lai]) = Ff(|ai],0,...,0) (3.89)
klg| 1 _ 5Fik
Gij(|a1‘) = W”“onwwo ) (3.90)
kL] 1 _ 6Fik
Hz] (|CL1‘) - 5 Im {aé P_l} ||ai|70)"'!0 (391)

Man erkennt, dass die Ubertragungsfunktionsgrofen X F, G und H fiir den Arbeitspunkt
mit dem Anregungssignal al hergeleitet sind.

Im néchsten Schritt verwendet man

aé- P4 (aé» P_l)*

Re {aé- Py = 5 und (3.92)
al. P—l _ al‘ P—l *
Im{a P7'} = - 2( i) (3.93)

zur Herleitung der weiteren X-Parameter fiir (j,1) £ (1, 1):

XSE(akl) = 5 (GH(al)) i HE(al)) (3.94)

2
1
2

XTH(at]) = 5 (GH(al])+5HY (at])) . (3.95)

Mit diesen X-Parametern lésst sich Gleichung (3.88) in

b = XFF(jai) P* + Y [XSH(lai|) P*dl + XTH(|af]) PP al] . (3.96)
G0 (1,1)

In der von Agilent gew#hlten Nomenklatur lautet die gleiche Gleichung:

bk = Xjp(lan) P¥ + > [X5 u(lan)) M aj + X5 ji(lan]) P ay]  (3.97)
(3,04 (1,1)

mit der gleichen Bedeutung der Indizes.

Der Term X7 tritt nur auf, wenn ein Verstirker stark in Sittigung betrieben wird. Die
anderen Terme X und X*° weisen eine Verwandtschaft zu den S-Parametern auf und
gehen bei einer linearen Anregung in die Streuparameter {iber.
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Kapitel 4

Leistungsverstarker

Schlagworter wie das so genannte Software Defined Radio, (SDR) suggerieren, dass
die die Entwicklung von Hardwarekomponenten anscheinend abnimmt. Analysiert man
jedoch Umsetzungen dieses SDRs, so erkennt man, dass die Komplexitdt der notwendigen
analogen Schaltungskomponenten sogar zugenommen hat.

Insbesondere der Bedarf einer Verstéarkung der ausgesendeten Hochfrequenzleistung nimmt
immer mehr zu. Die neuen digitalen Modulationsverfahren wie WLAN, Edge und UMTS
erfordern zudem ein hochlineares Ubertragungsverhalten dieser Leistungsverstarker.

Der zunehmende Einsatz von Funkmodulen in mobilen Geréten stellt grofte Anforde-
rungen an dem Wirkungsgrad von Leistungsverstirkern, damit einerseits die Sendezeiten
maximiert werden und andererseits moglichst wenig Material fiir Kiithlzwecke benotigt
wird.

Da sogar im kW-Bereich zunehmend Transistorverstarker eingesetzt werden, findet in die-
sem Kapitel auch eine Beschrankung auf Transistorverstérker statt. Die hier vorgestellten
Grundlagen und Architekturen lassen sich natiirlich auch auf die zahlreichen Rohren-
verstérkerkonstruktionen, die in vielen klassischen Biichern wie [95] nachzulesen sind,
anwenden.

HF-Leistungsverstarker unterscheiden sich von Kleinsignalverstarker dadurch, dass die
Transistoren nahezu oder komplett durch das gesamte Ausgangskennliniefeld durchge-
steuert werden. Diese Leistungsverstéirker (engl.: power amplifier, PA) kénnen nur noch
mit nichtlinearen Simulationstechniken analysiert werden. Jedoch sind alle Grundiiber-
legungen, die bereits fiir die Umsetzung eines linearen Kleinsignalverstéarkers notwendig
sind, auch fiir einen PA notig. Deshalb basiert dieses Kapitel auf die Inhalte des Kapitels
8 aus [29]. Alle Designaspekte wie Randbedingungen von Betriebsspannungen, maximale
Versorgungsstrome, notwendige Leistungsverstarkung, MAG, k-Faktor, Linearitatsforde-
rung, Rauschanforderungen miissen notwendiger Weise zunéchst nach den Kriterien von
[29] erfiillt werden. Auch der Weg, wie die passiven Anpassnetzwerke einfach zu synthe-
tisieren sind, ist dort erlautert.

In diesem Kapitel wird zundchst auf die Grundlagen zur Entwicklung eines PA einschliefs-
lich der Ausgangsimpedanzanpassung eingegangen. Im Weiteren werden die klassischen
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Betriebsarten A, B und C, die sich lediglich aus der Arbeitspunkteinstellung ergeben, de-
tailliert eingefiihrt. Anschliefend folgt die Vorstellung einer groferen Anzahl an Konzep-
ten zur Verbesserung des Wirkungsgrades. Im Anschluss werden kombinierte Verstéarker
vorgestellt. Abschliefend wird ausfiihrlich auf Linearisierungstechniken eingegangen.

Vereinfachte Darstellung von Leistungsverstarkern

Das Blockschaltbild eines einstufigen Leistungsverstiarkers (PAs) ist im Bild 4.1 darge-
stellt.

UAP}

DC-Block

/
RF-Choke /

DC-Block Netzwerk fur
Optimierung
\ und Anpassung _i
Netzwerk
fiir Anpassung
@—O—{ }— und U RL

Arbeitspunkt-| out

Uln ‘ einstellung

T

Bild 4.1: Blockschaltbild eines einstufigen Leistungsverstarkers

Die beiden enthaltenen Netzwerke beinhalten eine Impedanzanpassung bzw. eine Im-
pedanztransformation zur Erzielung einer moglichst grofen Leistungsverstirkung. Diese
beiden Anpassnetzwerke wie auch das Netzwerk zur Arbeitspunkteinstellung sollen im
Weiteren nicht mehr dargestellt werden. Aus Griinden zur verbesserten Ubersicht wird
ein PA nach Bild 4.1 geméf Bild 4.2 vereinfacht dargestellt.

[J‘DCé>
|
|

‘Rgen

Bild 4.2: Vereinfachtes Blockschaltbild eines einstufigen Leistungsverstarkers

Bei der noch enthaltenen Zufiithrungsspule fiir die Gleichspannung und dem Blockkon-
densator soll es sich um ideale Bauelemente handeln. In realen Aufbauten sind es i.d.R.
Bauelemente der Anpassschaltungen, wie in [29] vorgestellt.

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

4.1 Grundlagen fiir die Entwicklung von Leistungsver-
starkern

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

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

4.1.1 Transistortechnologie

Die Wahl der Transistortechnologie ist fiir das Verhalten einer Verstédrkerschaltung sehr
wichtig. Jede Halbleitertechnologie bietet ihre Vor- und Nachteile. Diese miissen genau be-
kannt sein, um die fiir die gesuchte Anwendung beste Technologie zu wéhlen. Fiir rausch-
arme Verstirker bieten P/HEMTs (Pseudomorphic/High Electron Mobility Transistors)
die besten Eigenschaften gefolgt von MESFETs (Metaloxid Semiconductor Field Effect
Transistors). Im Leistungsverstarkerbereich sind MESFETSs auch geeignet. Gerade fiir mo-
bile Anwendungen sind HBTs (Heterojunction-Bipolar-Transistors) die beste Wahl, da sie
hohe Effizienz und bei guter Linearitét erzielen.

Die technologische Entwicklung der Heterostrukturen in den 80er Jahren 16ste bei Bipolar-
transistoren die widersprechende Bemessung fiir hohe Grenzfrequenz und hohe Verstéar-
kung. Mittlerweile Hetero-Bipolartransistoren konventionelle Transistoren abgel6st und
man findet diese auf Silizium (Si), Galliumarsenid (GaAs) und Indiumphosphid (InP).
Si-HBTs werden fiir kleine und mittlere Leistungen bevorzugt eingesetzt. Die Massenan-
wendung fiir Leistungstransistoren sind GaAs-HBTs neben dem klassischen MESFET,
dem HEMT und dem LDMOSFET.

Heterojunction Bipolartransistoren (HBTS)

Der heterojunction Bipolartransistor (HBT) ist ein Bipolartransistor, bei dem fiir Emit-
ter und Basis zwei unterschiedliche Materialien gewéihlt werden (deshalb auch “hetero-
junction). Er entspricht damit der bipolaren Ausfithrung eines High-Electron-Mobility-
Transistors (HEMT).

HBTs erfiillen in vielerlei Hinsicht die gesteigerten Anforderungen an Leistungsverstérker
fiir moderne Funksysteme wie WLAN oder UMTS. In kompakten Strukturen mit nur
einer Versorgungsspannung, wie zum Beispiel Mobiltelefonen, bieten sie hohe Verstarkung,
Effizienz und Linearitdt und lassen sich giinstig produzieren.

Verglichen mit SiGe-Bauteilen besitzen GaAs-HBTs eine héhere Elektronenbeweglichkeit
und profitieren von der Verfiigbarkeit semi-isolierender Substrate. Diese Eigenschaften
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fiihren zu niedrigen U..-Restspannungen bei hoher Stromdichte. Dementsprechend sind
auf GaAs basierende HBTs auf dem kommerziellen Mobilfunkmarkt weit verbreitet, [37].

HBTs arbeiten nach dem gleichen Prinzip wie ,normale* Bipolartransistoren. 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-Sperrschicht in den Kollektor beschleu-
nigt.

Wiéhrend Bipolartransistoren aus einem Material gefertigt sind, wird bei der Produktion
von HBTs im Emitter ein Material mit groferem Bandabstand als der des Basishalbleiters
verwand. Der Basishalbleiter selbst wird sehr hoch dotiert und méglichst diinn gefertigt,
was zu kurzen Transitzeiten und zu einem niedrigen Bahnwiderstand fiihrt. Zusédtzlich
wird der Emitter nur leicht dotiert um die Basis-Emitter-Kapazitdt minimal zu halten.
All dies fithrt zu einer Transitfrequenz die deutlich iiber der von gewohnlichen Bipolar-
transistoren liegt.

Nachteilig an allen GaAs-Transistoren sind die deutlich hoheren Substratkosten sowie
die ineflizienteren Fertigungslinien gegeniiber Si-Produkten, so dass Si-Produkte deutlich
preisgiinstiger sind.

GaAs-HBTs 16sten die MESFETs in mobilen Telefonen ab, da die aufwendige negati-
ve Gatespannung und das “normally-on“-Verhalten entfiel. Als Leistungsverstéirker findet
GaAs in HBTs auch aktuell eine recht grofie Verbreitung.

Mit HBTs lassen sich nunmehr Grenzfrequenzen von 600 GHz und mehr erzielen.

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

Metaloxid Semiconductor Feldeffekttransistoren (MESFETS)

GaAs-MESFETs waren in den 70er Jahren die innovativsten Bauelemente im Hochfre-
quenzbereich. Fiir Leistungsverstiarker muss der Kanalbereich jedoch sehr hoch dotiert
werden, was zu einer Absenkung der Elektronengeschwindigkeit fithrt. Abhilfe brachte
hier die Einfiihrung einer Heterostruktur, was im HEMT miindete.

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

Mittlerweile werden MESFETSs kaum noch eingesetzt.

High Electron Mobility Transistoren (HEMTS)

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

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

Die héufigste andere Bezeichnungen fiir den HEMT ist heterojunction Feldeffekttransistor
(HFET).

ITransistor mit hoher Elektronenbeweglichkeit
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Der HEMT besteht aus Schichten verschiedener Halbleitermaterialien mit unterschiedlich
grofsen Bandliicken (daher Heterostruktur). Anfinglich wurde Gallium-Arsenid (GaAs)
und Aluminium-Gallium-Arsenid (AlGaAs) verwendet, mittlerweile auch Galiumnitrid
(GaN) und Aluminium-Gallium-Nitrid (AlGaN). Da die Bandliicke des AlGaAs grofer
ist als die des GaAs, bildet sich an der Grenzflache dieser beiden Materialien auf Seiten des
GaAs ein zweidimensionales Elektronengas (2DEG) aus, das als leitfidhiger Kanal dient.
Die Elektronenbeweglichkeit ist darin sehr hoch.

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

Sehr ausfiihrlich wird der HEMT in [7] beschrieben.

LDMOS-Feldeffekttransistoren

LDMOS ist die Abkiirzung fiir: “laterally diffused metal oxide semiconductor*.

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

Der Eingang weist eine sehr grofsen kapazitiven Anteil auf und deshalb eignet sich dieser
Transistor nicht fiir Breitbandleistungsverstéarker.

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

Die Applikationsschrift AN1226 von STMicroelectronics erlautert 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-
fiigbar sind. GaN ist ein IT1I-V-Halbleiter mit grofer elektronischer Bandliicke (wide band-
gap), der in der Optoelektronik (blaue und griine Leuchtdioden) sowie fiir Hochleistungs-,
Hochtemperatur- und HF-Feldeffekttransistoren Verwendung findet.

Nunmehr werden am haufigsten GaN-HEMT-Leistungstransistoren eingesetzt. Die Vortei-

le der Transistoren liegen in den sehr gut anpassbaren Ein- und Ausgangswiderstinden,
den sehr hohen Wirkungsgraden (>80 % bei 2.45 GHz und 20 W) und den sehr grofen
realisierbaren Leistungen.

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

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

Weiterfithrendes zu den Transistortechnologien lésst sich in [37] nachlesen.

Wie aufwéndig und komplex alleine der professionelle Einbau der HF-PA-Transistoren ist
spiegelt die 50seitige Applikationsschrift AN10896 von NXP wieder.



94 Leistungsverstarker

4.1.2 Die Signalflussmethode und deren Anwendung

Signalflussdiagramme wurden bereits in [29] eingefithrt. Das Signalflussdiagramm be-
schreibt ein lineares Netzwerk mittels der S-Parameter und der Wellengréfen a; und
b;. Bild 4.3 illustriert das Diagramm eines Verstarkers.

bs 1 a1 S21 b2
O

s S11 S22 o

S12
b1 az

Bild 4.3: Signalflussdiagramm eines Verstarkers mit Lastimpedanz I';, und Quelle b,

Die Signalflussmethode ist vom mathematischen Standpunkt aus gesehen eine univer-
selle Methode zur Losung linearer Gleichungen. Mit Hilfe der Manson-Regel lésst sich
eine Transferfunktionen zwischen einer abhéngigen und einer unabhéngigen Variablen
beschreiben. Die allgemeine Form lautet

C PA-YLO)O+TLERW — ]+ Pl -SL1)P 4]+
B 1= L)+ > L(2) =Y L(3) + ...

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

T (4.1)

Das Signalflussdiagramm des Verstarkers hat nur eine unabhéngige Variable bs. Als Bei-

spiel soll hier die Transferfunktion T = Z—l erstellt werden.

Die Terme P; beschreiben die verschiedenen Pfade, die die abhéngige und die unabhén-
gige Variable, dessen Transferfunktion bestimmt werden soll, verbinden. Knoten diirfen
dabei von einem Pfad nur einmal durchlaufen werden und es darf nur in Pfeilrichtung
von der unabhéngigen zur abhingigen Variablen gegangen werden. Fiir die geforderte
Transferfunktion gibt es zwei Pfade P = S1; und P, = S511'1.S12.

> L(1) ist die Summe aller Schleifen 1. Ordnung. Eine Schleife 1. Ordnung ist das Produkt
aller Zweige, die man in Pfeilrichtung durchlduft, um von einem Knoten wieder zum
gleichen Knoten zu gelangen. Im Bild 4.3 sind S11['s, S21'1S12I's und S92, Schleifen
1. Ordnung.

> L(2) ist die Summe aller Schleifen 2. Ordnung. Eine Schleife 2. Ordnung ist das Produkt
aus zwei sich nicht beriihrenden Schleifen 1. Ordnung. In Abbildung 4.3 ist S11'gS22f,
eine Schleife 2. Ordnung.

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

Allgemein gilt: > L(4) ist die Summe aller Schleifen . Ordnung. Eine Schleife i. Ordnung
ist das Produkt aus 4 sich nicht beriihrenden Schleifen (i — 1). Ordnung.
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Der Term > L(1)(") ist die Summe aller Schleifen 1.Ordnung, die den Pfad P nicht
beriihren. Im Bild 4.3 gibt es zwei Pfade. Fiir P gilt 3 L(1)() = T'1, Sy, und fiir P, gilt

S L(1)® =o0.
Der Term > L(2)) ist die Summe aller Schleifen 2.Ordnung, die den Pfad P nicht
beriihren. Fiir P; o gilt 3 L(2)(12) = 0.

Allgemein gilt: Der Term > L(1)() ist die Summe aller Schleifen i. Ordnung, die den
Pfad P nicht beriihren. Mit der Manson-Regel ergibt sich somit
_ b S11(1 —T'LS92) + So1T'LS12

bs 1= (S1l's + Saol'p + 9211 S121's) + S11Ts 8221,

(4.2)

Mit Hilfe des Signalflussdiagramms, der Manson-Regel und dem Wissen, dass die einlau-
fenden Welle zum Quadrat minus der reflektierten Welle zum Quadrat gleich der Leistung
an einer Last ist (P = 1]az|? — 1[b2|? = 1]b2|?(1 — [T'1|?)), lassen sich alle Parameter fiir
die lineare Betrachtung eines Verstérkers berechnen.

Wendet man die Manson-Regel an, um den Eingangsreflexionsfaktor eines Verstarkers,
wie im Bild 4.4 dargestellt, zu ermitteln, ergibt sich folgende Gleichung

S11(1 =T'pS22) + SIS S12591T
I, — 11( £522) nlioiz g | Sl2onL (4.3)
1-— S22I‘L 1- 522FL
und fiir den Ausgangsreflexionsfaktor (Abb. 4.4) ergibt sich
S12821 s
Tout = 5 —_— . 44
t 2+ S Ts (4.4)
at S21 b2
-—— a1 S21 b2 L
Fn=b1/a1 F S11 S22 M rs S11 S22 jr"“‘:bz/az'bs:o
S12 S12 S
b1 a2 b1 az

Bild 4.4: Signalflussdiagramme des Eingangsreflexionsfaktors eines Verstarkers mit Lastimpe-
danz und des Ausgangsreflexionsfaktors eines Verstarkers

4.1.3 Leistungsbegriffe

In der Verstarkerentwicklung gibt es verschiedene Leistungsbegriffe, die anhand von Ab-
bildung 4.5 und 4.6 erklért werden miissen.

Diese Begriffe gelten nur fiir Kleinsignale uneingeschrankt. Da im Grofssignalbetrieb Nicht-
linearitdten und physikalische Grenzen beriicksichtigt werden miissen, ist eine Giiltigkeit
im Einzelfall zu priifen.
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Bild 4.5: Verschiedene Leistungsbegriffe im Signalflussdiagramm eines Verstarkers
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Bild 4.6: Reflexionen innerhalb der Teilschaltungen eines Verstarkers

P,,s ist die Leistung, die die Quelle bei konjugiert komplexer Anpassung an eine Last
abgeben wiirde.
3lbs[?

Pavs :Pzn PEETENT)
1—|Tsf?

ip=Tsx = (4.5)

P;, ist die Leistung, die vom Eingangsanpassnetzwerk an den Verstarker abgegeben wird,
und ist gleich P,,s bei einer konjugiert komplexem Eingangsimpedanz des Anpassnetz-
werkes.

Povs = Pinlr;, =g+ (4.6)
Ansonsten ist P, gleich ,
Pon = glbsP e (4.7
Fiir die Verkniipfung von P,,s und P;, ergibt sich damit
Pin = PaysMs (4.8)
mit
po = A=CsPA=I0P) o)

[1 —TsTynl|?

My ist der Eingangsfehlanpassungsfaktor und ein Mafs dafiir, wie viel Leistung am Tran-
sistor reflektiert wird.
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Ausgangsseitig gibt es ebenfalls zwei Leistungsbegriffe P,,,, und Py,. Py, ist die Leistung,
die bei konjugiert komplexer Ausgangsanpassung vom Transistor abgegeben werden kann.
Pr, ist die Leistung, die an der Last abgegeben wird.

Poyn = ﬂ (4.10)
1 — |Tout|?
Bei konjugiert komplexer Ausgangsanpassung gilt
Povn = Pr|r =10 . (4.11)
Allgemein berechnet sich Py, mit
P = g -
P,,n und Py, sind iiber den Ausgangsfehlanpassungsfaktor M, verkniipft.
Pr, = Pypn M, (4.13)
mit
a, = L= TEP)O =) )

|1 - 1—‘lLFout|2

4.1.4 Weitere Grundbegriffe

Verstarkung

Da es verschiedene Leistungsbegriffe gibt, ist es nahe liegend, dass auch fiir die Ver-
starkung verschiedene Definitionen existieren [24, 95]. Hier gelten beziiglich Klein- und
Grofssignalbetriebs die gleichen Einschriankungen wie in Kapitel 2.2.6.

Erstens der ,,Transducer Gain“ G, der definiert ist als

G — P, Leistung, die an der Last abgegeben wird (4.15)
T Pus  Leistung, die von der Quelle abgegeben werden kann ’ '
zweitens der ,Power Gain“ Gp, der wie folgt definiert ist:
G P, Leistung, die an der Last abgegeben wird (4.16)
P~ P, Leistung, die vom Netzwerk abgenommen wird ’ '

und zu guter Letzt der ,,Available Power Gain“ G 4, der geméf

Gae Poyn  Leistung, die vom Netzwerk abgegeben werden kann (4.17)
AT P,,s Leistung, die von der Quelle abgegeben werden kann '

definiert. Berechnet werden die Verstarkungen mit den Gleichungen

_1-rg)?
- |1 —T;,Ts)?

1—|Tr]?
|1 — SQQFL|2

Gr |So1 |2 (4.18)
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oder , ,
1 —|Ts| 5 1Ty
Gr = S 4.19
T LTI U (4.19)
bzw. ,
1 1— Ty
G So1|? 4.20
r 1_|1—‘m|2| 2| [1 — ST |? (4.20)
und
1—|Ts|? 2 1
Ga = S . 4.21
4 |1_511FS|2| 21| 1_|1—‘out|2 ( )

Maximal verfiigbarer Leistungsgewinn und maximaler stabiler Leistungsgewinn

Der maximal verfiighare Leistungsgewinn kurz MAG (engl.: Maximum Available Gain)
genannt, ist ein Maf fiir die, mit einem im Ein- und Ausgang konjugiert komplex ange-
passten Transistor, maximal erreichbare Verstarkung. Er gilt nur bei stabilen Schaltungen
und kann ansonsten zu falschen Ergebnissen fiithren [29]. Berechnet wird der MAG mit

MAG = Igml (k—Vk2—1). (4.22)
12

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

Der maximale stabile Leistungsgewinn MSG (engl.: Maximum Stable Gain) bezeichnet
die Verstarkung, die ein Verstarkerschaltung fiir ¥ = 1 liefert und berechnet sich folglich
mit

|S21]

MSG = .
|S12]

(4.23)

Einer dieser Begriffe wird in der Regel in Transistordatenbléattern gefithrt und dient als
wichtiges Kriterium bei der Wahl eines geeigneten Transistors.

Wirkungsgrad

Fiir den Wirkungsgrad einer Verstéarkerstufe gibt es in der Literatur mehrere Definitionen.
Die Gebriauchlichsten sind die PAE (engl.: Power Added Efficiency) und der allgemeine
Wirkungsgrad 7. Sie unterscheiden sich darin, dass in der PAE-Berechnung neben der
Gleichstromleistung Ppc auch die Eingangsleistung P;,, mit berticksichtigt wird, die dem
Verstirker zugefiihrt wird. Der Wirkungsgrad n berticksichtigt lediglich die Gleichstrom-
leistung, was dazu fiihrt, dass die PAE immer schlechter ist als 7.

PAE = Pout = Pin (4.24)
Ppc
Pout
= 4.25

Je geringer die Eingangsleistung bezogen auf die Ausgangsleistung P, ist, desto gerin-
ger ist folglich die Differenz zwischen beiden Effizienzbegriffen. Dies fithrt dazu, dass sie
gelegentlich gleichgesetzt werden.
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4.1.5 Stabilitat

Eine elementare Grofe, die beim Verstarkerentwurf zwingend zu betrachten ist, ist die
Stabilitat. Die meisten Transistoren neigen ohne dufiere Beschaltung zum Schwingen und
miissen durch schaltungstechnische Mafknahmen, wie z.B. Strom- oder Spannungsgegen-
kopplung, stabilisiert werden.

Absolute Stabilitdt bedeutet, dass es nicht moglich ist, mit einem beliebigen passiven
Generator- oder Lastabschluss (I's < 1, I', < 1) eine Schaltung zum Schwingen zu
bringen. Um diese absolute Stabilitéit flir aktive Zweitore zu erzeugen, wird der Stabi-
litatsfaktor k iiber der Frequenz betrachtet. Seine Herleitung ist bereits in zahlreichen
Biichern [24] publiziert, weshalb hier nur die Formeln und die Anwendung présentiert
werden. Ein aktives Zweitor ist absolut stabil, wenn gilt £ > 1 und die Bedingungen

1—[S11[? > [S12501] (4.26)

und
1 — [S92|* > |S12591] (4.27)

erfiillt sind. Der Stabilitdtsfaktor k berechnet sich wie folgt,

_ 1 [Suf*—[Sn* +]AP

k
21512521

(4.28)

mit
A = 811522 — S12521 - (4.29)
Bedingte Stabilitdt bedeutet, dass ein Verstéarker nur mit bestimmten Abschliissen stabil

arbeitet. Das lasst sich durch die so genannten Stabilitdtskreise im Smith-Chart darstellen
und tiberwachen.

Alle Herleitungen und weiterfithrenden Erkldrungen bzw. Ergédnzungen zu diesem Ab-
schnitt sind in [29, 95] oder [24] zu finden.

4.1.6 'Wahl der Lastimpedanz

Die Auslegung der passiven Netzwerke zur Beschaltung eines Leistungsverstarkers hat
einen sehr grofen Einfluss auf dessen verfiighare maximale Ausgangsleistung und dem
Wirkungsgrad. Diese Netzwerke transformieren die Systemimpedanz (Zy = Z1,) in eine
fiir den Transistor optimale Impedanz Z;,,. Welche Eingangsimpedanz (Z;,) angestrebt
wird, wird im folgendem Abschnitt erldutert.

In diesem Abschnitt soll lediglich das Verhalten der Beschaltungsnetzwerke bei der Ar-
beitsfrequenz untersucht werden. Am Verstérkereingang wird ein derartiges Transforma-
tionsnetzwerk zur Realisierung der konjungiert komplexen Anpassung verwendet. Auf die
Kriterien zur Anpassung am Ausgang wird im Weiteren noch detailliert eingegangen.

Bild 4.7 zeigt einfachste Netzwerke, die hierfiir eingesetzt werden kénnen.

Lésst man zusétzlich Leitungsbauelemente zu, so wird die Anzahl der moglichen Netz-
werke deutlich grofer. Gleiches gilt, wenn man anstatt zwei drei Bauelemente einsetzt. In
[29] wurde mit der Einfiihrung des I'-Transformators gezeigt, wie das Transformationsver-
héltnis und die einsetzbare Bandbreite zusammenhangen. Weiterhin haben auch noch die
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Bild 4.7: Verschiedene Konstellationen fiir I-Transformatoren (LC-Netzwerke) bzw. L-
Netzwerke (enthalten nur L oder C) mit konzentrierten Spulen und Kondensatoren

endlichen Giiten der Bauelemente eine verringernden Einfluss auf die Bandbreite. All diese
Auslegungsaspekte wurden in [29] ausfiihrlich erldutert. Jedoch werden aus Griinden der
optimalen Tuning-Méglichkeiten in der Praxis kurze hochohmige Leitungen (in Relation
zur Transistorausgangsimpedanz) in Form von 50 Q-Leitungen und Shunt-Kondensatoren
und somit die im Bild 4.7 rot gekennzeichneten Netzwerke eingesetzt.

Bild 4.8 zeigt die einfache Realisierungsform, die viel Tuning iiber die Schiebungung der
Kondensatoren zulésst.

Bild 4.8: Praktische Realisierung eines zweistufigen I'-Transformators (LC-Netzwerke)
aus den leicht verdnderbaren quasi-konzentrierten Leitungsinduktivititen und den Shunt-
Kondensatoren

Damit keine Reflexionen entstehen, wird in der Hochfrequenztechnik in der Regel eine
konjugiert komplexe Anpassung erzeugt, um Verluste zu minimieren, so auch grundséitz-
lich in Verstérkerschaltungen. In der Elektronik werden die konjugiert komplexe Anpas-
sung und die Leistungsanpassung oftmals gleichgesetzt. Dies gilt aber nur, wenn man die
physikalischen Grenzen der Transistoren und Gleichspannungsquellen auféer Acht l&sst.
Bei Verwendung einer konjugiert komplexen Anpassung erreicht man immer maximale
Verstarkung. Dabei kann es passieren, dass die maximale Ausgangsleistung durch die ma-
ximale Spannung U, der Gleichspannungsquelle begrenzt wird (Abb. 4.9), obwohl der
maximale Strom I,,,,, noch nicht erreicht ist.

Dies fithrt dazu, dass das Potential des Transistors nicht optimal ausgenutzt wird. Um
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Bild 4.9: Strom-Spannungskennlinie bei konjugiert komplexem Anpassnetzwerk und bei opti-
malem Leistungsanpassnetzwerk

den maximalen Strom und die maximale Spannung optimal auszunutzen muss i.d.R. ein
kleinerer Lastwiderstand gewdhlt werden. Dieser Lastwiderstand Ry ~ R, ldsst sich
unter der Annahme, dass der Innenwiderstand der Quelle R¢ sehr viel grofer ist Rg >>
Ropt, durch die einfache Gleichung

Ry ~ Ymaz (4.30)

Ima;ﬂ

abschétzen. Muss R in der Berechnung beriicksichtigt werden, dndert sich aufgrund der
Parallelschaltung von Rg und Ry, die obige Gleichung wie folgt
RL ' RG o Umaw
RL + RG - Imax

Ropt = (431)

Oft handelt es sich bei Rg um eine komplexe Impedanz Zg. Jedoch ist in der Praxis
der Imaginérteil oft recht klein. Hier geniigt es haufig die oben dargestellte Abschétzung
fiir Startwerte der Simulation zu verwenden. Ansonsten kann man auch in einem ersten
Schritt den Imaginérteil von Zs kompensieren.

Hier stellt sich die Frage, ob ein so optimiertes Netzwerk nicht aufgrund der ,Fehlan-
passung® und den auftretenden Reflexionen Probleme aufwirft. Die durch Reflexionen
auftretenden stehenden Wellen kénnen nur dann auftreten, wenn in einem Sendesystem
keine Welle von der Antenne zuriick lduft. Die Anpassung der Antenne ldsst sich durch
einen Isolator oder einer Spezialantennenkonstruktion nach [53] 16sen. Als weitere Alter-
native wird im Weiteren noch ein balanciertes Verstérkerkonzept vorgestellt.

In der Hochfrequenztechnik ist es iiblich Strom und Spannung zu abstrahieren und nur die
Ein- und Ausgangsleistung zu betrachten. Der oben geschilderte Effekt ldsst sich auch hier
nachweisen. Abb. 4.10 stellt die Ausgangs- iiber der Eingangsleistung eines Transistors
mit zwei unterschiedlichen Ausgangsanpassungen dar.

Der durchgezogene Graph gehort zu einem konjugiert komplexen Anpassnetzwerk und der
gestrichelte zu einem optimierten so genannten Leistungsanpassnetzwerk. Die Punkte A.i
bezeichnen die maximale lineare Ausgangsleistung und die Punkte B.i den 1 dB Kompres-
sionspunkt. Mit konjugiert komplexer Anpassung ist die Verstédrkung um 1-2dB héher,
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Bild 4.10: Pout iiber Pin fiir ein konjugiert komplexes Anpassnetzwerk und ein Leistungsan-
passnetzwerk

hingegen ist die maximale lineare Ausgangsleistung um 1-4dB niedriger. Das Ausmaf
der Steigerung ist abhéngig von der Technologie und vom Bauteil, aber der Effekt ist bei
allen Transistoren zu erkennen.

Hier wurde deutlich gezeigt, dass die konjugiert komplexe Anpassung nicht gleich der
optimalen Leistungsanpassung ist.

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

Schrittmotor

lj

Eingangstuner Ausgangstuner
—C::::E::::F —C::::E::::F
Leistungs- b b Leistungs-
quelle E 00— DUT —0— messer
= =

DC-
Versorgung

Schrittmotor

I

| Steuerrechner |

Bild 4.11: Blockschaltbild einer professionellen Load-Pull-Messanordnung in nur skalarer Aus-
fihrung

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

B
-1dB

Bild 4.12: Load-Pull-Linien im Smith-Diagramm fiir Popt-1dB und Popt-2 dB Ausgangslei-
stung

Diese Messdaten geben dem HF-Entwickler ein einfaches Ziel im Smith-Diagramm, um
ein geeignetes Anpassnetzwerk zu erstellen. Diese automatischen Messanordnungen sind
ziemlich teuer. Deshalb nutzt man gerne manuelle Tuner, die mit geeigneten mechanischen
Fertigungsmoglichkeiten, relativ einfach selbst zu bauen sind.

Load-Pull-Messplatze gibt es auch in

- vektorieller Ausfithrung und,/ oder
- mit Oberwellen-Tunern und,/ oder
- mit elektronischen Tunern.

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

4.1.7 Aufbau und Anwendung eines manuellen Tuners

Bei einem Tuner handelt es sich um eine 50 2 TEM-Leitung, in der eine oder mehrere
einstellbare Kapazititen verschoben werden kénnen.

Zunéchst soll kurz auf das meist verwendete Leitungssystem eingegangen werden. Das
fiir Tuner verwendete Leitungssystem geméf Bild 4.13 wird ,slabline* genannt, [90]. Es
besteht aus zwei unendlich ausgedehnten Masseflichen mit dem Abstand D und einem
runden Leiter mit gleichem Abstand zu beiden Masseflichen mit dem Durchmesser d.
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Bild 4.13: Das Leitungssystem der Tuning-Leitung im Schnittbild
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Der Wellenwiderstand dieses Leitungssystems errechnet sich mit:

60 Q2 4D
i In{ — . 4.32
°T e n(wd) (4:32)

Diese Berechnung besitzt eine Abweichung von weniger als 1% fiir % > 2. Fiir eine pra-
zisere Berechnung bietet [90] neben den hier gezeigten Berechnungen auch eine exaktere
Lésung an.

Die Leitung sollte einen Wellenwiderstand von 50 €2 besitzen und bei der Grundfrequenz
des Verstérkers (z.B. 800 MHz) noch eine elektrische Lange von gut 400° aufweisen, damit
auch mindestens zwei abstimmbare Kondensatoren eingesetzt werden konnen. Alle fiir
das elektrische Verhalten relevanten Teile werden oft aus Messing gefertigt, da es sich um
einen gut leitenden und einfach zu bearbeitenden Werkstoff handelt.

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

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

Die Lénge der Leitung wurde auf 450 mm festgelegt, was bei 800 MHz einer elektrischen
Lange von 432° entspricht. Die Masseflichen wurden durch Aluminium-U-Profilen ver-
windungssteif gemacht. Diese Profile dienen gleichzeitig als Fiihrungen fiir die variablen
Kapazitidten. Auf dem U-Profil ist ein Lineal eingraviert, um die Positionen der variablen
Kapazitaten reproduzierbar zu machen.

Als Anschliisse sind N-Adapter verwendet worden. Sie sind in die Kopfplatten einge-
schraubt und mit dem Innenleiter des N-Steckers (Durchmesser 3mm) mit dem 8mm
breiten Innenleiter des Tuners verbunden. Um die Fehlanpassung in diesem Ubergang
zu minimieren muss der Innenleiter basierend auf Feldsimulationsergebnissen angephast
(Bild 4.15).
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Bild 4.15: Optimierter Ubergang auf den Innenleiter mit dem Durchmesser von 8 mm

Die variablen Kapazitdten sind bewegliche Schlitten, in denen sich eine Einstellschraube
mit z.B. 10 mm Durchmesser befindet (Bild 4.16). Bei Ann&herung der Schraube an der
Innenleitung erhoht sich die Kapazitit gegen Masse und somit auch die Fehlanpassung der
Tuning-Leitung. Entfernt man die Schraube von der Leitung wird die Kapazitéit kleiner
und die Anpassung verbessert sich. Bei maximaler Entfernung hat die Schraube keinen
Einfluss mehr auf die Leitung.

A

Bild 4.16: Der Fiihrungsblock und die Einstellschraube

Um eine bessere Masseanbindung zu erzielen, werden die Schlitten von Messingblocken
gefiihrt, die passgenau zwischen den Masseplatten sitzen (Bild 4.16). Zusétzlich lassen
sich die Schlitten durch zwei Feststellschrauben fixieren.

Mittels eines solchen einfachen mechanischen Tuners lassen sich eine grofe Anzahl an
Eingangsimpedanzen realisieren. Schraubt man die Einstellschraube zur Kapazitatserho-
hung hinein, so bewegt man sich immer weiter zum Rand des Smith-Diagramms hin. Die
endliche Dampfung der Leitung sorgt dafiir, dass die Werte am Rand nicht abgedeckt
werden konnen.

Bild 4.17 zeigt welche Impedanzwerte sich einstellen konnen, wenn die Tuningschrauben
fiir diskrete Einstellwerte iiber der gesamten Leitungsldnge verschoben werden.

Diese manuellen Tuner werden meist nur am Ausgang eingesetzt. Setzt man diese Tuner
hinter einem Verstérker ohne Ausgangsnetzwerk ein, so entspricht die Eingangsimpedanz
der optimalen Tunerstellung der Eingangsimpedanz des zu entwickelnden Netzwerkes. Oft
muss diese Eingangsimpedanz noch de-embedded werden, [29].
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Bild 4.17: Eingangsimpedanzen des Tuners fiir verschiedene kapazitive Abschliisse, die entlang
der Tuner-Leitung verschoben werden

Setzt man den Tuner hingegen hinter einem Verstérker mit einem Netzwerk fiir die Aus-
gangsanpassung ein, so kann man durch schnelle manuelle Einstellung einer sehr grofsen
Anzahl von Impedanzen erkennen, ob es Ausgangsimpedanzen gibt, die eine noch gréfere
Leistungsausbeute zulassen.

Bisher wurden nur Breitbandtuner vorgestellt. Weiterhin gibt es auch noch so genannte
Harmonic-Tuner (auch Oberwellen-Tuner). Die sind nur bei einer festen Frequenz einsetz-
bar und in der Hinsicht optimiert, dass eine Oberwelle moglich stark und die Grundwelle
moglichst gar nicht reflektiert wird. Bei mechanischen Ausfiihrungen lassen sich i.d.R.
die Reflexionsfaktoren der Oberwellen nicht einstellen. Lediglich iiber die Position der
Oberwellen-Tuner kann die Reflexionsphase beeinflusst werden. Dieses Hilfsmittel ist je-
doch in der Praxis der Leistungsverstiarkerentwicklung sehr wichtig.

4.2 Die klassischen Betriebsarten A, AB, B und C

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

Uberblick

Im A-Betrieb wird der Arbeitspunkt fiir maximale Aussteuerung in die Mitte des Aus-
gangskennlinienfeldes des Transistors gelegt, so dass Uap = % ist. Uap ist die Kollektor-
Emitterspannung im Arbeitspunkt und Up¢ ist die Versorgungspannung. Allgemein gilt
Uap > “*“% Die Grofe @ amaqz bezeichnet die maximal bendtigte Ausgangsspitzenspan-
nung. Der A-Betrieb ist die linearste Betriebsart aber gleichzeitig auch die Ineffizienteste

mit einem theoretischen Wirkungsgrad von maximal 50% bei Vollaussteuerung. In der
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Praxis liegt der Wirkungsgrad eher zwischen 10% und 35%. Deshalb findet der A-Betrieb
hauptséchlich in Kleinsignal- oder Vorverstérkerschaltungen eine Anwendung.

Der Arbeitspunkt eines Verstarkers im B-Betrieb wird moglichst exakt in die Knickstelle
der Eingangskennlinie gelegt, womit nur eine Halbwelle des Eingangssignals verstarkt
wird. So wird ein hoherer Wirkungsgrad von max. 78,5% erreicht. Mit geeigneter Filterung
lasst sich der B-Betrieb fiir den Bau von linearen Leistungsverstiarkern einsetzen. Die
Generation von Oberwellen ist aber relativ hoch. Die Grundwelle wird jedoch linear und
mit 6 dB weniger Verstarkung verglichen zum A-Betrieb angehoben.
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Bild 4.18: Kennlinien fiir den Transistor im A-Betrieb

Einen Kompromiss zwischen der sehr hohen Verstérkung des A- und des hohen Wir-
kungsgrades des B-Betriebs ist der AB-Betrieb. Der Arbeitspunkt wird zwischen den von
A- und B-Betrieb gelegt, so dass kleine Signale im A-Betrieb verstiarkt werden und bei
grofen Signalen eine Halbwelle beschnitten wird. Die Generation von Oberwellen ist nicht
so ausgeprégt wie im B-Betrieb. Je nach Anforderung an den Leistungsverstérker 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 jedoch nichtlinear.

Der C-Betrieb ist eine nichtlineare Betriebsart, bei der der Transistor gar keine oder
eine negative Vorspannung erhélt, so dass nur die Spitze einer Halbwelle verstarkt wird.
Transistorschaltungen im C-Betrieb werden unter anderem als Hilfsverstérker in Doherty-
Leistungsverstirkerschaltungen zur Verbesserung des Wirkungsgrades eingesetzt, [13].

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

Analytische Beschreibung

Zur weiteren Beschreibung eines Verstérkers fiir die klassischen Betriebsarten soll das Bild
4.19 dienen.

ic 1 Upe=U;,

Uce=Ugue

12,3,4

T

fO uout

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

Die anliegenden Wechselsignale mit Gleichsignalanteil werden mit Kleinbuchstaben ge-
kennzeichnet. Am Ausgang befindet sich ein Parallelschwingkreis mit hoher Giite. Dieser
soll als Bandpass dienen. D.h., dass das Grundsignal mit der Mittenfrequenz fy unbeein-
flusst bleibt und die Oberwellen mit einem Kurzschluss abgeschlossen werden. Mit dem
Index q werden die Ruhespannungen und -stréme an Basis und Kollektor gekennzeichnet.

Die an dieser Verstérkerschaltung am Transistor anliegenden Spannungen und der Kol-
lektorstrom sind {iber der Zeit im Bild 4.20 dargestellt.

Die enthaltenen Gréfen? sind:

Upq: Ruhespg. an der Basis, U: Schwellspannung,  Ip,e.: Sattigungsstrom,

Icq: Ruhestrom am Kollektor, a: Leitungswinkel, Up: Betriebsspannung.

Die Schwellspannung U, liegt bei einem Bipolartransistor bei rund 0.7 V. Der Sattigungs-
strom und die maximale Spannung bzw. Sittigungsspannung sind im Datenblatt ange-
geben. Die Betriebsspannung Uy liegt bei vielen Verstirkern etwas iiber Upc, da die
Choke-Spule fiir eine Spannungsanhebung sorgt. Oft wird im Skript mit Uy = Upc gear-
beitet.

Der Unterschied der verschiedenen Betriebsarten liegt in der Wahl des Leitungswinkels «.
Fiir eine Wahl von o = 27 gilt ugg > Uy und somit wird das Sinussignal nicht beschnitten.
Es liegt hier der A-Betrieb vor. Auf die anderen Beispiele geht Tabelle 4.1 ein.
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Basis-Spannung

Sou2

Bild 4.20: Strom und Spannungen am Transistor bei GroRsignalaussteuerung

Tabelle 4.1: Darstellung der Arbeitspunkte

| Klasse [ (Upq—U)/Uinmaz | Icq/Imaz | o
A 0.5 0.5 27
AB 0-0.5 0-0.5 m-27
B 0 0 7T
C <0 0 <7

Im Folgenden werden fiir diese vier Betriebsarten die Wirkungsgrade, die Verstirkung
und Ausgangsleistung berechnet.

Berechnung von Leistung und Wirkungsgrad

Als unbekannte Grofe zur Angabe der Ausgangsleistung der Grundwelle bzw. der 1. Har-
monischen muss geméaf

p - Uc I
V2 V2

der zugehorige Strom I; berechnet werden. Hier entspricht Upc dem Spitzenwert der

(4.33)

2Alle Gleichanteile werden mit Grofbuchstaben gekennzeichnet.
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Wechselspannung, da der Parallelschwingkreis (bei fy) im Bild 4.20 zur Generation der
negativen Halbwelle beitragt.

Die Leistungsaufnahme berechnet sich aus:

Ppe = Upce - Ipc . (4.34)
Ist I'pc bekannt, so kann diese angeben werden.
Der Wirkungsgrad n wurde bereits eingefiihrt als:

P,
— , 4.35
= o (4.35)

Ebenfalls wurde die PAFE (engl.: Power Added Efficiency) eingefiihrt:

P - P

PAE =
Ppc

(4.36)

Die dargestellten Formeln zeigen, dass sofern die beiden Strome I; und Ipc mit den Zeit-
verldufen, wie diese im Bild 4.20 dargestellt sind, berechnet sind, alle Aussagen beziiglich
Leistung und Wirkungsgrad getroffen werden kénnen.

Berechnung von den Stréomen I; und Ipc

Fiir einen Leitungswinkel von —a/2 < ¢ < /2  gilt fiir den Kollektorstrom in Ab-
héngigkeit von der Phase ¢:

ic(p) = log+ (Imax — Icg) - cos (@) (4.37)

bzw.

ic(p) = Imaz €08 (@) + Iog(1 —cos(p)) ) (4.38)

Fiir einen Leitungswinkel von —7 < ¢ < —a/2 und /2 < p <7 gilt fir den
Kollektorstrom: ig(,) = 0A.

Da es einen stetigen Ubergang gibt, muss bei der Phase ¢ = a/2  der Strom ic Null
sein. Dieses in der Gleichung (4.38) eingesetzt ergibt:

cos (a/2)

Ioqg = Lpgw ——————— 4.
ca cos (a/2) — 1 (4:39)

Das Ergebnis fiir den Ruhestrom I, kann nun wiederum in der Gleichung (4.38) einge-
setzt werden:

. cos (a/2) (1 — cos (¢))
C(p) = Imaz ' (COS (4/7) + cos (a/2) 1 . (440)
Nach einer kurzen Rechnung erhilt man:

cos (a/2) — cos ()
cos (/2) — 1 ' (441)

iC(cp) = Inaz -
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Basierend auf dieser Gleichung fiir den Kollektorstrom im Zeitbereich konnen iiber die
Fouriertransformation alle Stromanteile (Gleichanteil und Harmonische) berechnet wer-

den.

Der Gleichanteil ldsst sich iiber folgende Rechnung angeben.

1 [or? Imae /2 cos (a/2) — cos ()
pe = oF /Q/QZC“") Ly /Q/Q cos (a/2) — 1

Imaz 06/2

27 (cos (a/2) — 1) [¢p cos (/2) — sin (¢)]

Ipc =

—a/2

Imaz

Ipc =

a cos (a/2) — 2sin (a/2)
27 (cos (a/2) — 1)

IDC = Imaw

Allgemein gilt fiir die Berechnung der n. Harmonischen:

1 01/2 )
I, = —/ iC(p) * COS (ny)de

T J—a/2

Fiir die Berechnung der 1. Harmonischen gilt mit Gleichung (4.41):

Imaw a/z
h= gy [ 00 (@/2) cos(e) ot (o) o

Mit dem Zusammenhang: cos? (¢) = 1/2+ 1/2cos(2¢) folgt:

= Imas - : ©  sin(2¢)] |o/2
L = W _COS (a/2) sin (¢) — 5~ T] o
I = W 2 cos (04/.2)(81:1 (a/2) _2Z ) .

sin (o) — «
Tmas 27 (cos (a/2) — 1)

L =

Auswertung der Berechnung von I; und Ipc

27 (cos (af2) — 1) {% o8 (%) + % o8 (%) —sin (%) sin (_%)}

(4.42)

(4.43)
(4.44)

(4.45)

(4.46)

(4.47)

(4.48)

(4.49)

(4.50)

Folgende Gleichstromanteile liefert die Berechnung von Ip¢ fiir den A- und den B-Betrieb:

Imas

Ipc (ciass 4) = Imaz/2 Ipc (classB)y =

Als Grundwellenanteile liefert die Berechnung von [; fiir den A- und den B-Betrieb:

maz

Il(ClassA) = Imam/2 ) Il(ClassB) = 2
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Klasse A AB B C

Bild 4.21: Stromwerte des Gleichstromanteiles und der ersten vier Harmonischen liber den
Leitungswinkel o bzw. den Betriebsarten A bis C

Die Stromwerte des Gleichstromanteiles und der ersten bis vierten Harmonischen sind
iiber den Leitungswinkel av und somit auch fiir alle Betriebsarten im Bild 4.21 angegeben.

Die vier Betriebarten lassen sich libersichtlich in tabellarischer Form darstellen, wenn man
folgende Angaben bzw. Normierungen einfiihrt:

Fiir die Schwell- bzw. Knickspannung soll idealisiert gelten: U; = Ui =0 V .

Normierte Spannungsgrofsen: Ugnorm =Uq/Uo , Usnorm =1 — Ugnorm ,

: : 5 : . pdB _ pdBm dBm
Normierte Leistungsgréfsen Eingang: PS- . = P32™ — POo™ -

Normierte Leistungsgrofen Ausgang: P45~ — pdbm _ pdbm = -
Normierter Lastwiderstand: Rinorm = Ri/Ropt

; ; : . dB  _ (B dB
Normierte Leistungsverstarkung:  Gpg.n = G177 — G Giass 4 -
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Tabelle 4.2: Darstellung der maximalen Ausgangsleistung, Wirkungsgrade und Linearitat der
vier Betriebsarten A-C

| PIB ] | 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
Rinorm 1.0 0.94 1.0 1.14

0dB PIE 0dB 0.25dB 0dB -0.6dB

-3dB PIE -3dB -1.8dB -3dB -6.2dB
0dB G 0dB dB -6dB dB
-3dB G 0dB dB -6dB dB
0dB n 50 % 70 % 78.5% 80 %
-3dB n 25 % 53 % 55 % 45 %

Typ Linear Nichtl. Linear Nichtl.

Anzumerken ist, dass die Betriebsart B eine um 6 dB grofere Eingangsleistung vergli-
chen zur Betriebsart A benotigt. Folglich weist die Betriebsart A eine um 6 dB grofere
Verstiarkung auf. Die Betriebsart C hat eine noch kleine Verstdrkung als die Betriebsart
B.

4.3 Schaltungskonzepte von Leistungsverstarkern

Im Weiteren werden verschiedene Schaltungskonzepte vorgestellt, mit denen sich insbe-
sondere die Wirkungsgrade von Leistungsverstirkern verbessern lassen.

4.3.1 H-Betrieb

Der Tabelle 4.2 kann man entnehmen, dass fiir alle Betriebsarten der Wirkungsgrad stark
degradiert, wenn man den Verstérker nicht voll aussteuert. Gerade mobile Funksysteme
erfordern sehr unschiedliche Ausgangsleistungen, deren Werte von der Entfernung abhén-
gen.

Die Grundidee des H-Betriebs ist es, dass die Betriebsspannung abgesenkt wird, wenn der
Leistungsverstéarker nur eine kleine Ausgangsleistung liefert soll. Das Schaltungskonzept
ist im Bild 4.22 dargestellt.

Mittels des Kopplers wird etwas Energie des zu verstirkenden Signals entnommen und
einem Detektor zugefiihrt. Dessen Ausgangssignal steuert die Kontrolleinheiten.

Wendet man dieses Schaltungskonzept auf den A-Betrieb an, dann muss man wie im
Bild 4.22 ersichtlich den Arbeitspunkt an der Basis einstellen. Fiir den B-Betrieb kann
diese Einstellung entfallen.

Nachteilig an diesem Konzept ist einerseits der technische Aufwand fiir die Spannungs-
regelung am Kollektor. Hier werden Schalttransistoren eingesetzt, die die gleiche Groke
wie der Verstarkertransistor aufweisen, und andererseits die Verunreinigung der Signale
durch die notwendigen Schaltregler im Drain- bzw. Kollektorzweig.
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Bild 4.22: Vereinfachte Schaltung fiir einen Verstirker im H-Betrieb mit einer gesteuerten
Arbeitspunkteinstellung des A-Betriebs

Die notwendige Beschaltungshardware ist in den letzten Jahren immens im Preis gesun-
ken. Die Verunreinigung der reduzierten Betriebsspannung kann durch Schaltreglertopp-

logien mit den so genannten Y A-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 klassischen Betriebsarten im Hochfre-
quenzbereich am Héufigsten Einsatz findet, ist der F-Betrieb. Bei dieser Betriebsart wer-
den die Oberwellen so reflektiert, dass sich der Wirkungsgrad idealer weise auf 100%
verbessert, da entweder i¢ oder ucp null sind. Eine mogliche Schaltungsrealisierung fiir
diese Betriebsart ist im Bild 4.23 zu sehen.

UDC

> ¢ -
.

Bild 4.23: Prinzipielle Schaltung fiir einen Verstarker im F-Betrieb unter Verwendung einer
A/4 langen Leitung

Durch die fiir Hochfrequenzsignale am Ende kurzgeschlossene Leitung und dem Serien-
schwingkreis werden die beiden Reflexionen r, und r, mit folgenden Eigenschaften er-
zeugt:

r.: Leerlauf fiir alle Oberwellen; ry: Kurzlauf fiir gradzahlige Oberwellen.

Da die Abschliisse fiir die Oberwellen ausgenutzt werden sollen, kann als Arbeitspunktein-
stellung nicht der A-Betrieb verwendet werden.

Durch den Kurzschluss fiir gradzahligen und den Leerlauf fiir die ungradzahligen Ober-
wellen ergibt sich am Kollektor eine Ausgangsspannung, die einen Rechtecksignal &hnelt,
Bild 4.24.

Bild 4.24: Spannungsverlaufe der Grundwelle und 3. Harmonischen am Kollektor fiir den F-
Betrieb
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Fiir den B-Betrieb gilt, dass nur eine Halbwelle des Stromes durch die Kollektor-Emitter-
Strecke fliesst. Nur wahrend dieses Zeitraumes kann auch nur eine Verlustleistung am
Transistor abfallen. Sorgt man durch den eingefiihrten Oberwellenabschluss dafiir, dass
die am Transistor anliegenden Spannung fiir den Zeitraum des Stromflusse null ist, so
kann auch in diesem Zeitraum keine Leistung am Transistor abfallen. In der Praxis gelingt
es nicht einen perfekt rechteckigen Verlauf der Spannung zu realisieren. Die Fliche des
Uberlappungsbereiches ist dann proportional zu den Verlusten, siche Bild 4.25.

uCEIiC

Uer
Ut —— e
1 1/ \

\

t

Bild 4.25: Spannungs- und Stromverlauf am Kollektor fiir den F-Betrieb mit Arbeitspunktein-
stellung gemalk dem B-Betrieb

Befindet sich der Verstéarker im AB-Betrieb, so muss man auch dafiir sorgen, dass der
Strom i einen moglichst rechteckigen Verlauf hat. Diese Betriebsart ist auch die Haufigste
in mobilen GSM-Handgeréten. Fiir Standards mit hohen Linearitdtsanforderungen wie
UMTS wird ein schwacher AB-Betrieb mit leichten Wirkungsgradverbesserungen gewéahlt
und fiir Standards mit geringeren Linearitdtsanforderungen wird ein starker AB-Betrieb
mit hoherer Effizienz verwendet. In derartigen Geréten vermeidet man moglichst den
Einsatz von A\/4 langen Leitungen.

Beim Bild 4.23 handelt es sich um eine mogliche Schaltungsrealisierung. Die fiir den F-
Betrieb notwendigen Oberwellenabschliisse - insbesondere fiir die erste und zweite Ober-
welle - lassen sich mit einem riesigen Spektrum an weiteren Beschaltungen ermdglichen.
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4.3.3 D-Betrieb

Im D-Betrieb wird der Transistor als “quasi‘-idealer Schalter eingesetzt. Diese Naherung
l&sst sich nur fiir Anwendungen bis in den MHz-Bereich anwenden. Das Schaltungskonzept
des D-Betriebes ist im Bild 4.26 dargestellt.

UD C

i R,
i2 j—o LS Cs
[
1

Bild 4.26: Schaltungskonzept mit idealen Schaltern des D-Betriebes in Form der Vollbriicke

Das in diesem Bild nicht dargestellte Eingangssignal 6ffnet und schlieft die Schalter.
Folglich erzeugt diese Betriebsart viele Oberwellen. Durch den Serienschwingkreis sollen
nur Signalanteile um die Resonanzfrequenz zur Last Ry gelangen. Fiir die Last Ry, steht
ein symmetrischer Ausgang zur Verfiigung.

Da die Vollbriicke nach Bild 4.26 vier Transistoren benotigt, ist diese Schaltung fiir vie-
le Anwendungen zu teuer. Eine preisgiinstigere und zu hoheren Frequenzen taugliche
Alternative liefert eine Version mit nur zwei Transistoren und einem unsymmetrischen
Ausgang, geméaf Bild 4.27.

2 Transistorer
UDC P Transistoren

S T PP

Bild 4.27: Schaltungskonzept mit idealen Schaltern des D-Betriebes in Form der unsymme-
trischen Version

Die Funktionsweise dieses Verstarkers lésst sich mit dem Diagramm im Bild 4.28 erklaren.

Der Kondensator Cpypass hat nur die Funktion eines Stiitzkondensator, so dass nach
dem Schliefsen des oberen Transistors ein Stromfluss einsetzen kann. Somit ist dieser
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Kondensator auch viel grofer als Cg.

Fiir die Verstarkung eines reinen Sinussignals wird der Schalter periodisch umgeschaltet.
Zur halben Zeit soll er gedffnet und zur anderen Hélfte geschlossen sein. Dieses ist nur
moglich, wenn die Eingangsamplitude einen festen Wert aufweist. Dieses periodische Ein-
gangssignal sorgt dafiir, dass am Umschalter die rechteckformige Spannung Ugy, anliegt.
Wahrend der Zeit, in der Ugy der Versorgungsspannung Upc entspricht, fliest der Strom
1. Die zwei reaktiven Bauelemente des Serienschwingkreises werden auf die Mittenfre-
quenz ausgelegt. Somit ist sichergestellt, dass Strom zum Ende des Zeitraumes auf null
zuriickgeht. Nach der Umschaltung ist die Spannung Ugy null und der Strom iy wird
durch die im Serienschwingkreis gespeicherte Energie getrieben. Die beiden Strome iy
und iy ergeben den sinusférmigen Gesamtstrom ig.

Ugy
UDC
0
1/fr t
i,
Ima;—/\ /\ /\
t
i,
Ima;_
NV t
- Ima?_
i
ANANra
VY. t
L

Bild 4.28: Spannungs- und Stromverlaufe fiir einen Verstarker im D-Betrieb

Fiir verlustlosen Schalter erzielt man mit dem D-Betrieb einen Wirkungsgrad von 100%.
In der Praxis ist jedoch fiir Signale >10 MHz die zeitliche Synchronisation sehr schwierig
zu bewerkstelligen. Weiterhin sind sehr hohe Anspriiche an die Bauelementegiiten des
Serienschwingkreises zustellen, was sich zu hoheren Frequenzen immer schlechter erfiillen
lasst. Aus diesem Grund findet man diesen Schalterbetrieb nicht bei hoheren Frequenzen.
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4.3.4 E-Betrieb

Beim E-Betrieb handelt es sich um den einzigen Schalterbetrieb, der auch in Hochfre-
quenzanwendungen eingesetzt wird, [75].

In der Praxis wird der Klasse-E-Verstarker fiir viele Spezialrealisierungen bis in den GHz-
Bereich eingesetzt. Sehr niitzlich ist, dass dieser Betrieb die endliche Transistoreigenschaft
einer sehr grofien Kollektor-Emitter-Kapazitit (Cp) beinhaltet. Weiterhin ist vorteilhaft,
dass es keine Zeitsynchronisationsprobleme gibt.

Im Bild 4.29 wird dieser spezielle Schaltverstarker dargestellt.
T &l

1.
! i i
\ﬁ luc — éi : G URT R

Bild 4.29: Schema des Klasse E-Verstarkers und zugehdrige Strome und Spannungen

Der Transistor, der als Schalter arbeitet, ist auch so dargestellt. Die (parasitire) Kapazitit
Cp iibernimmt den durch den Schwingkreis getriebenen Strom i, wenn der Transistor
hochohmig ist. Fiir die prézise Auslegung gibt es nur eine Losung fiir die Bauteilwerte, die
sich {iber eine aufwendige Herleitung berechnen ldsst. Auch numerische Losungsverfahren
werden hier eingesetzt. Die Bauelemente und die zugehorigen Spannungen (die hier nicht
mehr frei wihlbar sind) werden geméifs den folgenden Abhéngigkeiten berechnet.

Qr > 179 freier Parameter / Q: Giite von Lg
Ucrp = B-Ucpgy X Sicherheitsfaktor
Upce = [f(Uck) nicht frei wahlbar!

R = [f(P,Upc,Qc) P: Ausgangsleistung / Q¢: Giite von Cg

Ls = Qfd R w : Arbeitsfrequenz

Cs = [f(R [,Qc)

Lp > 30 % -Cp iterativer Prozess

Cp = f(R,w,Qc,Lp) iterativer Prozess

Die Funktionsweise des Klasse E-Verstarkers soll mit Hilfe des Bildes 4.30 detaillierter
erldutert werden.

Uber die Choke-Spule Lp wird die Gleichspannung Upc und der Gleichstrom I¢q ein-
gespeist. Der Serienschwingkreis erzwingt eine harmonische Sinusschwingung mit dem
Strom ig (s. a) ). Die unter b) dargestellte Spannung u; steuert den Schalter an. Im
Phasenintervall zwischen ©7 und ©5 ist der Transistor hochohmig und sperrt. Sofern der
Transistor niederohmig ist und leitet, fliesst der unter c¢) dargestellte Strom ic hindurch.
Im Sperrfall fliest der Strom icp iiber die Kapazitit Cp, wie in d) dargestellt. In dieser
Zeit 1adt sich der Kondensator auf und entlddt sich wieder. Bei richtig ausgelegtem Netz-
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Bild 4.30: Spannungs- und Stromverldufe fiir einen Verstarker im E-Betrieb

werk schaltet der Transistor um, sofern der Kondensator entladen ist. Es stellt sich am
Kondensator bzw. am Transistor die Spannung uc geméf e) ein. Der Harmonischenanteil
H1 von uc kann den Schwingkreis passieren. Dafiir wird in der Praxis noch eine Phasen-
scheibung beriicksichtigt, damit zwischen dem Strom i a) und der Spannung ug (~ 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!

Fiir den theoretischen Wirkungsgrad gilt: 7=100% .
Die Bestwerte liegen in der Praxis bei 5 GHz bei 81 % fiir 0.6 W.
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4.3.5 Klasse J und weitere Verstirker mit Harmonic-Matching

Neben den vorgestellten und seit langen eingefiihrten Klassen F und E gibt es vielen
weitere Klassen, die harmonische Abschliisse nutzen. Zur Klasse F wurden u.a. die inver-
se Klasse F eingefiihrt, bei dem der Strom- und Spannungsverlauf zum Schaltverhalten
invertiert lauft.

Klasse J-Verstéarker

Eine der jiinsten Entwicklungen ist der Klasse J-Verstarker. Bei Klasse J-Verstéirker wird
nur H1 und H2 verwendet. Idealerweilerweise tritt H3 gar nicht auf. Dieses ist heutzutage
bei den LDMOS-Transistoren aufgruns der relative geringen Transitfrequenz und den
recht grofsen parasitaren Effekten auch eine realistische Ndherung. Deshalb kann man mit
diesen Transistoren auch kein Klasse F-Design aufbauen.

Ein Grundlagenartikel von Steve Cripps und anderen zum Klasse J-Verstéirker [14] zeigt im
Zeitbereich die besten Strom- und Spannungssignale am Transistor, die man mittels einer
optimalen Wahl vom Betrags- und vom Phasenverhéltnis zwischen H1 und H2 erzielen
kann.
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Bild 4.31: Gemessene Strom- und Spannungsverlaufe am Transistor eines Klasse J-Verstarkers.
[14]

Man erkennt, dass nunmehr das komplette “Abschalten von Strom und Spannung nicht
mehr erzielt wird. Jedoch &hneln diese Verlaufe stark denen von Klasse E und F.

Zur Erlangung dieser Zeitsignale wurden folgende Abschlussimpedanzen berechnet:

3
ZH'= R +j-R, und ZHQ:—j§~RL . (4.51)

Es wurden bei 1.8 GHz und 10 W Leistungen sowie der Hardware aus Bild 4.32 Wirkungs-
grade iiber 80 % erzielt, [14].

Fiir breitbandige Anwendungen mit relativen Bandbreiten von iiber 50 % wurden sogar
Wirkungsgrade von iiber 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 Verstérkern mit
Harmonic-Matching mittlerweile vom so genannten "wave form engineering". Die Wellen-
formen (insbesondere am Drain) werden sowohl in der Schaltungssimulation wie auch in
der Messtechnik betrachtet und das Matching wird so veréndert, dass sich die optimale
Wellenform ergibt. Hier findet man das Optimum immer, wenn entweder die Spannung
oder der Strom am Drain nahezu Null ist. Dieses wurde fiir den Klasse F-Verstirker be-
reits anhand des Bildes 4.25 erldutert. Diese Eigenschaft haben die Betriebsform F, invers
F, E und J gemeinsam.

Im Bild 4.31 erkennt man, dass insbesondere die Bedingungung I = 0 A nur befriedigend
fiir 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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4.3.6 Klasse S

Der Klasse S-Verstirker basiert auf der Puls-Weiten-Modulation (PWM). Je ein PNP-
und ein NPN-Transistor wird iiber ein Eingangssignal angesteuert, Bild 4.33.

} I (I%Tw L i,
\UC e R,
M 1

Bild 4.33: Schema des Klasse S-Verstarkers

UO

in

Die PNP- und NPN-Transistoren schalten in erster Naherung bei etwas iiber und etwas
unter 0 V durch. Somit ergeben sich die Zeitsignale nach Bild 4.34. Im Zeitverlauf von U
erkennt man sehr gut die PWM.

uin
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Bild 4.34: Signalverlauf am Klasse S-Verstarker mit PWM-Verhalten

Die Modulationsfrequenz muss >> w; sein. Zur Zeit gibt es keine HF-PNP-Transistoren
und deshalb diese Technologie im tieferen Frequenzbereich.
Bei tiefen Frequenzen sind Wirkungsgrade bis zu 100 % moglich.
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4.4 Verschaltung von Leistungsverstiarkern

In vielen Anwendungen verschaltet man mehrere PA-Stufen (iibliche Kurzform fiir Power
Amplifier Stufen) miteinander. Es haben sich viele verschiedene Verschaltungskonzepte
etabliert.
Diese verschiedenen -
Konzepte dienen der: -
- Reduktion der Oberwellen und/oder
- Leistungssteigerung und/oder
- Stabilitdtsverbesserung u./o. Rauschunterdriickung u./o.
- Signalteilung und/oder Verlustwéirmeverteilung und/oder
- Verstarkungs- und Grenzfrequenzsteigerung und/oder
- Anpassungsverbesserung und/oder Wirkungsgradoptimierung.

Zunéchst wird die einfachste Art der Leistungskombination vorgestellt.

4.4.1 0°-Koppler-Leistungs-Combiner

Beim 0°-Koppler-Leistungs-Combiner werden vor und hinter den beiden baugleichen PA-
Stufen je ein Wilkinson-Koppler eingesetzt, Bild 4.35.

Bild 4.35: Aufbau einer Endstufe mittels dem 0°-Koppler-Leistungs-Combiner

Die Vorteile dieser einfachen und sehr verlustarmen Verschaltung sind:

= Erzeugt doppelte Leistung.
Mit zwei 30 dBm-Verstarkern werden 33 dBm erzielt.

= Sehr breitbandig realisierbar mittels
2-stufiger Wilkinson Leistungsteiler.

Nachteilig ist an diesem Konzept, dass beide Endstufen im Gleichtaktbetrieb betrieben
werden. Dabei ziehen beide Stufen gleichzeitig den maximalen Strom.

Das Schaltbild des zweistufigen Wilkinson-Koppler fiir Breitbandanwendungen ist im
Bild 4.36 dargestellt.

Bild 4.37 zeigt die Anpassungen des ein- und des zweistufigen Wilkinson-Kopplers im
Vergleich.

Widersténde lassen sich nicht so einfach und zudem gar nicht verlustfrei fiir Leistungsan-
wendungen einsetzen. Deshalb bevorzugt man Leitungen, Spulen und Kondensatoren.
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20dB \ /
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Bild 4.37: Anpassung des ein- und des zweistufigen 0°-Kopplers

Praktiker lassen auch den Querwiderstand vor und hintern den Verstidrkern weg. Da man
hier eine reine Gleichtaktwelle erzeugt und die PAs am Ein- und Ausgang auch die gleichen
Reflexionswerte aufweisen konnen die im Bild 4.35 wie auch im Bild 4.37 dargestellten
Widerstande weggelassen werden.

Die Widerstédnde benétigt man nur fiir den unsymmetrischen Betrieb oder den Gegen-
taktbetrieb.
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4.4.2 Der Doherty-Verstarker

Dieses bereits 1936 vom Namensgeber eingefiihrte Schaltungskonzept nutzt fiir die Ver-
starkung von kleinen Ausgangssignalen einen Hauptverstérker im A-Betrieb und bei Be-
darf fiir grofe Eingangsleistungen einen Hilfsverstirker im C-Betrieb.

Das Schaltungskonzept ist im Bild 4.38 illustriert.

T, >>T,

Zezrszin
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Bild 4.38: Vereinfachtes Schaltungskonzept des Doherty-Verstarkers mit dem Hilfsverstarker
T1 (groBer Transistor) im C-Betrieb und dem Hauptverstérker T2 (mit kleinem Transistor)
im A-Betrieb

Die 90°-Leitungen sorgen dafiir, dass T1 und T2 zu unterschiedlichen Zeitpunkten Strom-
spitzen haben, was sich u.a. positiv auf die Spannungsversorgung und das nichtlineare
Verhalten der Schaltung auswirkt. Die 90°-Leitung am Ausgang transformiert die nie-
derohmigere Ausgangsimpedanz des Transistors T2 auf den hochohmigeren Wert vom
Lastwiderstand Ry. T1 ist iiberwiegend hochohmig.

Durch einen zusétzlichen Detektor am Eingang kann man den Hauptverstirker T2 bei
grofsen Eingangsleistungen abregeln, um zu verhindern, dass dieser in die Sattigung geht.

Typisch wird die Hilfsverstarkerschaltung so ausgelegt, dass eine um 6 dB grofere Aus-
gangsleistung bereitstellt als der Hauptverstarker.

Diese Doherty-Schaltung wird nicht selten in Basisstationen und gerne in einer Kombina-
tion mit Linearisierungsschaltungen eingesetzt, die im Weiteren noch vorgestellt werden.
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4.4.3 Push-Pull-Verstarker

In der hochintegrierten Schaltungstechnik wird aufgrund des verbreiteten Einsatzes der
differentiellen Schaltungstechnik der Push-Pull-Verstarker als Standardverstiarker einge-
setzt.
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Bild 4.39: Push-Pull-Verstarker

Die Vorteile dieses Verstarkerkonzeptes sind:

= Erzeugt Leistungverdopplung und
= Reduziert gradzahlige Harmonische und
= Bendtigt keine GND-Verbindung am Verstéarker.

Die Reduktion der gradzahligen Harmonischen gilt nur fiir ein Breitbandbalun. In der
Praxis ist es insbesondere fiir die erste Oberwelle erfiillt, dass sich der Balun die glei-
che Laufzeiten (doppelte Phasendrehungen) aufweist wie fiir die Grundwelle. 1s einfaches
Beispiel hierfiir ist der Balun mit A/2-Umwegleitung zu nennen.

Mittels Bild 4.40 lésst sich erkennen, dass dann die 2. Harmonische “ausgephast® wird.

1 1
Uy Uy,
/ —_—
. e
/ N VZ
0 t
/
- N -
- ~_ 7
uiu Uiz
| TN . S > 7
0 . : t
N N N TN

Bild 4.40: H1-Signale an den Eingdngen der Transistoren und die zugehorigen H2-Signale an
den Ausgéngen

Aufgrund des virtuellen GND-Punktes ist die Grenzfrequenz dieser Verstérker viel hoher
als bei unsymmetrischen Aufbauten, da die Stromgegenkopplung der parasitdren GND-
Induktivitit entfallt.



128 Leistungsverstarker

4.4.4 Balancierter Verstarker

Den prinzipiellen Aufbau eines Balancierten Verstéirkers zeigt das Bild 4.41.

3?}3— 3iiBf !'Ausloschung!
Koppler Koppler /
Ino 3 - PA

90° | ~odB %2 gne o 500
%o +90

Os +

90°
-3dB; PA P,
50Q @100 +0° R,

+

Bild 4.41: Balancierter Verstarker mit bester Ausgangsanpassung fiir Signale am Eingang (In)

Dieser Balancierte Verstéarker weist folgenden Vorteile auf:

Erzeugt Leistungverdopplung

Eliminiert gradzahlige Harmonische durch die Koppler

Realisiert breitbandiges Ein- und Ausgangs-Matching

Eliminiert korrelierte Rauschstorer

Verbessert Stabilitit (k-Faktor)

Fehlangepasster Verstarker sieht breitbandig konjugiert komplexe Anpassung

R

Da dieser Verstiarker somit u.a. aufwendige Zirkularen eliminiert, ist er besonders beliebt
und wird entsprechend héufig eingesetzt. Diese breitbandige Ein- und Ausgangsanpas-
sung lasst sich anhand von Bild 4.41 wie folgt erkldren: Eine an Rj reflektierte 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 gleich reflektiert. Diese bei-
den reflektierten Wellen kommen jedoch gegenphasig an Ry, und gleichphasig am oberen
Widerstand mit dem Hinweis “Auslosung” an. Somit wird an Ry keine Energie zuriick
reflektiert.

Bild 4.42 zeigt einen Aufbau mit Verstdrkermodulen vom Unternehmen Triquint, der an
der FH Aachen umgesetzt wurde.
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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 fiir den linearen Einsatz wird im Bild 4.43
dargestellt. Schon weit unter dem 1dB-Kompressionspunkt wird der Verstarker nichtli-
near!
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Bild 4.43: Linearisierungstechniken

Im Bild 4.43 und in der Linearisierungstechnik werden die folgenden Groéfen eingesetzt.

Gy: Kleinsignalverstarkung
dGy: Verstiarkungseinbruch

dGy = Gy - (PE™ - PE7™)
Die CDMA-Forderung liegen bei < —60 dBc fiir die ACPR-Werte.

Diese Forderungen und die “frithe* Kompression erforden schaltungstechnische Massnah-
men zur Linearisierung, die im Weiteren erldutert werden.



130 Leistungsverstarker

4.5.1 Direkte Riickkopplung

Aus der Elektronik bekannt ist die direkte Riickkopplung, wie im Bild 4.44 illustriert.

B

o — A o
Ui Ul_B'UO LUO

Bild 4.44: Direkte Riickkopplung
Aus Uy=A-(U,—p-Upy) & G:g—‘; folgt:

A
G= 1+ BA

(4.52)

Diese direkte Riickkoplung wird im HF-Bereich nur fiir ,kleine* Einzeltransistorstufen
angewendet! Insbesondere im Halbleiter ist diese Riickkopplung fiir Transistoren mit klei-
nerer Leistung (und somit Baugrofe) sehr gut realisierbar. ,Lange* Strukturen fiir die
Riickkopplung weisen eine sehr grofen Frequenzgang auf, da: = f(w).

Die reine 180°-Drehung, wie man diese aus dem Elektronikbereich kennt, ist i.d.R. nicht
moglich.
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4.5.2 Predistortion

Eine bzgl. des Hardware-Aufwandes ebenfalls einfache Losung zur Linearisierung iiber
“Vorentzerrung” zeigt Bild 4.45.
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o NLg, o .

in

Bild 4.45: Blockschaltbild eines Predistortion-Netzwerkes

Sowohl in Betrag als auch in Phase wird ein einfaches nichtlineares Netzwerk (NL) so
ausgelegt, dass das A(p,,) kompensiert wird.

Die zugehorige Ubertragungsfunktion fiir den Betrag hat typisch die im Bild 4.47 ange-
gebene Charakteristik.

S21

in dB
~20dBm ~10dBm 0dBm Pin

Bild 4.46: Transmissionsverhalten eines nichtlinearen Netzwerkes zur Vorverzerrung wie z.B.
die folgende der T-Schaltung mit nichtlinearen Netzwerk aus zwei Dioden

Ein Beispiel einer Hardwarelosung zur Umsetzung des NL ist im Bild 4.47 abgedruckt.

Pin Pout

o—— T-Schaltung ————o

Up=1£ (Pin)

Bild 4.47: T-Schaltung (enthélt reaktive Bauelemente) mit nichtlinearen Netzwerk aus zwei
Dioden

Das passive LC-Netzwerk in der T-Schaltung dient zur leichten Ankopplung der Dioden,
deren Verhalten sich iiber der Eingangsleistung &ndert. Bei kleiner Eingangsleistung soll
dieses Netzwerk mehr und bei gréferen Eingangsleistungen weniger Dampfung aufweisen.
Zusatzlich darf die Transmissionsphse nur wenig verdndert werden.
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Vorteile: -  Einfach, stabil
- Auch digital realisierbar
Nachteile: - Gerade ausreichend prézise

Reagiert nicht auf Fehlanpassung am Ausgang

4.5.3 Feedforward

Die “Feedforward“-Schaltung ist so aufgebaut, dass der im Bild 4.48 dargestellte Hilfs-
verstarker bei kleinen Eingangssignalen nahezu keinen Beitrag liefert und erst bei grofen
Eingangssignalen (bei denen der Hauptverstéirker in Kompression geht) die fehlende Lei-

stung zufligt.

Haupt-
verstarker .
Leitung
Signal- Bue
teiler PA ) i i 7= 0
B, _— | l -—-gleiche—~ l
o—— -—gleiche = Verzégerung
— Verzdgerung
Leitung 'B
Hilfs-
Verstédrker

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 Einkoppelddmpfung liegen um 6 dB tiefer als die Ausgangslei-
stung des Hauptverstarkers.

Viel Verluste im letzten Koppler und dem zugehorigen resistiven Abschluss.

Da der letzte Koppler typisch als 6 dB-Koppler ausgeleget wird, muss der Hilfsverstéarker

ghnlich grofs sein wie der Hauptverstarker.

4.5.4 Indirect Feedback

Die “Indirect Feedback“-Schaltung kontrolliert iiber einen skalare AGC-Schaltung® die

Verstarkung und hélt diese konstant.

3AGC: Automatic Gain Control
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Bild 4.49: Indirect Feedback

Beim “Indirect Feedback” sind folgende Punkte zu beachten:

o Nur Korrektur des Amplitudengangs!

e Stabilitdtsprobleme!

4.5.5 Kartesische Schleife

Zum Verstandnis der Kartesische Schleife ist das Verstdndnis von IQ-Modulatoren (diese
werden im Kapitel 6 detaillierter vorgestellt) und/ oder homodynen Systemen hilfreich
([29], Kap. 10).

Stark vereinfacht dargestellt setzt der im Bild 4.50 dargestellte IQ-Modulator das vekto-
rielle ZF-Signal (gegeben als I- und Q-Signal) in ein HF-Signal um.
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Bild 4.50: Kartesische Schleife zur Linearisierung des PAs
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Die Verstarkung des Leistungsverstirkers ergibt sich aus

Gzr = konst. = SHFZF . Gp,. k. SEFHE
mit den fixen Werten ~SHIZE  QZFHE "} 7y
Gzr

Gpp = (4.53)
k- SHFZF _GZF HF

Folgende Eigenschaften weist die Kartesische Schleife auf:

Breitbandig aber Stabilitétsprobleme.

Mag. & Ang. - Kompensation.

Interessant fiir integrierte Losungen.

Ein Muss fiir IQ-Synthesizer-Quellen fiir die Messtechnik.

4.5.6 Polare Schleife

Ein Heterodyn-System weist zwei HF-Ostzillatoren auf. Bei der Polaren Schleife wird nach
Betrag und Phase geregelt.

IF Iflj VCO, fir | -
o - (~) PA 5"

AT ke i

zis Detektor
Phasen-
komperator £

LO

Bild 4.51: Blockschaltbild der Polaren Schleife

Bzgl. der Eigenschaften gilt die gleiche Diskussion wie bei der Kartesischen Schleife. Zu-
satzlich gilt, dass sehr gute Wirkungsgrade mit der Polaren Schleife realisierbar sind, da
der Leistungsverstéarker im H-Betrieb lduft.

Mogliche einsetzbare Phasenkomparatorenschaltungen werden im Zusammenhang mit
den Synthesizern vorgestellt.

Aufgrund der Einsparung eines HF-Oszillators hat sich die IQ-Modulator-Architektur in
Handsets durchgesetzt.
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4.6 Frequenzvervielfacher

Oberhalb von 10 GHz werden Frequenzvervielfacher sehr gerne zur Erzeugung von HF-
Signalen eingesetzt.

Als Oberwellenquellen wird z. B. ein Push-Pull-Verstéarker fiir die H3-Erzeugung verwen-
det.

H1 und H2 werden am Ausgang komplett fehlangepasst, so dass moglichst viel Energie
von H1 (am Eingang) in H3 konvertiert.
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Kapitel 5

Oszillatoren

Wenn aktive Hochfrequenzschaltungen oszillieren, dann entsteht mindestens ein mono-
frequentes Ausgangssignal. Dieses ist oft bereits beim Entwurf eines HF-Verstarkers zu
beobachten. Leider schwingen derartige ungewollte Oszillatoren nicht bei einer gewiinsch-
ten Frequenz und auch die anderen Eigenschaften der Oszillation sind nur ungeniigend.

Ein guter HF-Oszillator besteht aus einer verstirkenden Einheit und einem Resonator
mit moglichst hoher Giite. Ist dieser Resonator {iber mindestens eine Varaktordiode in
der Frequenz verénderbar, so spricht man von einem spannungsgesteuerten Oszillator,
VCO (engl.: Voltage Controlled Oscillator). Ein zugehoriges ideales Signal ist im Bild 5.1
iiber dem Grundrauschen des Messgerites im Frequenzbereich dargestellt.

P/dBm
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-40
-60

-80

-100
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Bild 5.1: Reines sinusférmiges Signal eines stabilisierten Oszillators, gemessen mit einem Spek-
trumanalysator

Ein Oszillator weist einerseits Schwankungen der Ausgangsamplitude tiber der Zeit (AM-
Rauschen) und andererseits (in der Praxis noch viel gravierendere) Schwankungen der
Phase um die Sollfrequenz auf. Dieses Phasenrauschen stellt man in der Regel fiir das obere
Seitenband mit der Differenzangabe des Rauschwertes zum maximalen Oszillatorsignal
(das nicht abgebildet ist), wie im Bild 5.2 zu sehen ist, dar.
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Bild 5.2: Typisches Phasenrauschen eines nicht stabilisierten Oszillators mit LC-Resonator

Dieses Phasenrauschen hat von der grofen Anzahl der zu beachtenden Parametern beim
Einsatz eines Oszillators oft den grofiten Einfluss auf die Systemeigenschaften. Mochte
man beispielsweise ein Signal im Abstand von 1 MHz vom LO-Signal herunter mischen
und betrachtet man den Mischer als Multiplizierer, so mischt der Mischer zusétzlich das
Phasenrauschsignal des LO-Oszillators mit herunter. Folglich sollte das Phasenrauschen
unter dem zu erwartenden Signalpegel am Empfianger liegen.

Zur Beurteilung und zum Einsatz eines Oszillators sind neben dem Phasenrauschen eine
Menge von Punkten zu beachten:

e Ausgangsleistung und dessen Frequenzgang beim VCO,
e Leistungsaufnahme,

e Generation der Oberwellen mit typ. 20 dBc Abstand zur Grundwelle und ggf. der
Subharmonischen (halbe Frequenz der Grundwelle),

e Frequency Pushing: Eine Grofse die charakterisiert, wie sehr sich die Frequenz bei
Schwankungen der Versorgungsspannung éndert,

e Frequency Pulling: Gibt an, wie stark sich die Frequenz bei einer auftretenden Fehl-
anpassung am Ausgang dndert,

e Temperaturgang bzw. -drift der Ausgangsleistung und der Frequenz,

e Abstimmcharakteristik in MHz/V eines VCO’s und deren Linearitét und maximale
Anderbarkeit (Geschwindigkeit).

Im Folgenden werden insbesondere Schwingbedingungen fiir verschiedene in der HF-
Elektronik interessante Oszillatoren und deren Schaltungstechnologie vorgestellt. Dariiber
hinaus sind insbesondere mit anderen HF-Technologien (Teraherztechnik, Hohlleitern,
Rohren u.s.w.) viele weitere Oszillatoren zur Erzeugung von HF-Signalen bekannt, auf
die hier nicht weiter eingegangen werden kann.
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5.1 Zweitoroszillatoren

Zweitoroszillatoren werden auch als Oszillatoren mit riicklaufigen Verstarkern oder Vier-
poloszillatoren bezeichnet. Sie weisen einen Transmissionsverstérker und ein Riickkoppel-
netzwerk auf.

5.1.1 Die Schwingbedingung

Ein idealer Verstérker fiir Spannungen mit einem Riickkoppelnetzwerk ist im Bild 5.3
dargestellt.

Uegin Ug Uaus
G(ja)) —E—O
U, "
H(jw)

Bild 5.3: Riickgekoppelter Verstarker

Fiir die Ubertragungsfunktion des Verstérkers soll

Gljw) = e (5.1)

Us

gelten.

G(jw): Ubertragungsfunktion des idealen Spannungsverstiirkers (Rei, — 00, Raus — 0,
keine interne Riickkopplung)

Fiir das Riickkoppelnetzwerk gilt:

Uy
H(jw) = 5.2
(1) = :2)
H (jw): Spannungsiibertragungsfunktion eines beliebigen Riickkoppelnetzwerkes
Fiir den im Bild 5.3 dargestellten idealen Spannungsaddierer soll 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

Vu(J ) _ Uqus G(Jw)

wem 1= Gw) H(0) 54)

Als Schleifenspannungsverstirkung des offenen Kreises wird

Vo(jw) = G(jw) H (jw) (5.5)
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eingefiihrt.

Dieser riickgekoppelte Spannungsverstéarker soll eine Oszillation aufweisen, ohne dass eine
Eingangsspannung anliegt:
Uein =0V . (5.6)

Es lisst sich fur Gleichung (5.4) jedoch nur eine endliche Ausgangsspannung ,,,s angeben,
wenn gilt:
1-G(jw) - H(jw) =0 (5.7)

Fiir diesen Fall kann man den idealen Addierer entfernen und die Schaltung illustriert
einen Oszillator.

uS uaus

Lo !

H(jw)

Bild 5.4: Oszillator mit riicklaufigen Verstarker

Aus der Bedingung
1 = G(jwo) - H (jwo) (5.8)

fiir die Schwingfrequenz wg ergeben sich die bekannten , Nyquist“-Kriterien
fiir den Betrag
|G (jwo) - H(jwo)| =1 (5.9)

und fiir die Phase
/(Gljw) - Hjwo) = 0° | (5.10)

Ahnliche Kriterien stellte ,Brakhausen® auf. Diese beiden Bedingungen in (5.9) und (5.10)
stellen den Grenzwert dar, ab dem ein riickgekoppelter Verstérker schwingt. In der Praxis
muss man zum sicheren Anschwingen die Bedingungen

|G(jwo) - H(jwo)| > 1 (5.11)
erfiillen, damit bei der wirklichen Phasenbedingung
£(Gljwo) - H(jwo)) ~ 0° (5.12)

der Oszillator sicher schwingt.
Es stellt sich in der Praxis die Frequenz ein, bei der die beiden Bedingungen (5.11) und
(5.12) moglichst gut erfiillt werden:

1 < Re{G(jwo) - H(jwo)} = V,(;

e
jwo)

(5.13)
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>

360°
bei 10 GHz

G=1
bei 10 GHz

Bild 5.5: Oszillatorbeispiel: Verstarker mit 360°-Leitung in der Riickkopplung

Beispiel:

Geg.: Es gilt: Verstdrkung = 1 bei der Grenzfrequenz von 10 GHz; Phase=360° bei
10 GHz; keine Ddampfung oberhalb von 1 GHz in der Riickkopplung (darunter Isolation).
Die Verstirkung und das Riickkoppelnetzwerk weisen folgende Frequenzabhéngigkeiten
auf:

1GH
Glw) = 100% , (5.14)
: _ o I L f
/H(jw) = 360 0CH: 27 0CH> bzw. (5.15)
H(jw) = e i2"mém | (5.16)

Rechnung: Mit diesen beiden Bedingungen erfiillt man fiir 10 GHz exakt das Nyquist-
Kriterium. Jedoch weist der Verstérker fiir tiefere Frequenzen eine grofiere Verstiarkung
auf.

10GH :
Ve = Re £ e dm (5.17)
o(jw) f
20mGH =z w
VR = ( ) 5.18
o(j«) w 10GH~ (5.18)
Die Maximalwertbestimmung durch Ableitung
v, 20r GH 07 GHz 1
oiw) _ o L _ 0rGHz cos( w )_ 0r GHz sin( w )(5'19)
dw w? 10GH=2 w 10GHz 10GHz
1 w 1 w
0 £ = cos( ) in ( ) 5.20
» “\oem:) T oen: " \loca: (5:20)
10GHz w
0 = ——+wn (e (5:21)
ergibt mit ¥ = 156wz ¢
x = — cot (x) . (5.22)

Die Lésung gibt der Kreuzungspunkt der Funktionen z/10 und cot (z)/10* im Bild 5.6
an. Folglich liegt die Resonanzfrequenz nicht bei 10 GHz, sondern bei rund 9.7 GHz, da
hier die gréere Verstdrkung die nicht perfekte Phasenbedingung kompensiert. Weiter-
hin ist im Bild 5.6 das Resultat der Gleichung (5.18) dargestellt. Dieses Maximum liegt
erwartungsgeméis bei rund 9.7 GHz.

1Die beiden Ausdriicke wurden nur zur besseren Darstellung mit % multipliziert.
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Bild 5.6: Graphische Methode zur Schwingungsfrequenzermittlung aus Gleichung (5.22)

Um ein optimal geringes Phasenrauschen des Oszillators zu erreichen, hélt man sogar
rund 6 dB Verstarkung vor.

5.2 Aufbau eines riicklaufigen HF-Oszillators

Es lassen sich die beiden Ubertragungsfunktionen G(jw) und Hj, allgemein anwenden
und so auch durch die Streuparameter Sy*' und SHik ersetzen. An der Optimierungs-
bedingung (5.13) dndert sich nichts:

1 < Re {Sy™ S}, (5.23)

Hierbei ist es gleich, welche Phasendrehung der Verstirker macht. Die Verstédrkung der
offenen Schleife muss maximal sein und die Phasendrehung bei moglichst n-360° liegen.
Aus einem Osrzillator soll das erzeugte Signal ausgekoppelt werde. Das allgemeine zuge-
horige Blockschaltbild zeigt Abbildung 5.7.

Dieser Oszillator wird auch als Zweitoroszillator bezeichnet.

Details zur Optimierung des Transmissionsresonators werden in [29] erldutert. Als ein-
fachster Signalteiler kann der Sparbalun aus ([29] Kap. 5) eingesetzt werden. Die Verluste
und Phasendrehung des unteren Teilerzweiges wird in der folgenden Analytik dem Riick-

koppelnetzwerk und somit STk zugerechnet.

Der Betrag der Ubertragungsfunktion eines Verstirkers kann anhand des empirisch er-
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Bild 5.7: Zweitoroszillator mit Transmissionsresonator

mittelten Zusammenhangs

P t . GoPein
SVcrst _ \/ sa |:1 _ e :| 5.94
| S21"™| P € (5.24)
berechnet werden. Enthalten ist:
Pein ¢ Leistung am Eingang des Verstérkers
Psar @ Séttigungsleistung des Verstirkers
G, : Kleinsignalverstirkung

Die Verstéarkung eines Verstarkers mit den Groéfsen Py, = 100mW und G, = 100 ist iiber
der Eingangsleistung im Bild 5.8 dargestellt.

S21indB

Pein in dBm

Bild 5.8: Betrag der Verstarkung eines Kleinsignalverstirkers in Kompression

Mit steigender Eingangsleistung sinkt die Verstarkung. Der Signalteiler und das Trans-
missionsfilter weisen merkliche Verluste auf, die deutlich unter der Kleinsignalverstarkung
liegen miissen.

Schwingt ein Zweitoroszillator an, so steigt die Ausgangsleistung bis zu dem Wert, der
dem der Verstéarker nur noch die Verluste des Riickkoppelnetzwerkes ausgleichen kann.
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’S;/Ierst} _ }Siigﬁck’ (525)

Die Ausgangsleistung errechnet sich somit aus

dBm _ qRiick?®
Paus S43

4 pdBm, (5.26)

ewmn

Da die iiblichen Dampfungen fiir den Riickkoppelzweig bei 4dB bis 10 dB liegen, kann
man dem Bild 5.8 entnehmen, dass die Ausgangsleistung in der Praxis im Bereich der
Sattigung liegt:

piBm _ pdBm (5.27)

aus sat

5.2.1 Kreuzgekoppelter und Colpitts-Oszillator

Ein insbesonders fiir das Versténdnis von (gewollten und nicht gewollten) Oszillations-
vorgidngen wichtiger Oszillator ist der kreuzgekoppelte Oszillator nach Bild 5.9.

Vbp

L and Rpé L Rd Rd Rp L ]\ C I and

e L

| L
[

Bild 5.9: Vereinfachter Schaltplan eines kreuzgekoppelten Oszillators

Bei dem im Bild 5.9 illustrierten Oszillator wurden zur {ibersichtlicheren Darstellung
die notwendigen Beschaltungen fiir die Arbeitspunkteinstellungen am Gate, das Auskop-
pelnetzwerk wie auch die Anpassschaltungen der Transistoren nicht dargestellt. In den
weiteren Darstellungen werden zudem (wie es auch Standard in der internationalen Li-
teratur ist) Koppelkondensatoren, Verlustwiderstédnde (hier R,) und Kondensatoren, die
die HF-Masse bei gegebener DC-Zufiihrung realisieren, nicht dargestellt.

Die beiden in Source-Schaltung dargestellten CMOS-Transistorverstiarker sollen jeweils
eine Transmissionsphasendrehung von 180° aufweisen. Somit konnte dieser Oszillator mit
der Riickkopplung von 1 bei jeder Frequenz schwingen. Jedoch ist die Versorgungsspan-
nung Vpp fiir das HF-Signal als Masse anzusehen. Deshalb verhalten sich diese beiden
Schwingkreise wie Bandpésse.

Diese von der Phasenbedingung her sehr einfache Schaltung hat den praktischen Nachteil,
dass zwei Transistoren und zwei Schwingkreise (die ggf. gleichzeitig abgestimmt werden
sollen) benotigt werden. Vorteilhaft ist, dass an Ty und an T jeweils Signale ausgekoppelt
werden konnen, die differentiell sind.
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In Halbleitern entfallen die Drain-Widerstdnde und werden durch einen in Sattigung
betriebenen Transistor ersetzt, der als Stromquelle dient.

Mochte man nur einen Transistor und einen LC-Schwingkreis einsetzen, so kann man
nach der zuvor vorgestellten Vorgehensweise ein Riickkoppelnetzwerk in einem Source-
oder Emitterverstirker einsetzen, dass einerseits 180° Phasendrehung macht und ande-
rerseits iiber einen Parallelschwingkreis aufferhalb der Resonanzfrequenz den Verstarker
gegenkoppelt.

1., 0
L IC2 1 +——o0 Pout Cl

180°-Phasenschieber

N
L

I
I

M}—T;T

Bild 5.10: Colpitts-Oszillator in Source- bzw. Emittergrundschaltung und einzeln dargestellter
Phasenschieber

Die in Bild 5.10 dargestellte Schaltung kann nur bei der Frequenz schwingen, bei der es
die 180° Phasendrehung gibt. Nur bei dieser Frequenz liegt keine Gegenkopplung vor.

Der im Bild 5.10 enthaltene Phasenschieber hat einen Tiefpasscharakter. Folglich weist
das Riickkoppelnetzwerk kein Bandpassverhalten auf! Das enthaltene Tiefpassfilter ver-
mindert die Schwingneigungen bei tieferen Frequenzen.

Vorteilhaft am Colpitts-Oszillator ist, dass das Riickkoppelnetzwerk nur eine Spule beno-
tigt und keinen DC-Schluss aufweist (und somit keine zusétzlichen Koppelkondensatoren
benotigt). Die mehrheitlich enthaltenen Kondensatoren weisen eine hohere Giite als die
Spule auf. Dieses ist auch die Griinde weshalb diese Konstruktion hiufig in Halbleitern
eingesetzt wird.

In gleicher Art und Weise wie der Colpitts-Oszillator 14sst sich ein Phasenschieber aus den
zwei Shuntelementen L1 und L2 und dem Serienelement C' aufbauen. Dieser Phasenschie-
ber hat einen Hochpasscharakter. Die zugehorige Schaltung wird als Hartley-0Oszillator
bezeichnet. Ersetzt man die Spule des Parallelschwingkreises durch einen Trafo, so gelangt
man zum Meifiner-Oszillator.

Die Vorteile dieser beiden Schaltungen liegen in der Abstimmung der Phasenschiebung
iiber nur einen elektronisch verdnderbaren Kondensator und in der geringen Schwingnei-
gung bei tieferen Frequenzen.

Eine Ubersicht der verschiedenen Riickkoppelnetzwerke gibt das 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 Grundschaltungen (Basisschal-
tung und Kollektorschaltung) implementieren. Diese beiden Schaltungen weisen 0° Pha-
sendrehung fiir das Transmissionssignal auf. Folglich braucht das Riickkoppelnetzwerk
keine Phasendrehung bzw. 360° aufweisen.
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Bild 5.11: Riickkoppelnetzwerke und deren Namen fiir die zugehorigen Oszillatoren

Diese 0° Phasendrehung lasst sich auch durch einen einfachen Resonator bewerkstelligen.
Gerne verwendet man einen Parallelschwingkreis mit einer Ankopplung zwischen den Kon-
densatoren. Auch diese Schaltung wird der Klasse der Colpitts-Oszillatoren zugeordnet.

Der Parallelschwingkreis kann u.a. auf der Gate-Seite implementiert werden, Bild 5.12.

%L Tl
ﬁ
Rs

Bild 5.12: Colpitts-Oszillator in Draingrundschaltung mit Resonator am Gate

0 Pout

Die Gleichspannung am Gate wird so eingestellt, dass aufgrund der Stromgegenkopp-
lung mit Rg nur ein geringer Strom fliefst. Bei der Resonanzfrequenz wird Rg durch C2
kurzgeschlossen. Bei dieser Frequenz weist der Transistorverstéarker einen groffen Verstér-
kungswert auf und oszilliert.

Insbesondere in Halbleitern wird Rg durch eine Konstantstromquelle ersetzt.

Bild 5.13 zeigt die Gateschaltung mit Parallelschwingkreis.

Pout
Ue WHT Lc1 .

Cg
l - c2

Bild 5.13: Colpitts-Oszillator in Basis- bzw. Gategrundschaltung mit Resonator

5.3 Eintoroszillatoren

Bei Zweitoroszillatoren betrachtet man das Transmissionsiibertragungsverhalten (S2; von
Verstéarker und Riickkopplung). Bei Eintoroszillatoren spielt hingegen das Reflexionsver-
halten die entscheidenen Rolle. In der Nomenklatur der Hochfrequenztechnik muss ein
zugehoriger Verstirker eine Reflexionsverstarkung aufweisen und der Resonator bei der
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gewiinschten Schwingfrequenz eine starke Betragsreflexion und die passende Phasendre-
hung.

5.3.1 Schwingbedingung von Eintoroszillatoren

Diese Ostzillatoren werden insbesondere in Halbleiterschaltungen 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, bestehend aus Reflexionsver-
stirker (links) und Resonator einschlieRlich Impedanztransformationsnetzwerk (I'-Trafo)

Auf die dem Resonator vorgeschaltete Impedanztransformation, die mit den Kondensa-
toren C'x bewerkstelligt wird, wird ausfiihrlich in [29], Kap. 5 eingegangen. Der im Bild
5.14 enthaltene Resonator reflektiert breitbandig die gesamte Energie. Jedoch gilt aufser-
halb der Resonanzfrequenz fiir die Reflexionsphase: M;; = —1. Folglich schwingt diese
Schaltung nur iiber die Phasenbedingung;:

£(G(jwo) - H(jwo)) = 0% bzw. £ (My(jwo) Mzz(jwo)) =0° . (5.28)

Zusatzlich muss die Reflexionsverstiarkung mindestens genauso grofs sein, wie die Refle-
xionsddmpfung des Resonators:

| My (jwo) Mgz (jwo)| > 1. (5.29)
Zusammengefasst erhélt man die Schwingbedingung fiir Eintoroszillatoren:

Re { My, (jwo) Maz(jwo) } =1 . (5.30)

In der Praxis ist die Anpassung des Resonators bei der Resonanzfrequenz mit Betragswer-
ten im Bereich 2-8 dB besser als bei anderen Frequenzen. Zum sicheren Ostzillieren setzt
man Reflexionsverstérker mit Werten im Bereich von 10-20 dB ein.

Mochte man bei Eintoroszillatoren auch die Amplitudenbedingung nutzen, so muss man
ein Bandstopfilter einsetzten, wie es auch fiir DRO-Oszillatoren gemacht wird, [29], Kap. 5.

Bei diesem Ostzillator hat man wieder wie beim Transmissionsoszillator eine Schwingbe-
dingung iiber die Phase und dem Betrag. Bei Resonanz reflektiert das Bandstopfilter die
meiste Energie.
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Bild 5.15: Eintoroszillator in unsymmetrischer Schaltungstechnik mit Bandstopfilter

Es ist natiirlich beliebig, ob man die Definition fiir symmetrische Leitungssysteme in M-
Parametern (wie in den Gleichungen (5.28) und (5.29)) oder in S-Parametern (wie im
Bild 5.15) formuliert.

5.3.2 Eingesetzter Reflexionsverstirker

Der insbesonders in der Halbleitertechnik héufig eingesetzte Reflexionsverstérker ist ein
differentieller Verstarker mit einer direkten Riickkopplung, wie im Bild 5.16 dargestellt.
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Bild 5.16: Reflexionsverstarker fiir Eintoroszillatoren in symmetrischer Schaltungstechnik mit
kleinen Auskoppelkondensatoren

Das Eingangssignal des oberen roten Zweiges wird verstarkt, um 180° in der Phase ge-
dreht, danach einerseits iiber einen Koppelkondensator mit kleiner Kapazitit (z.B. 1 pF)
zum Teil ausgekoppelt und andererseits dem unteren blauen Eingang zur Verfligung ge-
stellt. An diesem blauen Eingang steht nun ein groferes Signal zur Verfiigung, als nur der
einfallende Wellenanteil des symmetrischen Eingangssignals. Deshalb wird mehr Energie
reflektiert, als einféllt. Gleiches gilt fiir den Energieanteil, der iiber den blauen Zweig
eingekoppelt iiber den roten Zweig ausgekoppelt wird.

Bei diesem Verstéarker handelt es sich nicht um einen linearen Verstérker, da dieser durch
die Mitkopplung in Kompression geht. Fiir den Oszillatorbetrieb ist dieses nicht nachtrag-
lich. In der Praxis weist dieser Verstarker einen sehr hochohmigen Eingangswiderstand
(typisch 5kQ) auf und belastet somit den Resonator nur sehr wenig.

Oft und somit auch in vielen anderen Literaturstellen (z.B. [55]) wird dieser Reflexions-
verstarker als negativer Widerstand beschrieben.
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Sehr vorteilhaft an diesem Verstéarker ist weiterhin, dass sich der Millereffekt kompensieren
ldsst und somit eine grofe Verstidrkung bei hohen Frequenzen erzielt werden kann, [29].
5.3.3 Aufbauten von differentiellen Oszillatoren

Der Aufbau des einfachsten differentiellen Oszillators, der sehr héufig in der HF-IC-
Technologie eingesetzt wird, ist im Bild 5.17 dargestellt.

Vad

—~

T

@)
PG g

Bild 5.17: Differentieller bzw. Push-Push- bzw. kreuzgekoppelter Oszillator

Da der Verstarker entsprechend hochohmig ist, wird nicht immer ein kleiner Koppeltrans-
formator zur Impedanztransformation (mittels I'-Transformator) eingesetzt.

In [29] wurden neben den einfachen Resonatoren auch die Dual-Mode-Resonatoren einge-
fithrt, die aufgrund des zweifachen Durchlaufes des Signals im Gleich- und Gegentaktmode
eine deutlich hohere belastete Giite als einfache Resonatoren aufweisen.

Die erzielbare Steigerung der belasteten Giite durch das Mixed-Mode-Konzept ist im
Bild 5.18 illustriert.

Die Werte gelten fiir 2.5 GHz und den Bauelemente: Q; = Q¢ =40, Lyin: 1nH, Cpuin:
0.5 pF. Durch den steilen Phasenverlauf wird eine stabilere Oszillation erreicht.

Der Phasenverlauf durchlauft steiler den Punkt der Resonanzfrequenz, da die belastete
Giite erhoht wird. Gleichzeitig erhdhen sich die Verluste im Resonator, da der Schwing-
kreis zweimalig (mit Gleich- und Gegentaktmode) durchlaufen wird.

Realisiert man in dieser Schaltungstechnik einen Reflexionsoszillator, dann sieht die prin-
zipielle Schaltungstechnik wie im Bild 5.19 dargestellt aus.

Der Reflexionsverstarker muss nun fiir den Gleich- und den Gegentaktmode betrachtet
werden. Am Resonator wird die Gegentaktwelle mit 90° Phasendrehung in eine Gleich-
taktwelle gewandelt und reflektiert. Die Gleichtaktwelle wird mit 180° Phasendrehung
vom Verstirker zuriickreflektiert und am Resonator in eine Gegentaktwelle mit 90° Pha-
sendrehung zuriickkonvertiert.
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Bild 5.18: Gegentaktreflexion fiir den klassischen Resonator (M33 = M_33) und den Dual-
Mode-Resonator (M = M_11)

Bild 5.19: Links: Reflexionsverstarker;  rechts: Dual-Mode-Resonator

Dieser Ablauf der Wellenreflexion und -konvertierung wird im unteren Teil des Bildes 5.19
illustriert.

Dieser Oszillator, der auch als Dual-Mode- oder Mixed-Mode-Oszillator bezeichnet wird,
weist nur einen sehr geringen Unterschied zum differentiellen Oszillator nach Bild 5.17 auf:
Es muss am Resonator nur ein Kondensator, der gegen Masse kontaktiert ist, eingesetzt
werden.

Der Unterschied der Spannungen an den Resonatoren kann dem Bild 5.21 entnommen
werden.

Bei diesen Simulationsergebnissen des Mixed-Mode-Oszillators und des differentiellen Os-
zillators wurde der gleiche Oszillator eingesetzt, da der Oszillatorbetrieb iiber einen Kurz-
schluss umschaltbar ist. Man erkennt deutlich, dass der Oszillator im Dual-Mode-Betrieb
eine hohere Resonatorspannung aufweist.
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Bild 5.20: Links: Dual-Mode-Resonator;  rechts: Reflexionsverstarker
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Bild 5.21: Resonatorspannungen an Basis 1 und Basis 2 im Gegentakt- und Dual-Mode-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-Reflexionsoszillators

In der Simulation wurde bei 1 MHz Abstand ein um 6 dB besseres Phasenrauschen 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 differentiellen Oszillator auch gelegentlich als
Push-Push-Oszillator bezeichnet. Hier sollen unter Push-Push-Oszillatoren nur die Oszil-
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latoren betrachtet werden, die auf einer Grundfrequenz f schwingen, dabei viele Ober-
wellen erzeugen und von denen nur eine Oberwelle als Ausgangssignal abgegriffen wird.

Bild 5.23 zeigt das typische Ausgangssignal eines Oszillators in Halbleitertechnik. In spe-
ziellen Schaltungen wird die Energie der Oberwellen optimiert, so dass sich ein Spektrum
ergibt, das einem Kamm &hnelt. In diesen Fallen spricht man von einen speziellen Kamm-
oszillator bzw. Kammgenerator.
PSig u“o o
[t
N
Q—lo .
™ =]
<

0 £

Bild 5.23: Typisches Frequenzspektrum von Halbleiteroszillatoren

Der einfachste Push-Push-Oszillator wird von einem Oszillator mit zwei Ausgéngen ange-
steuert. Die Ausgangssignale werden iiber je einen Phasenschieber gedreht und anschlie-
fend wieder kombiniert.

Diesen allgemeinen Aufbau eines Push-Push-Oszillators zeigt das Bild 5.24.

Phasen-
schieber 1
i;?rllzjrf o—1 go sl Combiner
® T
‘ —Oo— < —o0
differen- ~ . .
tieller unSYTi ° go l— iGU.t\t\
: Oszillator o— el
gzzil;lator bei fo 0 Grad 2 S2¢) 0 Grad o«¢,
Phasen-
d schieber 2 :
Gegentakt Gleichtakt Combiner

Bild 5.24: Oszillatoren und Combining-Netzwerk fiir Push-Push-Oszillatoren

Mathematisch lasst es sich wie folgt beschreiben. Fiir das Signal im oberen Zweig gilt:
s1) = a et 4 bhel*0l 4 el 4 . (5.31)
Im unteren Zweig ist das Signal aufgrund einer zuséatzlichen Phasendrehung verzégert:
So(t) = a el (=AY 4 pei2wot=At) 4 ¢ eiBwo(t=A1) 4 . (5.32)
Das Combiner-Netzwerk addiert diese beiden Signale:

Sout(t) = a ejwot(l_'_efngAt) —I—b/ ej2wot(1+efj2woAt) —I—C/ ej3wot(1+efj3woAt)+ )
(5.33)



5.3 Eintoroszillatoren 153

Bei einem Phasenunterschied von 180° oder m = wgAt bleiben nur noch die gradzahligen
Harmonischen {ibrig:

Sout(ty = 20 7?0t 424 eI40t 4 . (5.34)

Die einfachste und am Héaufigsten genutzte Umsetzung (im Halbleiter) ist im Bild 5.25
dargestellt.

sl Combiner

e}
differen- Sout
tieller ;Z‘i ©
Oszillator
bei fo s2t) 0 Grad 2*fo

Bild 5.25: Einfachster Push-Push-Oszillator

Diese Oszillatoren wurde insbesondere fiir die Halbleiterschaltungstechnik in sehr vielen
Veroffentlichungen in einer sehr grofen Variantenvielfalt beschrieben. Die Phasenschieber
konnen entfallen, da der differentielle Oszillator bereits das notwendige Gegentaktsignal
liefert.

Eine ausfiihrlichere wissenschaftliche Veroffentlichung zu Push-Push-Oszillatoren ist in
[74] abgedruckt.

Bild 5.26 zeigt eine auf Al,Os-Substrat realisierte Umsetzung zweier 28.5 GHz-Oszillatoren
in unsymmetrischer Schaltungstechnik.

Wilkinson- transistor 2 Viyiae
combiner

blocking .
capagitor bias
resistor

output
57.2 GHz

GND

bias
resistor
Vpiast transistor 1 Viias2
< >
<4+ >
6 mm

Bild 5.26: Push-Push-Oszillator bei 57 GHz in SiGe-HBT-Technologie aus [74]

Ein fiir 57 GHz ausgelegter Wilkinsonkoppler wird hier als Leistungs-Combiner eingesetzt.
Der Oszillator weist mit 1dBm Ausgangsleistung und einem Phasenrauschenwert von
108 dBc/Hz bei 1 MHz Abstand sehr gute Kenntwerte auf.

Von anderen wurden sogar aus zwei 6.4 GHz Oszillatoren mittels eines Combiner-Netzwer-
kes fiir die achte Harmonische ein 51 GHz Push-Push-Oszillator entwickelt, [42]. Diese in
SMD-Technik auf Teflon-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 mit dielektrischen Resonatoren
(DRO) die einzigen Festoszillatoren.

Die Masse der HF-Ostzillatoren verwenden im Schwingkreis eine Varaktor-Diode. Die
Varaktor-Diode ist verwandt mit der PIN-Diode und darauf geziichtet, dass eine Sperr-
spannung die Sperrkapazitét iiber einen sehr grofsen Bereich verdndern kann. Vereinfacht
gilt:
Bauelement | Funktion
PIN-Diode | elektrisch steuerbarer Widerstand
Varaktor-Diode | elektrisch steuerbarer Kondensator

Diese Funktionalitit eines elektrisch abstimmbare Oszillatoren (VCO; engl.: voltage con-
trolled oscillator) ldsst sich mit der einfachen Funktion

Wout = wo + KV . Ucontrol (535)

beschreiben. Dabei beschreibt Ky, die Steilheit des VCOs in %l an.

In der Praxis lasst sich eine Varaktor-Diode nicht linear durchstimmen. Deshalb muss
diese Nichtlinearitét durch eine nichtlineare Ansteuerung iiber einen Mikroprozessor oder
einem Speicher oder auch durch eine komplexere analoge Varaktor-Dioden-Anordnung
kompensiert werden.

5.4 Rauschverhalten von Oszillatoren

Bereits in der Einleitung dieses Kapitel wurde auf verschiedene endliche Eigenschaften
und insbesondere das Rauschen des Oszillators eingegangen.

Ein idealer HF-Oszillator wiirde ein reines Sinussignal mit fester Frequenz erzeugen. Reale
Oszillatoren weisen um die Resonanzfrequenz herum mehr oder minder starkes Rauschen

auf, Bild 5.27

Dem Bild kann man folgenden Werte entnehmen:

Signalleistung (Marker 1): 2dBm

- Rauschleistung (Marker 2): -66 dBm

Resultierende Bandbreite (RWB): 10kHz
Phasenrauschwert bei 1 MHz Abstand: -108 dBc

Eine resultierende Bandbreite von 10 kHz entspricht 40 dB erhohtes Rauschen gegentiiber
einer Messung mit nur 1 Hz Bandbreite.

Der Phasenrauschwert, der immer auf 1 Hz Bandbreite angegeben wird, berechnet sich in
diesem Beispiel wie folgt:

B B
dBm__ 0aB - 2dBm — —1085¢ (5.36)

Loz = =66 3057 Hz
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@ “RBW 10 kHz Delta 2 [T1 PHN]
VBW 1 kHz -108.06 dBc/Hz
Ref 4 dBm Att 30 dB 1 SWT 500 ms 1.001602564 MHz
PHN R.178 dB Markgr—t+— P FXbt

2.18 dBm
2.078934597 GHz

. '-WWM M

—-80

R I

PHN

TRE|
9037
LTRK -120 dBm
Center 2.078936597 GHz 500 kHz/ Span 5 MHz

Bild 5.27: Spektrales Ausgangssignal eines VCOs in SMD-Technik

Dieses Rauschen um den Tréger, das in guter Ndherung auf ein Phasenrauschen einge-
schréankt werden kann, bestimmt in den meisten modernen Funksystemen die Selektivitét
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 beriicksichtigt verschiedene Einfliisse auf das Phasen-
rauschen. Weitere Wissenschaftler verfeinerten dieses Modell, [?, ?, ?]. Jedoch ist das
Leeson-Phasenrauschmodell oftmals als ausreichend zu sehen und noch sehr {ibersicht-

lich, [?]. Demnach gilt:
QF kT 2 A
P 1 (7)1 (4 53F)
Psig QQLA(U |Aw|

L(Aw): Einseitenbandrauschleistung, normiert auf Py, fiir 1 Hz Bandbreite

L(Aw) = 10log

mit (5.37)

Psiq: Signalleistung des Oszillators wp: Mittenfrequenz des Oszillators
Aw: Kreisfrequenzabweichung von wq F: Rauschzahl des Verstirkers

T: Temperatur k: Boltzmann-Konstante

Awy ) ps: Eckfrequenz des 1/ f-Rauschens Q1 belastete Gilite des Resonators

Das zugehorige Rauschspektrum ist im Bild 5.28 dargestellt.
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L(Aw)
in dBc/Hz

30dB/Dekade

20dB/Dekade
Grundrauschen

—_—
—

Aw,)¢3 wy/2Q1, f/Hz

Bild 5.28: Phasenrauschen eines Oszillators nach dem Modell von Leeson, [?]

Ursache fiir das starke Seitenbandrauschen ist insbesondere das bei tiefen Frequenzen
vorhandene 1/f-Rauschen, das durch nichtlineare Effekte am Oszillator hochgemischt
wird. Bis zur Grenze von Aw; /s weist das Seitenbandrauschen einen Gradienten von
-30dB/Dekade und im weiteren -20 dB/Dekade auf, bis es ins weife Rauschen iibergeht.

Mit folgenden Verdnderungen lésst sich das Phasenrauschen eines Oszillators reduzieren:

1. Anhebung der Ausgangsleistung Ps;,. Da das thermische Rauschen fix ist, kann
2kT/ Py, optimiert werden, [?].

2. Anhebung der belasteten Resonatorgiite Q..
3. Reduktion der Rauschzahl F', [?], was aber nicht so effizient ist, [?].

4. Halbleiter mit geringer 1/ f-Eckfrequenz wihlen. Hier wihlt man SiGe.

Im [29] wurde im Verstirkerkapitel gezeigt, wie man das 1/f-Rauschen bereits Schal-
tungstechnik gut reduzieren kann und somit das Phasenrauschen um rund 6 dB reduziert.

Mochte man Oszillatoren miteinander vergleichen, so fithrt man einen Leistungsfaktor
(fiir das Phasenrauschen) als so genannten FOM-Wert (engl.: Figure of Merit) ein:

FOM = L(Aw) + 10log

2
<Aw> Pvco Ve (5.38)

wo )/ 1mW FTR

Dieser FOM-Wert korrigiert die Ausgangsleistung und die relative Bandbreite des VCOs.

Py oo beschreibt die vom Oszillator aufgenommene Leistung in mW. FT R steht fiir Fre-
quency Tuning Range und wird in Prozent angegeben. Bei V. handelt es sich um die
Tuningspannungsbereich in Volt.

Internationale Bestwerte fiir 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 ermitteln. In modernen
Kommunikationsverfahren werden jedoch die Hochfrequenzsignale direkt in den unteren
Frequenzbereich um gesetzt. Bei dieser Umsetzung bleibt die Amplituden- und die Pha-
seninformation erhalten. Es gibt drei Wege zur Detektion dieser vektoriellen HF-Signale:

1.: Das Uberlagerungs- bzw. Heterodynprinzip
2.: Das Homodynprinzip

3.: Das Sechtorprinzip

Nichtlineares
Bauelement: Mischer

% A/D

e Lokaloszillator (LO)

Bild 6.1: Aufbau einer Heterodynstufe als Empfanger
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Das Bild 6.1 stellt einen heterodynen Empfénger dar, der das Antennensignal mit der Fre-
quenz fs einem Mischer zufiihrt, welcher durch das Signal mit der Frequenz f, “gepumpt*
wird und am Ausgang ein Signal mit der ZF-Frequenz f; herausgibt, das die Amplituden-
und die Phaseninformation des HF-Signals mit der Frequenz f, enthélt.

Die Heterodyn- und die Homodynstufe lassen sich auch als Sender einsetzen. Diese beiden
Prinzipien zur Frequenzumsetzung basieren auf Schaltungen mit Mischern.

Das Sechtorprinzip weist nur Koppler und Detektoren auf und ist nur als Empfénger
einsetzbar.

In der Verbreitung gibt es eine klare Abstufung: Heterodynsystem sehr héufig, Homodyn-
stufen wenig, Sechtorempfénger sehr selten.

6.3 Grundlagen der Frequenzumsetzung mit Mischern

Abbildung 6.2 zeigt den Aufbau einer Heterodynstufe mit Detektorempfanger mit der
Signalfrequenz fs = fypr, der Lokaloszillatorfrequenz fro und der Zwischenfrequenz
fzF.

22

Gleichspg.
~ HF-Leistung

Bild 6.2: Aufbau einer Heterodynstufe mit Detektorempfanger (mit fs = fur)

Folgende Eigenschaften weisen Empfanger mit Mischern auf:

Es erfolgt die Umsetzung eines Signals von einen Frequenzbereich in einen anderen.

Sender verschiedener Tragerfrequenz werden in ein Zwischenfrequenzsignal mit einer
festen Triagerfrequenz umgesetzt: oft ist fzp fest und fur = f(fro).

Die nichtlinearen Eigenschaften von Bauelementen werden zur Mischung bendtigt.

Verwendet werden oft so genannte Gilbertmischer fiir integrierte Schaltungen bis
12 GHz und Schottky-Dioden fiir Frequenzen iiber 12 GHz.

Abbildung 6.3 zeigt vereinfachte Mischerschaltung bestehend aus den Spannungsquellen
des Hochfrequenzsignales Ug der Signalfrequenz fs und des Pumpsignales Upo mit der
Lokaloszillatorfrequenz f;o sowie einem nichtlinearen, resistiven Bauelement D.

Strom-, Spannungscharakteristik des Mischerelements als Taylorreihe, wie bereits mehr-
fach eingefiihrt:

ip=co+ciup+coup’+csup® +eciupt+ ... (6.1)
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Us fq
uDl VD

ULO fLO

Bild 6.3: Prinzipdarstellung einer Heterodynstufe zur Auf- oder Abwartsmischung

beider Spannungsquellen lassen sich als totale Quellenspannung zusammenfassen:

Allgemein: up = Uro cos(wrot) + Us cos(ws t) , (6.2)
als Abwirtsmischer: up = Uro cos(wrot) + Unp cos(wypt) , (6.3)
als Aufwéirtsmischer: up = Uro cos(wrot) + Uzp cos(wzpt) . (6.4)

Die sich ergebenen Spektralanteile fiir einen Mischer, bei dem alle Koeffizienten bis ¢4
beriicksichtigt werden miissen, sind im Bild 6.4 fiir den Fall einer Aufwértsmischung illu-

striert.
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Bild 6.4: Praxisrelevante Spektralanteile eines allgemeinen Mischprozesses fiir die Aufwdrts-
mischung (fs = fzF)

Theoretisch und bei sehr grofen Signalpegeln treten fiir einen Mischer, bei dem alle Koef-
fizienten bis ¢4 berticksichtigt werden miissen, weitere Spektrallinien auf, wie im Bild 6.5

gezeigt.

Das Hochfrequenzsignal fyp (engl. radio frequency, f,;) und das Zwischenfrequenzsignal
fzr (engl. intermedian frequency, f;; oder f;) setzt sich beim Grundwellenmischer iiber

fzr = fro £ far bzw. fur = fro=* fzr (6.5)
oder bei Mischung mit n-ten Oberwelle, iiber

fzr=nfro* fur bzw. fuor=nfrox fzr (6.6)
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Bild 6.5: Spektralanteile eines allgemeinen Mischprozesses bei hohem Signalpegel fiir die
Aufwirtsmischung (fs = fzr)

zusammen. Dieser Betrieb mit starkem Lokaloszillator- und schwachen Nutzsignal ist der
Normalbetrieb.

Fiir einen Abwértsmischer ergeben sich im Zwischenfrequenzbereich Strome, die propor-
tional zur Empfangsspannung sind:

Izp ~ c2Us  fiir fzr=fro*t fs , (6.7)
Izp ~ c3Ug fiir fZF:2fLO:th ; (68)
usw. (6.9)

Diese Anteile werden im Bild 6.6 illustriert.
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Bild 6.6: Spektralanteile eines typischen Mischprozesses (bei niedrigen Signalpegel) fiir die
Aufwirtsmischung (fs = fzr)
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Bild 6.7: Aufwartsmischprodukte eines Breitbandsignals

Ubliche Begriffe fiir Mischprodukte:

Aufwirtsmischung:

Abwartsmischung;:

Spiegelfrequenz:

Grundwellenmischung:

Oberwellenmischung;:

Gleichlage:
(Regellage)

Kehrlage:

das Eingangssignal liegt in der Zwischenfrequenz:

fzr = [s

das Eingangssignal liegt im Hochfrequenzbereich:

fur =fs

eine 2. Signalfrequenz, die ein meist unerwiinschtes Mischpro-
dukt der gleichen Ordnung liefert, wie die gewiinschte 1. Sig-
nalfrequenz

Mischung mit dem Grundwellensignal des Lokaloszillators:
Jur = fro £ fzr bzw. fzr = fLo* fur

Mischung mit einer hoheren Harmonischen des Lokaloszillators:
Jur=nfro=+ fzr bzw. fzr =nfro* for

das HF-Frequenzspektrum ist gegeniiber dem ZF-Spektrum
auf der Frequenzachse verschoben

fur > fro, fspieger < fLO

das HF-Frequenzspektrum ist gegeniiber dem ZF-Spek-
trum auf der Frequenzachse verschoben und gespiegelt

fur < fro, fspieget > fLO

Die Gleich- und Kehrlagemischprodukte und weitere Beispiele sind im Bild 6.8 dargestellt.

In der Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik sind folgende Bauelemente fiir diskrete
Aufbauten als Mischer gebréauchlich:

1.: f < 10 GHz: Bipolar- und Feldeffekttransistoren

2.: f > 10 GHz: Schottky-Dioden
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Bild 6.8: Darstellung der Mischprozesse  a) Aufwirtsmischung in Gleichlage b) Aufwarts-
mischung in Kehrlage ¢) Aufwidrtsmischung mit Spiegelfrequenzdarstellung  d) Oberwel-
lenmischung in Gleichlage

Fiir integrierte Schaltungen werden bis 40 GHz meist Transistoren eingesetzt. Im einstel-
ligen GHz-Bereich wird bevorzugt der Gilbertmischer eingesetzt.

6.4 Parametrische Rechnung

Die Parametrische Rechnung ist ein allgemeiner Ansatz zur Beschreibung schwach nicht-
linearer Effekte. Hier wird diese Rechnung mit Mischerkenngréfen durchgefiihrt.

e Mischer: Eindeutige Strom-Spannungskennlinie iy = i(u))
e u,(): Periodisches Grofsignal

o Auyy = ugy) + uyp): Beliebiges Kleinsignal

o uy): Kleinsignalanteil im Hochfrequenzbereich

® u;(4): 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 abgebrochenen Taylorreihe:

i(up(t) + AU(t)) = i(up(t)) + % -AU(t) (6.10)
Up(t)

= i(up(t)) + Ai(t) (6.11)
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Bild 6.9: Darstellung der Diodenkennlinie mit Arbeitspunkt (AP) aufgrund der Gleichspan-
nungseinstellung und LO-Signal zur Aussteuerung im Mischerbetrieb

mit:
. di
Nigy = glupe) - Auy  und  glupe) = 7= = 9() (6.12)
Up(t)
Vorsicht: Es muss gelten, dass nur das Pumpsignal und nicht das Kleinsignal Einfluss auf
den Kleinsignalleitwert g(;) des Mischers hat. Mathematisch bedeutet es

g(t) ~ ’U,p(t) aber 75 f(AU(t)) . (613)

Fir w, = 2nf, ist g«) als Fourierreihe darstellbar.

Beispiel: Gegeben ist folgender nichtlinearer Zusammenhang zwischen Strom und Span-
nung mit a > b:

iy =a-ug+boufy  mit g =cos(wyt) . (6.14)

Der sich ergebene Strom hat fiir drei Frequenzen Fourierkoeflizienten, die gréker Null
sind:

b b
i) = a-cos(wpt) + 5 + 5 - cos(2wpt) (6.15)

Fiir g;) als periodisch verdnderter Kleinsignalleitwert gilt:

Glupey) = > G- ed™nl (6.16)
mit Lo
=— g(up) - e —Jnwpt . d(wpt) . (6.17)

n =
2 ),
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Da g(;) eine reelle Funktion ist, gilt:
G_, =G} , Gy : reell . (6.18)

Fiir uy(;) als monofrequentes Signal mit der Frequenz fs ergeben sich fiir

Adsy =91 ~Us@r)y (6.19)
nur Signale bei [fp £n [ n=20,1,2,3,...

Durch Kleinsignalndherung treten keine Oberwellen von f, auf.
Somit gilt: n =0,1 und im Bereich des APs soll eine lineare Naherung giiltig sein.

= gy =Gi-e Il L Gy Gy eIt (6.20)
Durch passende Filter treten nur die drei Signale bei den Frequenzen

f57 fp7 fi:fs_fp auf.

Die Kleinsignalgrofen lassen sich mit komplexen Zeigern wie folgt berechnen:

Bigy = H{ I edwst 4 1 e =0t o pedwit 4z emieit] (6.21)
Augy = ${U eIty Uremist y U edwit LUz emiety o (6.22)
Aus _ )
Ai(t) = (GT e —Jwpt + Go + Gy ejwpt) . AU(t) (6.23)
folgt
I, =Gy -Us+Gq-U; da Ws = w; +wp (624)

und genauso

L =G -Us+ Gy U; . (6.25)
Hier soll die Gleichlage gewéahlt werden: f, > f,

IS (£) |

Y

N fo fs

Bild 6.10: Signalspektrum fiir einen Mischprozess in Gleichlage
Diese Ergebnisse fiir die Gleichlage lassen sich als Matrix darstellen:

(5)=(& &)-(5) »m (F)=e(z) - o

D.h.: Ein Mischer bewerkstelligt eine lineare Umsetzung von einem Frequenzbereich in
einem anderen. Dabei tritt die Amplitude des Pumpsignales nicht explizit in Erscheinung.
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Fiir die Kehrlage gilt fs < f, und es ergibt sich:

G)‘(gf g;><g> baw. <f)—[G]<g) . (627)

6.5 Leitwertelemente von Schottky-Dioden

Fiir Schottky-Dioden gilt die (nichtlineare) Gleichung:

Ut

e kT
iy = Tos - (e Ur — 1) mit Uy = 2 ; wobei (6.28)

n: Idealitatsfaktor 1 ... 1.1 k: Boltzmannkonstante

Iss: Sattigungsstrom q: Elementarladung

Fiir den verdnderlichen Kleinsignalleitwert (auch differentieller Leitwert genannt) einer
Schottky-Diode gilt

di i .
9w = 5 mit  u,ey = Up + Uy, cos(wpt) (6.29)
Up(t)
7 Up(t)
ergibt sich 9 = e Ur . (6.30)

Ur

Die zugehorigen Leitwerte fiir die verschiedenen diskreten Frequenzen lassen sich iiber
Gleichung (6.18) wie folgt berechnen:

Yo Us cos (wp t)
ISS _— 1 s _
Gp=2eUr. o / e Ur : - cos(nwpt) - d(wpy t) . (6.31)

Gleichung (6.31) entspricht einer modifizierten Besselfunktion.

Us )

I U .
— 288 ,Up . il A RNy
G = greUr -, (UT) 0, (6.32)

= Gy > G1 > G4 alle: positiv, reell
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Bild 6.11: Abwartsmischer mit Arbeitspunkteinstellung der Schottky-Diode
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6.6 Abwartsmischung mit Schottky-Diode

In dem Bild 6.11 gibt es zwei Darstellungen fiir einen Abwartsmischer mit einer Schottky-
Diode.

Als Gewinn G bezeichnet man den Betrag der frequenzumsetzenden Ubertragungsfunk-
tion des Mischers (z.B. Si3). der maximale Gewinn wird durch G, angebenen.

Noch h&ufiger beschreibt man einen Mischer iiber die Konversionsverluste:
Konversionsverlust = (Gewinn) ! bzw. L=G

Nach ldngerer geschlossener Herleitung ergibt sich (u.a. aus [6]):

G2 1
= G_l . - (6.33)
0 G2
G§
. Gy dB
Dagilt: —<1 — L% =(5-8)dB
Go
Der minimale Konversionsverlust lasst sich aus
2
Lpin = @ + G—% - (6.34)

berechnen.

6.7 Rauschverhalten des Mischers

Die minimale Signalleistung, die an einem Empfanger verarbeitet werden kann, wird durch
das Eigenrauschen bestimmt. Die Rauschquellen im Empféanger sind thermisches Rau-
schen Schrotrauschen und heraufgemischtes 1/f-Rauschen. Fiir eine moglich grofe Emp-
findlichkeit des Empfiingers wir der LNA direkt hinter der Antenne gesetzt (Kaskaden-
rauschformel), siche Bild 6.12. Jedoch ist solch ein Empfinger empfindlich gegen andere
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Storquelle, die der LNA in Kompression fahren und somit zu eine {ibergroffen Leistung
den Empfinger aufler Betrieb setzen.

Das S/N vom Eingang (Tor 1) zum Ausgang (Tor 2) verschlechtert sich um den Konver-
sionsverlust L. = F~ L

Der Mischer kann als ein frequenzumsetzendes Element mit dem LO-Oszillator gesehen

werden, Bild 6.12.
@ @
s D fzr

fLO

Bild 6.12: Abwartsmischer mit Lokaloszillator als frequenzumsetzendes Zweitor
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6.8 Ausfiihrungsformen von Mischern

An Mischer werden folgende Bedingungen gestellt:

- Selektion eines gewiinschten Mischproduktes, Unterdriickung aller anderen Produkte,

- Isolation zwischen den Toren fiir das Hochfrequenz-, Lokaloszillator- und Zwischen-
frequenzsignal und

- Hoher dynamischer Bereich: niedriges Rauschen, Linearitat bis zu hohem Signalpegel.

Mischertypen:

Eindiodenmischer: Diese Mischer weisen einen einfachen Aufbau auf.

Bild 6.13 illustriert einen Eindiodenmischer, wie insbesondere im MHz-Bereich appliziert
wird.

. ~ ~
. ~ e : ~
o ~ ~

fZF

~J
froo—

Bild 6.13: Prinzipschaltbild eines Eindiodenmischers fiir Empfanger mit Bandp&ssen zur Tor-
isolation

Hier gibt es einen eingeschrankten Frequenzbereich durch die Isolation der Tore mit Band-
passfilter.

Im GHz-Bereich setzt man hingegen auch gerne Koppler ein, um die Isolation der bei-
den GHz-Signale zu gewéhrleisten. Das Zweitor A im Bild 6.14 soll ein Anpassnetzwerk
darstellen.
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Bild 6.14: Prinzipschaltbild eines Eindiodenmischers mit Koppler zur Torisolation

Etwas nachteilig an dieser Losung ist, dass das LO-Signal um z.B. 10 dB geddmpft wird.
Diese hohe LO-Signalleistung bei Isolation mit Richtkoppler muss bereit gestellt werden.

Im Signalpfad ist Ddmpfung hingegen unerheblich.

Bild 6.15 zeigt die Signale im Zeit- und Frequenzbereich fiir den Fall, dass das LO-Signal

die Diode hart schaltet.
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Bild 6.15: Darstellung der Signale an einem Eindiodenmischer im Schaltbetrieb: Zeitsignale
fiir die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fiir die Aufwartsmischung
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Gegentaktmischer: Diese weisen einen symmetrischer Aufbau auf. Dieser unterdriickt
Mischprodukte und sorgt fiir gut isolierte Tore. Die Frequenzumsetzung ist unabhéngig
von Schwankungen der LO-Amplitude.

o YY) o
1
Ug Uzp | | Yzr
fo for for
\ \
° \AANS °

Bild 6.16: Prinzipschaltbild eines Gegentaktmischers mit Transformator als 180°-Koppler

Gegentaktmischer werden bevorzugt im Schaltbetrieb betrieben. Oft handelt es sich beim
LO-Signal nur um ein grofes Sinussignal. In der Analyse der Signale ist jedoch ein recht-
eckformiges LO-Signal, das die Dioden hart schaltet, vorteilhaft, Bild 6.17.
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Bild 6.17: Darstellung der Signale an einem Gegentaktmischers im Schaltbetrieb: Zeitsignale
fiir die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fiir die Aufwartsmischung

Im Gegentaktbetrieb tauchen wie beim Leistungsverstérkern nur noch ungradzahlige
Oberwellen auf. Die Anzahl der ungewollten Mischsignale reduziert sich dadurch um Fak-
tor 2.

Ganz entscheidend ist aber, dass das LO-Signal in der Praxis sehr gut unterdriickt wird.
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Ringmischer: Hierbei handelt es sich um Mischer mit vier im Ring angeordnete Dioden.
Dieser verhalt sich weitgehend wie idealer Multiplizierer.
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Bild 6.18: Darstellung der Signale an einem Ringmischers im Schaltbetrieb: Zeitsignale fiir
die Abwartsmischung und Frequenzspektrum fiir die Aufwartsmischung

Es treten nur noch sehr geringe Signale um die Oberwellen des LO-Signales auf. Hinzu
kommt, dass auf der HF-Seite kaum ZF-Signale und umgekehrt auftreten.

Weiterhin ist ebenfalls sehr vorteilhaft, dass die gradzahligen Oberwellen von fg unter-
driickt werden und deren Mischprodukte somit auch nicht im Spektrum zu finden 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 <4 GHz Ferritkerntransformatoren
- f < 4 GHz Koppler aus Mikrostreifen-, Koplanar- und Schlitzleitungselementen
eingesetzt.

Abbildung 6.19 zeigt das Blockschaltbild eines typischen Mischeraufbau fiir die planare
Mikrostreifenleitertechnik mit SMD-Komponenten

Ratrace-Koppler Anpassung Tiefpass
Ly Car 1p
D 1
Ltg, Hy Ltg, 1 T o
u('l o Al M y ~
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0 777777 A, <— <
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Bild 6.19: Blockschaltbild eines balancierten Mischers mit Ratrace-Koppler

Da es sich bei diesem Mischer um eine balancierte bzw. im Gegentakt betriebene Aus-
fiihrung handelt, werden Gleichtaktstorer der Spannungsversorgung oder von &ufseren
Einstrahlungen unterdriickt. Der zugehorige Aufbau in Mikrostreifentechnologie wird im
Bild 6.20 gezeigt.

Bei diesen balancierten Mischer steuert das Gegentaktsiganl 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 die beiden Dioden gegen-
pahsig durchgesteuert. Hier wird ein Gegentaktsignal am ZF-Ausgang erzeugt.
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Bild 6.20: Aufbau eines balancierten Mischers mit Ratrace-Koppler

Bei Aufbauten im MHz- und im einstelligen GHz-Bereich lassen sich auch sehr gut die so
genannten dopppelt balancierten Mischer einsetzen, Bild 6.21.

Ratrace-Koppler Anpassung Tiefpass
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Bild 6.21: Blockschaltbild eines doppelt balancierten Mischers mit Ratrace-Koppler

Die zugehorigen Spannungsverlaufe (fiir die Naherung, dass es sich beim LO-Signal um
ein Rechtecksignal handelt) sind im Bild 6.22 dargestellt. Bei der dargestellten Spannung
u’y - handelt es sich um die ZF-Spannung vor dem Tiefpassfilter.
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Bild 6.22: Spannungsverlaufe am doppelt balancierten Mischers mit Ratrace-Koppler

Im Bild 6.23 ist die Schaltung eines weiteren Gegentaktmischers dargestellt.
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Bild 6.23: Schaltung eines Gegentaktmischers in symmetrischer Leitungstechnik

Typische Daten von Diodenmischern:

Die Tabelle 6.1 gibt die typischen Werte eines Eindiodenmischers und die Tabelle 6.2 die

Werte eines Gegentaktmischers wieder.
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Frequenz
Mischparameter 1GHz | 10 GHz | 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 1 GHz | 10 GHz | 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 I1Q-Modulatoren

Zur Unterdriickung der Spiegelfrequenz werden Einseitenbandumsetzer, -mischer, -modu-
latoren bzw. -versetzer eingesetzt.

Einseitenbandumsetzer und die eng verwandten IQ-Modulatoren (auch Vektor-Modula-
toren) basieren auf verschalteten Mischern, die als Multiplizierer betrachtet werden. Den
Aufbau eines Einseitenbandversetzers mit zwei Mischern und passiven Komponenten, die
allesamt bereits detailliert vorgestellt wurden, zeigt das Bild 6.24.
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Koppler

/

Phasenschieber l
Uzr

Bild 6.24: Aufbau eines Einseitenbandversetzers in der Kehrlage
Das Lokaloszillatorsignal

uro = 4 cos(wrot) (6.35)

wird mittels eines 0°/90°-Kopplers in die Anteile u;0, und urop geteilt und im unteren
Zweig um 90° in der Phase geschoben. Somit gilt fiir die beiden um 3 dB reduzierten
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Signale:

1 1
Uroa = —= U cos (wrot) und upop = — —= 4 sin (wrot) ) (6.36)

V2 V2

Geht man von dem Sendefall mit einem ZF-Sendesignal der einfachen Form
Uzp — ’(AI,ZF COS (WZF t) (637)

und den Konversionsverlusten L aus, so ergeben sich nach der Multiplikation die jeweils
zwei teilweise phasenverschobenen Signale mit den Spannungen:

UHFa — uf/}%u L cos (wLot) COS (wzpt) und UHFy — UZ—\/I%U

L sin (wLot) sin (wZFt) .
(6.38)

Durch die Addition mittels des 0°-Kopplers ergibt sich unter Anwendung der Additions-
theoreme

cos (a — 8) = cos (a) cos (B) + sin (a) sin () (6.39)

— uZF T —

das Sendesignal: UHEL = V2 L cos (wrot —wzrt) : (6.40)
Das Sendesignal ist in der Amplitude und Phase direkt proportional zum ZF-Signal.
Die Informationen, die gegebenenfalls in einer Modulation der ZF-Amplitude und/oder
der ZF-Phase enthalten sind, bleiben im Hochfrequenzsignal des unteren Seitenbandes
(Kehrlage) erhalten. Das obere Seitenband wurde durch die zwei 90°-Phasendrehungen
ausgeloscht. In der Praxis liegt die Unterdriickung des oberen Seitenbandes typisch bei
40 dBc.

Eine dhnliche Rechnung lésst sich beim Einseitenbandumsetzer auch fiir den Empfangsfall
durchfiihren.

Einen alternativen Aufbau mit zwei HF-Ausgéngen zeigt das Bild 6.25.

Ug

u ® u, Uypp
O
0° 0°
u
30 X-90° 2 3dB X-90° £ fro f
/ 0° u; uj 0° Ugro Ugpo
ZOE uz |II
3dB — f
fro far
0° 0e Uppy

o—|
h

-~
Uro farfro

Bild 6.25: Einseitenbandaufwirtsmischer (us = uzp) mit Gleichlageausgang (HF2) und Kehr-
lageausgang (HF1)
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Die Analyse der Signale des Einseitenbandmischers mit zwei HF-Ausgéngen gestaltet sich
wie folgt:

w =t _Us .

RV P
U U

u’ = 15y —7/2= = cos(wgt—m/2) = = sin(wg t)

V2 V2

U9 =uy = ZLo cos(wrot)

V2

os(wg t)

us :kulug

k
=3 UsUpo cos(ws t) cos(wrot)

k k
= 1 UsUpLo cos ((wpo +wg)t) + 1 UsUpLo cos ((wpo —wg) t)

oberes Seitenband unteres Seitenband

us =k Ul/ UQ/
k
= B} UsUro Sin((.«)S t) COS((.«)LO t)

k ) k .
= 1 Us Uro sin ((wLo + ws) t) ~1 Us Upro sin ((wLO — ws) t)

oberes Seitenband unteres Seitenband

k
UgF] = U3+ ’U,3/ / — 7T/2 = Z UsUro {COS ((WLO +w5) t) -+ cos ((WLO — ws) t) +

(6.41)
(6.42)

(6.43)

(6.44)

(6.45)

(6.46)

+ sin ((wLo —I—ws)t — 7T/2) — sin ((wLO — ws)t— 7T/2)] = gUS Uro cos ((WLO — ws) t)

unteres Seitenband

k
ugre =uzl —7/2+us =-UsUro {cos ((weo +ws)t —m/2) + cos ((wpo —ws) t —7/2)

4

+sin ((wpo + ws)t) — sin (wo — ws) t)} - g UsULo sin (wro +ws) )

oberes Seitenband

Ein IQ-Modulator unterscheidet sich im Prinzipaufbau von einem Einseitenbandumsetzer
nur durch den fehlenden Phasenschieber im ZF-Zweig, Bild 6.26.

Dass das Erscheinungsbild dieses IQ-Modulators jedoch deutlich anders aussieht, liegt un-
ter anderem daran, dass IQ-Modulatoren komplett in Halbleitertechnik gefertigt werden.
Deshalb findet man keine grofien verteilten reziproken Koppler in diesen Schaltungen und
deshalb muss man bei der Handhabung den 1Q-Sendemodulator vom IQ-Empfénger unter-
scheiden. Mittlerweile sind die Sende- und Empfangseinheiten wie auch die im kommenden
Abschnitt beschriebene Ostzillatortechnik auf einem einzigen sogenannten Transceiver-1C
(aus Transmitter und Receiver) integriert.

Die mathematische Beschreibung des 1Q-Modulators lauft dhnlich zu der des Einseiten-

(6.47)
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Bild 6.26: Aufbau eines IQ-Modulators fiir den Sendefall in der Gleichlage

bandsenders. Moderne Dateniibertragungs- und Kommunikationssysteme wie WLAN und
UMTS arbeiten mit einer gleichzeitigen Amplituden- (A)) und Phasenmodulation (¢ ),
die jedoch nur diskrete Werte annehmen kénnen. Als Sendesignal (s(;)) soll das modulierte
und hochgemischte Signal in Gleichlage {ibertragen werden:

sty = Aq cos (wrot + d) . (6.48)

Wendet man auf die Gleichung (6.48) erneut die Additionstheoreme an, so kann man das
Sendesignal in einen Anteil I(;), der zum LO-Signal in Phase ist, und einem Anteil Q ),
der exakt um 90° in der Phase zum LO-Signal gedreht ist, unterteilen:

sy = ) cos(wrot) — Qv sin (wrot) mit (6.49)

I(t) = A(t) COS (¢(t)) und Q(t) = A(t) sin ((b(t)) . (6.50)

Somit wird der fehlende Phasenschieber im ZF-Zweig im Rechner erzeugt. Dadurch, dass
das Q-Signal um -90° zum I-Signal verschoben ist, wird eine Umsetzung in die Gleichlage
erreicht.
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Kapitel 7

Phasenregelkreise und
Synthesegeneratoren

Die Anbindung eines Hochfrequenzsignales an einem Quarzoszillator mit hoher Frequenz-
stabilitdt und geringen Rauschen brachte in den 70er Jahren einen riesigen Innovations-
sprung fiir die Funksysteme. Die zugehorige Schaltung wird als Phasenregelkreis oder
Phasenregelschleife bezeichnet.

Diese Anbindung ist Standard fiir fast jeden eingesetzten Oszillator bzw. Generator. Hier
handelt es sich bei den zuvor dargestellten (freilaufenden) Oszillatoren nur um eine Sub-
komponente in der Komponente stabilisierter Oszillator.

Die englische Ubersetzung fiir Phasenregelkreis lautet phase locked loop und deshalb
hat sich die Standardabkiirzung PLL etabliert, die im Weiteren auch hier hiufig 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 Mafknahmen erfolgen durch die Regelung der Ausgangsfrequenz bzw. -phase des
enthaltenen steuerbaren Oszillators. Die Stabilisierung ist notwendig, da der Sender und
der Empfanger im gleichen Frequenzband arbeiten miissen. Der geringe Phasenrauschen
ist notwendig damit die Ubertragungsdynamik gewihrleistet ist.

7.1 Grundlagen der Phasenregelkreise

Die Aufgabe eines Phasenregelkreises besteht darin, das Ausgangssignal eines in der Fre-
quenz einstellbaren Oszillators (VCO, engl.: voltage controlled oscillator) mit der Frequenz
fv an eine Referenzoszillator mit der stabilisierten Frequenz f, anzubinden.
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Das Blockschaltbild einer derartigen Regelschleife ist in der Abbildung 7.1 dargestellt.

Referenz O: 50 | Ua(t)

F
Wr(t) ) PD : Phasen-

C diskriminator

Fis)y : Regelfilter

1/N Ue(t (s)
A 0 / ) VCO: Voltage Controlled

usgang Oscillator

Wo(t) 1/N: Frequenzteiler

VCO <E£>

Bild 7.1: Aufbau einer reinen Phasenregelschleife bzw. PLL

Das Ausgangssignal des HF-VCO’s mit der Frequenz f, (bzw. der Kreisfrequenz w,, ) wird
mittels eines HF-Teilers (1/N) auf eine niedrigere Frequenz geteilt und liegt dann am
Phasendiskriminator (PD) an. Das Signal mit der Kreisfrequenz w, des Quarz-Referenz-
oszillators (XCO), der sehr phasenrauscharm und temperaturstabil ist, wird auf einen
zweiten Eingang des Phasendiskriminators (PD) gegeben. Dieser PD liefert das Aus-
gangssignal uq(t), sofern die beiden Eingangssignale nicht in Phase liegen. Dieses Aus-
gangssignal ug(t) wird mittels des Filters F(s) geglittet und als Fehlerspannung u.(t) dem
Steuereingang des HF-VCO'’s zugefiihrt.

In der Praxis weist der Teiler digital umschaltbare Teilerwerte auf. Im Weiteren wird noch
gezeigt, dass zusétzlich auch ein Frequenzvergleich durchgefiihrt wird.

Folgende Kenngrofien sind teils im Bild 7.1 und werden teils im Folgenden weiter einge-
fithrt:

©, : Phase des abstimmbaren Oszillators
O, : Phase des Referenzsignals
0. =0, —0, : Fehlerphase
uq(t) : Ausgangsspannung des PD
ue(t) : Fehlerspannung
N : Teilungsfaktor

Ky : Steilheit des VCO’s in %

Kp : Steilheit des Diskriminators in %
V(s) : Verstirkung des offenen Regelkreises
H(s) : Ubertragungsfunktion des Regelkreises

s : Komplexe Frequenz (s = o + jw)

Die weitere Herleitung beruht auf der Laplace-Transformation:

Y(s)z/y(t)-e—sf-dt ~ y(M)=0 fir t<0 . (7.1)
0

Die Originalfunktion y; stellt gewchnlich eine Zeitfunktion dar. Da die komplexe Varia-
ble s die Frequenz w enthélt, wird die Bildfunktion Y(,) oft auch als Frequenzfunktion
bezeichnet.
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Fiir die folgende Herleitung der Phasenregelung soll zunéchst die Frequenzregelung der
PLL erfolgt sein. D.h., dass die Frequenzen an beiden Eingédngen des PD’s iibereinstim-
men.

Bei “Einrastung” der Frequenz gilt: f, — N - f, =0

Das Blockschaltbild 7.1 und die zuvor aufgelisteten Grofsen liefern fiir den Zeit- und den
Frequenzbereich folgende Zusammenhénge:

Zeitbereich o Frequenzbereich
uq(t) = Kq - (Or(t) — (1)) o Ua(s) = Ka(©r(s) — Ou(s)) (7.2)
( ) = [f(t) * ua(t) o Ue(s) = Fis) - Ua(s) (7.3)
Aw(t) = de;t() K, ;e() .o 5 Oy(s) = KTU() (7.4)

Es wurde mit Aw(t) zusétzlich eine Grofse am Ausgangs des VCO's fiir den Frequenzfehler
eingefiihrt, der durch eine sich &ndernde Fehlerspannung u.(t) kurzzeitig entsteht.

Es gilt einerseits Aw(t) fiir ©,(t)) = konstant und
andererseits gilt ©,(t)) =0 fiir u.(t)=0

Herleitung der Ubertragungsfunktion H(s)

Fiir die Berechnung der Fehlerspannung im Frequenzbereich kann Gleichung (7.2) in (7.3)
eingesetzt werden:
Ue(s) =F(s)  Kyq-(0,(s) —0O,(s)) . (7.5)

Setzt man diesen Ausdruck der Fehlerspannung (7.5) in der Gleichung (7.4) ein, so herhélt
man:
F(s)-Kq4- K,

s-N
—_———
=V(s)

O,(s) = ((©r(s) — Bu(s)) (7.6)

mit der Abkiirzung V (s) fiir die Verstirkung des offenen Regelkreises. In dieser Ubertra-
gungsfunktion taucht der Faktor 1/s auf, weil nicht direkt die Phase des VCO’s nachge-
stellt wird sondern die Frequenz. Dieses zusétzliche s erschwert einen stabilen Betrieb der
Phasenregelschleifen, weil 90° Phasenregelreverse bereits verbraucht sind.

Stellt man die Gleichung (7.6) um, so erhilt man die Ubertragungsfunktion des Regel-
kreises:
- 91}(5) o V(S)

0,(s) 1+V(s) (1)

7.2 Das Regelverhalten

Die Entwicklung des Regelfilters oder zumindestens die Bestimmung der Filterkoeffizien-
ten ist ein grundlegendes Problem bei der Implementierung einer PLL in einem System.

Fiir die detailliertere analytische Beschreibung wird als einfaches Filter 1. Ordnung ein
PI-Regler eingesetzt, Bild 7.2.
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R, C
R,
o 1 v
ano
O - O

Bild 7.2: Pl-Regler als aktives Regelfilter 1. Ordnung

Die zugehorige Ubertragungsfunktion dieses Filters lautet:

Fl(s) = gdg = —ST;; ! (7.8)

mit T1:R1'C und TQZRQ-C
Das zugehorige Frequenzverhalten von F’(s) ist im Bild 7.3 dargestellt.

log|F'(w)|
T
T !
1 o)
| :?2
2F (@) }
| 3]

Bild 7.3: Bodediagramm des Filters 1. Ordnung als phasensenkendes Glied

Das Minuszeichen in F”(s) kann durch Vertauschen der Eingéinge am Phasendiskriminator
eliminiert werden. Im Weiteren soll die mit F'(s) = —F’(s) fortgefahren werden.

Basierend auf der allgemeinen Ubertragungsfunktion der PLL

Vi(s)

B _ Kq- Ky
_l—i—V(s) a

H(s) TN

mit V(s) - F(s) (7.9)

ergibt sich fiir das verwendete Filter 1. Ordnung die speziellen Verstarkung des offenen
Regelkreises

_2-(-wN~s—|—w12V

3 bzw. (7.10)

V(s)

S
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die spezielle Ubertragungsfunktion des Regelkreises

2-Cwn-s+wk
$2+2-C-wy-s+wk

H(s) = (7.11)

mit der Dampfungskonstanten?

T2 KV'Kd 1
= — —— . "'1 12
=3V o (typ 7 ) (7.12)
[ Ky - Ky | 1
=/ — '~ — 7.13

deren Auslegung in der Praxis moglichst hoch sein sollte. Innerhalb des Frequenzbereiches
der Regelfrequenz wird das Phasenrauschen des freilaufenden Oszillators durch die Re-
gelung immens reduziert. Es wird auf den Wert des Phasenrauschen des XCOs zusétzlich
des Teilerwertes in dB (N=100 entspricht 20 dB) gesenkt.

Zahlenbeispiel: Die XCO-Frequenz von 10 MHz und der Teilerwert N von 100 ergeben eine
HF-Frequenz von 1 GHz. Das XCO-Phasenrauschen von -150 dBm/Hz bei 100 kHz Ab-
stand ergibt fiir dieses Beispiel ein HF-Oszillatorrauschen von -130 dBm/Hz bei 100 kHz
Abstand.

und der Regelfrequenz

Sehr wichtig ist die Stabilitdtsuntersuchung von H(s).

Untersuchung: Frequenzsweep mit einer PLL

Eine wichtige Voraussetzung fiir den PD ist, dass gelten muss: |®e(t)‘ < m . Details
dazu folgen in der PD-Realisierung.

Ein Frequenzsweep wird durch die Anderung des Teilerwertes eingeleitet. Dadurch ergibt
sich aus Gleichung (7.6) die Fehlerphase

-1

Octs) = Ouie) = Or(e) = 37755 Oveo)

(7.14)

Fiir den Frequenzsweep iiber kontinuierliche Anderung des Teilerfaktors gilt am Teiler-
ausgang (z.B. [68]):

Aw
Ous) = - (7.15)
Hier ist die zweifache Ableitung enthalten. Fiir einen Frequenzsprung gilt bereits:
Ous) = % = %. Fiir einen Sweep kommt das Produkt % hinzu.
Es gilt allgemein fiir die Laplace-Transformation:
lim y) = lims-Y(s) . (7.16)

t—o0 s—0

IDas griechische Symbol ¢ steht fiir Zeta.
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Angewandt auf unser Regelungsproblem ergibt sich damit:

lim O, = hm{_—‘;@U(S)} , (7.17)

t—oo s—0

- lim{ i -ﬂ} , (7.18)

s—0 2((.«)]2\[84-&}]2\] s3
A !

= <. (7.19)
wWN

Das Bode-Kriterium fiir eine Regelschleife besagt, dass eine Ubertragungsfunktion eine
Diampfung (Betrag kleiner 1) aufweisen muss, sofern eine Phasendrehung von 180° er-
reicht wird. Die Fehlerphase ©, beschreibt die Phasendrehung der Ubertragungsfunktion
H(s). Somit darf der Wert 7 fiir ©, nicht erreicht werden. Folglich darf die maximale An-
derungsfrequenz fiir einen Sweep nur den Wert Awy,q: = wjzv -7 betragen. Die maximale
Abstimmrate ist somit ~ w% d.h. ~ & .

7.3 Frequenzteiler

Die Frequenzteiler (kurz Teiler) einer PLL sind die High-Speed-Digitalschaltungen und
bzgl. der oberen einsetzbaren Frequenz die Baugruppe, die die PLL begrenzt.

Festteiler haben ein nicht verdnderbares Teilungsverhéltnis. Hier finden oft Synchronzih-
ler, die aus den Master-Slave JK-Flipflops gefertigt sind, Einsatz.

Umschaltbare Teiler unterteilen sich in zwei Klassen:

1. Teiler fiir Frequenzbereichswechsel,

2. Fraktionale Teiler.

Erstere beinhalten mehrstufige Festteiler, deren Ausgéinge je nach Frequenzbereichswahl
zugeschaltet werden. Fraktionale Teiler schalten zwischen einen Teilerverhéltnis N und
mindestens einem weiteren Teilerverhéltnis (z.B. N+-1) um. Hiermit gelangt man zu Syn-
thesizern mit kleinen Frequenzschritten, wie im Weiteren noch erlédutert.

Es ist sehr wichtig zu verstehen, dass die Grofe des Teilungsfaktor einen sehr grofien
Einfluss auf das Phasenrauschen einer PLL hat. Der VCO kann bestenfalls ein so geringes
Phasenrauschen aufweisen, wie es der Referenzoszillator hat. Durch die Frequenzteilung
kommen Anderungen jedoch erst spéter beim Phasendiskriminator an. Diese Dampfung
schlagt sich in einem geringeren Phasenrauschen nieder.

Eine Frequenzteilung von N=10 entspricht einer Verschlechterung des Phasenrauschens
um 10dB. N=100 entsprechen 20 dB weniger Ausregelung des Phasenrauschens.

Deshalb setzen moderne Phasenregelkreis auf geringe Teilungsfaktoren.

7.4 Diskriminatoren

Es gibt zwei Arten von Diskriminatoren in PLLs:
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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 seltener als der von Phasen-Frequenz-
Diskriminatoren. Jedoch bilden die Phasendiskriminatoren das Herzstiick der PLL und
sind insbesondere fiir das Verstdndnis von groffer Bedeutung.

Mischer

Ein Mischer ist eine Sonderform. Er ersetzt einen Festteiler und weist die PD-Funktion
auf. Vorteilhaft ist, dass im Gegensatz zum Festteiler kein zusétzliches Phasenrauschen
zum XCO hinzu kommt. Nachteilig beim Mischer als PD ist, dass die Signale bereits mit
4+90° in Phase sein miissen, da ansonsten am falschen Seitenband gemischt wird. Mehr
Details findet man u.a. in [68].

Exclusive-Oder Gatter

Ein einfaches Exclusive-Oder-Gatter kann als Phasendiskriminator eingesetzt werden. Es
weist im Gegensatz zum Mischer eine gewiinschte lineare Kennlinie auf. Jedoch miissen die
beiden Eingangssignale ein Tastverhéltnis von 50% aufweisen, was oft nicht gewéhrleistet
werden kann. Weiterhin weist die Fehlerphase wie beim Mischer einen symmetrischen
Verlauf auf. Somit hat ein Exclusive-Oder Gatter den gleichen eingeschankten +90°-
Bereich wie ein Mischer.

RS bzw. JK Flip-Flop

Im Gegensatz zu den beiden zuvor erwahnten Diskriminatoren weist ein flankengesteuertes
RS Flip-Flop (Bild 7.4) ein Eindeutigkeitsbereich iiber 360° auf.

Referenz (S) S Q

VCO/Teiler (V) R

Bild 7.4: RS Flip-Flop als PD

Beim flankengesteuerte RS Flip-Flop wird das Ausgangssignal Q mit der steigenden oder
fallenden Flanke geméfl der Logik
| Q
Svon0—1 |1
Vvon0—1|0

gesteuert.

Die beiden im Bild 7.5 illustrierten Beispiele zeigen die positiven Signalanteile der beiden
Eingangssignale S und V. Mit Uberschreiten der Grundlinie setzt die Flankensteuerung
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ein. Ein gleichzeitiges Setzen und Riicksetzen ist somit nicht wahrscheinlich. Beim Einsatz
eines JK Master-Slave Flip-Flops gibt es diesen unerlaubten Zustand gar nicht.

S? S
|
Vo t oy t
| ] ]
t t

Bild 7.5: Beispiele fiir den Einsatz des RS bzw. JK Flip-Flops fiir unterschiedliche Phasenlagen

Das tiefpassgefilterte Signal von Q ist proportional zur Fehlerphase ©.. Aus diesem Signal
kann man sich leicht die im Bild 7.5 abgedruckte Fehlerphase ableiten.
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Im folgenden Bild 7.6 ist die geglittete Ausgangsspannung U, mit dem Spitzenwert U,
iiber der Fehlerphase O, dargestellt.

Uq
Uu

-2 0o 2n ‘ ®e
Bild 7.6: Mittelwert von U, lber der Fehlerphase

Man erkennt den Eindeutigkeitsbereich iiber 360°. Durch diesen unsymmetrischen Verlauf
der Kennlinie kann eine PLL mit Mischer sicher auf einem Seitenband 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] erldutert. Dieses IC von Motorola (Typ MC12044) in ECL-Logic hat einen
Frequenzfangbereich bis 800 MHz.

Aktuell wird zunehmend eine andere, im Bild 7.7 dargestellte Architektur, eingesetzt.

Up o—— D

Q o U1
1
LU
fr o— Takt fr
|| fv [1, EEEEEEEE
Reset &
— 1
U, b
fv o—Takt .
Uo o L I 1
Q o U2

Up o—— D

Bild 7.7: Phasenfrequenzdiskriminator mit D-Flipflops (positive Flankensteuerung) und Lo-
gikausgangssignale

Beide D-Flipflops sind flankengesteuert und weisen einen Reset-Eingang auf.

Urspriinglich verwendete man diese Schaltung mit Tiefpassfiltern und der Auswertung
des Differenzsignales am Ausgang, Bild 7.8.

Diese Schaltungen haben von den Nachteil, dass sie keine konstante Verstiarkung bzw.
Steilheit (Kp) haben. Dieser Nachteil tritt nicht mehr auf, wenn man geschaltete Strom-
quellen mit einem Ladungskondensator C), einsetzt, Bild 7.9.
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Up o———— D
Q ]
£ R L C
r O— Takt I
Reset E': :[I>—o Uaus
fv o— Takt Bigfgrenz—
0 bildung
Ub o—— D R =C
1
Bild 7.8: PFD mit Tiefpassfiltern
b D 11 .
0 U B] f£r , LILLIL
fr o———Takt fv , TLLILIL
Reset &l CpUaus UL, L
1 Uz o L L 1
fv o———Takt
0 |_\0°] Uaus "
U2 |_ I E
Up o—— D

Bild 7.9: PFD mit Ladungspumpe (engl.: charge pump, CP)

Als kleiner Nachteil der Ladungspumpen muss die so genannte PFD dead zone erwihnt
werden. Wenn die PLL nahezu eingerastet ist, dann gibt es nur sehr kleine Ausgangssigna-
le, die durch die endlichen Schaltzeiten der Schalter und Tiefpasseffekte der Stromquellen
keine Ausgangsspannung mehr erzeugen.
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7.4.3 Auslegung von Schleifenfiltern

Der Ausgang einer modernen CP-PLL erzeugt DC-Impulse. Der Zeitunterschied der Im-
pulsabsténde ist proportional zum Phasenfehler. Dieses gepulste Signal kann nicht direkt
zur Steuerung des VCO’s verwendet werden. Es muss zuvor durch ein Tiefpassfilter ge-
gliattet werden. Die Auslegung des Filters ist entscheidend fiir die PLL-Eigenschaften. Das
Filter hat Einfluss auf

Stabilitat, Frequenzreserve, Regelbandbreite, Phasenrauschen,
Einrastzeit und Oberwellengeneration.

Aktive Filter haben den Nachteil, dass sie zusétzliches Rauschen erzeugen. Insbesondere
fiir CP-PLLs sind aktive Filter nicht mehr notwendig.

Die generelle Ubertragungsfunktion fiir ein passives Filter 4. Ordnung lautet:

- 14+s5-7
CAgs-(I4som)-(T+s-m3)-(1+s-74)

Fis) (7.20)

Fiir drei verschiedene Filterordnungen mit den zugehorigen Zeitkonstanten sind die Werte
in der Tabelle 7.1 dargestellt.

Die Filter hoherer Ordnung haben in der Praxis keine negativen Auswirkungen auf die
Stabilitat oder anderen Grofken. Diese Filter helfen insbesondere die ungewiinschten Sig-
nale oberhalb der Schleifenbandbreite zu unterdriicken.

7.5 Einschleifiger Regelkreis

Ein sehr einfacher Synthesizer ist im Bild 7.10 dargestellt.

Das Ausgangssignal des HF-VCO wird mittels einem HFFestteiler (/4) und mit einem
umschaltbaren Teiler (/N) auf eine niedrigere Frequenz geteilt und liegt dann am Phasen-
frequenzdiskriminator an. Das Signal des Quarz-Referenzoszillators (XCO), der sehr pha-
senrauscharm und temperaturstabil ist, wird auf einen zweiten Eingang des Phasenfre-
quenzdiskriminators gegeben. Dieser PFD liefert ein Ausgangssignal, sofern die beiden
Eingangssignale nicht in Phase liegen oder die Frequenz nicht gerastet ist. Dieses Aus-
gangssignal wird mittels des Filters F(s) geglattet und dem Steuerungseingang des HF-
VCO'’s zugefiihrt.

Diese Regelschleife weist aufgrund der hohen Teilungsfaktoren fast keine Verbesserung
des Phasenrauschens auf. Er dient in erster Linie zur prézisen Frequenzanbindung. Die
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Tabelle 7.1: Tabelle zur Auslegung von passiven Schleifenfiltern
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Referenz VCO
2-3 GHz
% PFD [-»—{ F(g) »@7 .
fv
¢ Steuer-
fror= 500kHz A &Signal
HF-Fest-
N - 4 .
frei12=0.5MHz / / teiler

freinn=
N=1000-1500 0.5-0.75GHz

Bild 7.10: Blockschaltbild des einschleifigen Regelkreises

stabilisierte Ausgangsfrequenz des VCO’s liegt bei:
fo=1Nrest - N -fref ( hier mit Nyeo = 4 ) . (7.21)
———

=Nges
Die kleinste Schrittweite
Af = fref Nyest ( hier = 500kHz Nyeqt ) (7.22)

wird von der Ausgangsfrequenz des Referenzsignales und dem Festteiler vorgegeben.

Alternativ ldsst sich die kleinste Schrittweite iiber die Bandbreite und die Anzahl der
schaltbaren Teilerwerte berechnen:

_ fmam'_f%nn . __1(H1Z
Af = N, N ( hier = 200 ) . (7.23)

Jedoch lasst sich nur mit einer hohen Regelfrequenz ~ wy ~ \/LN die Spektralreinheit
vom VCO an die des XCO heranbringen und somit geringes Phasenrauschen erzielen.
Im Bild 7.11 wird illustriert, wie die Unterschiede des Phasenrauschens bei niedriger und
hoher Referenzfrequenz sind.

Fiir groRe Teilungsfaktoren steigt die Rauschleistung ~ N2.
= Widerspruch: kleine Schrittweite & gutes Phasenrauschen

Abhilfen: 1. Regelschleife mit Mischer
2. Mehrschleifige Regelschleifen
3. Regelschleifen mit fraktionalen Teilern

7.6 Regelschleife mit Mischer

Gleichbleibende Schrittweiten mit einem kleineren Teilungsfaktor erhélt man durch Ein-
satz eines zusétzlichen Festoszillators (LO) und eines Mischers, wie im Bild 7.12 darge-
stellt.
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Phasenrauschen
in dBc/Hz \

_50 41
70 |
ool
110 ]

-130 t

| —

-150 4+ ' '
1k 10k 100k 1M £/Hz

Nicht dargestellte Abstand zur
Tragerfrequenz Tragerfrequenz

Bild 7.11: Phasenrauschen fiir niedrige und hohe Referenzfrequenz (blau)

VCO £,
2.0-2.2 GHz

> Eis)
XCO Steuer-
free= L i signal
500 kHz N ) £,,=1.999 GHz
freiler= 0.5 MHz Fuisch = frequenzstabil,
N= 2-402 1-201 MHz rauscharm

Bild 7.12: Blockschaltbild einer Regelschleife mit Einseitenbandmischer

Die Ausgangsfrequenz liegt nunmehr bei
fU:fLO+N'fref . (724)

Die Schrittweite betrégt weiterhin f..;.

Bzgl. des Phasenrauschens weist diese Schaltung sehr gute Eigenschaften auf. Der gesamte
Schaltungsaufwand einschlieflich des stabilisierten Festoszillators ist jedoch sehr hoch und
deshalb werden solche Mischer nur bei PLLs mit hohen Ausgangsfrequenzen eingesetzt.
Weiterhin eignen sich die Regelschleife mit Mischer nur fiir schmalbandige Anwendungen.

7.7 Mehrschleifige Regelkreise

Fiir Synthesefrequenzen im unteren GHz-Bereich sind die verschachtelten Regelschleifen
die bessere Losung.

Die Grundidee ist die, dass der XCO mit fester Ausgangsfrequenz durch einen Referenz-
oszillator mit variabler Ausgangsfrequenz ersetzt wird. Dessen Signal kann durch die
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direkte Signalgeneration iiber einem D/A-Wandler oder auch einer weiteren klassischen
PLL erzeugt werden.

Wird z.B. der XCO durch eine zweite PLL mit der Ausgangsfrequenz f] = fref =
10 — 20 MHz ersetzt, so bendtigt man Teiler {iber den Bereich N= 100 — 200 mit dem
zugehorigen geringen Rauschen, Bild 7.13%2. Fiir die neue Referenz-PLL wird ein um-

féef f&
@—»—‘ PFD — VCO }—»—H
10-20 MHz

XCO 50 kHz Loy, Y
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 mehrschleifigen Regelkreises

schaltbarer Teiler mit dem variablen Teilungsfaktor M eingesetzt. Mit f, = M f/, 5 mit
den Bereich M = 200 — 400 und nur f; . = 50kHz folgt

fo = N-M-fl., . (7.25)
Af frep - (7.26)

Man erkennt, dass sich die Schrittweite auf ein Zehntel reduzieren lies. Weiterhin ist es so,
dass beide Schleifen einen deutlich kleineren Teilerfaktor aufweisen. Dadurch regeln beide
Schleifen schneller, was bedingt, dass das Phasenrauschen der einzelnen Schleifen deutlich
starker reduziert wird. Fiir den mehrschleifigen Regelkreis verbessert sich die Bandbreite,
in der das Rauschen reduziert wird.

Jedoch weist das Ausgangssignal nahe dem Trager nur ein ggf. verbessertes Phasenrau-
schen aufgrund des besseren VCO’s in der MHz-Schleife auf. In 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 Regelschleife mit niedriger Referenzfrequenz,
Bild 7.14. Jedoch ist das Phasenrauschen des DDS so schlecht, dass sich auf diesem Wege
keine rauscharmen Synthesizer herstellen lassen. Dafiir lassen sich Frequenzédnderungen
im pH-Bereich durchfiihren.

2Die groferen Teilerwerte mit dem groferen Bereich stellen sicher, dass in allen Kombinationen der
minimale Frequenzschritt f/_ P erreicht wird.
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PFD — VCO

0-20 MHz 1 y 2-3 GHz

\
o

DDS

\

A

1/(100-150)

Bild 7.14: Blockschaltbild eines mehrschleifigen Regelkreises mit DDS

7.8 Regelschleifen mit fraktionalen Teilern

Mit einem Teiler, der nicht auf ganzzahlige Teilerverhéltnisse begrenzt ist, sondern auch
gebrochene Werte zulésst, kann die Schrittweite des Synthesizers kleiner als die Vergleichs-
frequenz gemacht werden [23, 60]. Die Berechnung von fy co nach Gleichung (7.21) bleibt
weiterhin giiltig. Das effektive Teilungsverhéltnis ist dann aber nicht mehr nur auf ganz-
zahlige Werte beschrinkt, wihrend der Wert N nachwievor fest ist. Die nur leicht veran-
derte PLL zeigt das Bild 7.15.

fref fV
@—» PFD e 1 (s)—»—@——»—o
XCO VCO v

A

1/N, 1/ (N+1)

A
4>—¢ Pulsweitenmod. ‘

Bild 7.15: Blockschaltbild eines Fractional-N-Synthesizers

Ein gebrochenes Teilerverhéltnis wird durch Umschalten zwischen zwei oder mehreren
ganzzahligen Werten erreicht (sozusagen eine Pulsweitenmodulation des Teilerverhéltnis-
ses). Den typischen Verlauf zeigt das Bild 7.16.

! ~k

N+1 - ‘ﬁ ~M-k m k=0,1,2...
N

T M
S

0 T 2T t

Bild 7.16: Umschaltfolge beim fraktionalen Teiler
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Die Grofe M soll als Teilerfaktorrate eingefiihrt werden und gibt an mit welchem Bruchteil
einer Periode T der Teiler angesteuert werden kann.

Bei einer Umschaltung zwischen zwei Teilerwerten N1 und No mit den Pulsdauern

k M-k
T = und T, = 7.27
fref fref ( )
betrégt der Mittelwert des Teilerverhéltnisses und die kleinste Schrittweite dann
— NM—-k)+(N+1) -k k
i ta (7.28)
— k

:>.fV = N'frej':(N+M)'frej' ) (729)

1 1
Af = M : fref bzw. Af = T . (730)

Die Frequenz des VCO'’s soll dann auf der mit dem Mittelwert des Teilerverhéltnisses mul-
tiplizierten Vergleichsfrequenz sein. Das Umschalten des Teilerverhéltnisses verursacht ei-
ne Storphasenmodulation am Phasendiskriminator. Die kleinste Zeiteinheit, in der 77 und
T5 variieren konnen, ist Tpy,;s ~ 2k. Die minimale Frequenz der Stoérphasenmodulation
ist also abhéngig von fp,;s und der geforderten kleinsten Einstellschrittweite AN von:

fstor = fPus - AN . (7.31)

Die minimale Frequenz der Phasenstorung durch die Teilerumschaltung entspricht somit
der kleinsten Schrittweite Af des Frequenzsynthesizers. Soweit unterscheidet sich das
Fractional-N-Verfahren beziiglich der Stérungen nur wenig vom klassischen Synthesizer
mit festem Teiler.

Versucht man die Stérungen durch ein schmales Schleifenfilter zu unterdriicken, so muss
man dieselben Kompromisse eingehen wie im vorhergehenden Abschnitt. Der einzige Vor-
teil ldge dann in dem geringeren Vervielfachungsfaktor des Phasenvergleicher- und Refe-
renzrauschens. Da der Verlauf der Storung vorausberechenbar ist, kann diese durch Additi-
on einer gegenphasigen Spannung kompensiert werden. Die Schleifenfilterbandbreite kann
dann grofser als die kleinste Frequenzschrittweite fs gewdhlt werden. Damit ist durch digi-
tale Nachbildung des Modulationssignals eine direkte digitale Winkelmodulation mdéglich.
Die kleine Schrittweite bei geringer Einschwingzeit ermdglicht z.B. auch vorhersagbare
Dopplerverschiebungen exakt nachzusteuern. Die Kompensation der Phasenstérung durch
die Teilerumschaltung erfordert aber neben der Rechenlogik einen guten D/A-Wandler
zur Erzeugung der Kompensationsspannung. Eine im Hochfrequenzbereich nunmehr oft
eingesetzte Weiterentwicklung ist das 3 A-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 Hochfrequenztechnik als Digital-
Frequenz-Wandler eine wichtige Rolle.

Verkiirzt gilt:

Nachteil: Periodische Umschaltung erzeugt Storlinien
Abhilfe: Pseudo-zuféllige Umschaltung der Sigma-Delta-Modulation
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7.8.1 YA-Fractional-N Synthesegenerator

Wie oben ausgefiihrt, bringt das Wegfiltern der Storungen wenig Vorteile, da die Schleifen-
filterbandbreite kleiner als die Frequenzschrittweite gemacht werden muss, [58]. Das L A-
Fractional-N-Verfahren verursacht, wie das konventionelle Fractional-N-Verfahren, Ne-
benlinien im Abstand der Frequenzschrittweite. Allerdings wird anstatt des gewohnlichen
Pulsweitenmodulators eben ein Y A-Modulator eingesetzt, dessen spektrales Energiemaxi-
mum bei hohen Frequenzen liegt.

fref fv
(:)—k PFD > F (s)—»—{j%»—o
XCO VCO vy

Multimodulusteiler

A

1/(N, N+1, N+2, ...)

A

4—' Sigmadelta-Mod.

Bild 7.17: Blockschaltbild eines ¥ A-Fractional-N-Synthesizers

Die Anderungen des Teilerwertes der PLL werden vom Y A-Modulator gesteuert. Dieser
liefert einen quasizufilligen Datenstrom, dessen arithmetischer Mittelwert digital einstell-
bar ist. Weil die Energie spektral nicht gleichverteilt ist, sondern zum grofiten Teil im
hoherfrequenten Bereich liegt, erhédlt man tragernah so wenig Storenergie, dass das ana-
loge Rauschen des Phasendiskriminators und der Referenz tiberwiegt. Das Schleifenfilter
kann also ohne Kompensationsmaffnahmen breiter als die Frequenzschrittweite gewahlt
werden. Dieses typische Verhalten zeigt das Bild 7.18.

_80 1
-100 -

Bild 7.18: Festsignal und typisches Phasenrauschen eines ¥ A-Fractional-N-Synthesizers

Y A-Modulatoren sind in unterschiedlichen Strukturen realisierbar. Eine interessante Va-
riante ist der MASH-Modulator, wie in [49] beschrieben, weil er ohne ein Riickkoppel-
netzwerk auskommt und deshalb auch keine Stabilitdtsprobleme hat.
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7.8.2 Direkte Digitale Modulation

Die kleine Schrittweite eines Y A-Fractional-N-Synthesizers ermoglicht eine direkte digitale
Frequenz- und Phasenmodulation [23]. Es handelt sich hierbei um einen exakten D/F-
Wandler. Die Vorteile eines direkten digitalen Modulators liegen auf der Hand:

e Es ist keine D/A-Wandlung digitaler Modulationsdaten notwendig.
e Eine Anderung der Modulationsart und des -hubes ist per Software moglich.

e Grofe Modulationshiibe ohne Verzerrungen sind realisierbar (Nichtlinearitéten der
VCO-Kennlinie haben keinen Einfluss).

e Es sind keine analogen Einstellelemente zur Festlegung des Hubes mehr vorhanden.

e Der Modulationshub ist unabhéngig von Bauteiltoleranzen.

Seit langen wird der X A-Synthesizer fiir die GMSK-Modulation in GSM-Handsets grofs-
industriell eingesetzt.
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Kapitel 8

Technisch erzeugte Plasmen

In diesem Kapitel werden zunéchst die Grundlagen der Plasmatechnik erldutert, dann
typische technische Anwendungen wie die Lichttechnik und Ziindkerzen als Stand der
Technik beschrieben und als Hochfrequenzthematik insbesondere auf die so genannten
Mikroplasmen und deren Vorteile in den bekannten technischen Anwendungen eingegan-
gen.

8.1 Grundlagen technisch erzeugter Plasmen

Aus dem Alltag sind uns die drei Aggregatzustidnde fest, fliissig und gasformig bestens
bekannt. Im Universum befindet sich jedoch die meiste Materie (Atome, Molekiile) im
vierten Aggregatzustand, dem Plasma. Mehr als 99% der sichtbaren Materie im Univer-
sum befindet sich im Plasmazustand.

Ausgehend vom Feststoff wird eine Materie in den nédchsten Aggregatzustand durch Ener-
giezufiihr gebracht. Die verbreiteste Energieform ist die Temperatur. Sehr starkes Aufhei-
zen der Gase fithrt zur thermischen Ionisation. Extrem hoher Druck (wie im Inneren der
Sonne) fithrt zur Druckionisation. Starke Photoneneinstrahlung bewirkt eine Fotoionisa-
tion. Aber auch jede elektromagnetische Energie iiber das gesamte Frequenzspektrum von
Gleichstrom bis zur Radioaktivitéit 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 zugefiihrt wird. Die dadurch
in der Materie verursachten Stofsprozesse zwischen den Elektronen und den Atomen bzw.
Molekiilen generieren neue Ladungstriager. Die verbleibenen Atome oder Molekiile sind
nunmehr positiv geladen und werden als Ion bezeichnet. Gase in denen eine grofsere Anzahl
an Tonen enthalten sind, werden als Plasma bezeichnet.

Notwendige Ionisationsenergie

Im Folgenden wird die Energie in der Einheit eV angegeben.
Es gilt leV =0.16aJ = 0.16 - 10718 J = 0.16 aW s.

Die Energie kann zudem in eine Temperatur tiberfithrt werden und 1€V entspricht etwa
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11.600 K. Um ein Atom zu ionisieren muss ein freies Elektron die Stossionisation einlei-
ten. Wenn diese freie Elektron iiber die Energie von mehreren eV verfiigt (z.B. 15.8 €V fiir
Argon), so ist es fihig diese Ionisation einzuleiten. Nach dieser erfolgreichen Stossionisati-
on stehen zwei freie Elektronen und ein Ion zur Verfiigung. Weitere Ionisierungsenergien
einiger Elemente sind in der Tabelle 8.2 wiedergegeben.

Fiihrt man keine weitere Energie zu, so wird ein Elektron nach kurzer Zeit wieder rekom-
binieren. Plasmen kdnnen nur unter kontinuierlicher Energiezufuhr bestehen. Im Plasma
gilt fiir die Dichten der ny Neutralteile, der n. Elektronen und der n; Ionen der Zusam-
menhang;:

ng > Ne =N, . (8.1)

Wir wollen im Weiteren immer davon ausgehen, dass die kontinuierliche Energiezufuhr
immer durch eine technische, elektromagnetische Anregung vollzogen wird.

Temperatur in einem Plasma

Es ist aus der Halbleitertechnik bestens bekannt, dass die Beweglichkeit der Elektronen
viel grofer ist als die der Locher (Atome im Kristallgitter, denen ein Elektron fehlt).
Gleiches gilt auch im Verhéltnis zwischen Elektronen und Ionen.

Wird ein Gas von der Verdampfungstemperatur aus immer weiter erwidrmt, so geraten
die Molekiile immer mehr in Bewegung. Sie nehmen immer mehr kinetische Energie auf
und bewegen sich in allen Richtungen. Wenn die Temperatur so groft wird, dass die Ioni-
sationsenergie erreicht wird, geht das Gas in das Plasma iiber.

Bei einem technischen Plasma findet die ErwiArmung durch eine elektromagnetische An-
regung statt. Selbstredend erwirmen sich die beweglichen Elektronen in diesem Falle
schneller und einfacher als die Ionen. Weiterhin gibt es bei einem technischen Plasma (fiir
Driicke iiber 100 mbar) immer einen Randbereich. In diesem Randbereich erfahren die
Tonen eine gerichtete Bewegung auf die Wand, bedingt durch das ambipolare Feld. Dieses
entsteht beim Einschalten, da die Elektronen deutlich schneller die Wand erreichen als
die trédgen Ionen und die Wand somit negativ aufladen. Die Randschicht eines Plasmas
ist aufgrund dieser gerichteten Bewegung nahezu stofifrei.

In einem Plasma kénnen wir die folgenden vier unterschiedlichen Temperaturen definieren:
Elektronen-, Ionen-, Neutralgas- und Wandtemperatur.

Massen in einem Plasma

Insbesondere Elektronen werden in technischen Plasmen durch elektromagnetische Felder
beschleunigt. Die Feldstéirken sind so hoch, dass man den relativitischen Massezuwachs
beriicksichtigen muss. Demnach ergibt sich fiir einen Kérper mit der Masse mg im Ruhe-
zustand die grofere Masse m bei der Geschwindigkeit v {iber

mo

m= ——= . 8.2
V1—02/c3 8.2)
Einige Werte eines Elektrons sind in der Tabelle 8.1 abgedruckt.

Fiir die wichtigsten Gase und sonstigen Elemente, die in technischen Plasmen auftreten,
gibt die Tabelle 8.2 die Massen und Ionisierungsenergien an.

Die Luft ist ein sehr wichtiges Prozessgas. Die Hauptbestandteile der Luft sind Stickstoff
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Durchlaufende Spannung || Elektronengeschwindigkeit | Elektronenmasse
inVv inm/s ing
10 18.8-10° 9.11-10-28
103 18.7-10° 9.12-10~%8
10° 16.5-107 10.9-10~%
10° 28.3 - 10% 28.8-10=%8
3.1-10° 29.7-10° 64.3-10~2%
00 Lichtgeschwindigkeit 0

Tabelle 8.1: Elektronenmasse in Abhangigkeit von der Geschwindigkeit

Element Elementensymbol | Elementenmasse | Ionisierungsenergien
ing in eV
Helium He 6.64-10—2% 24.6
Neon Ne 3.35-10723 21.6
Argon Ar 6.62-10-23 15.8
Krypton Kr 1.39-10~22 14.0
Xenon Xe 2.18-10722 12.1
Stickstoff N 23210723 14.5
Sauerstoff (@) 2.66-10"23 13.6
Phosphor P 5.11-10723 10.5
Schwefel S 5.32-10723 10.4
Wasserstoff H 1.67-10-% 13.6
Quecksilber Hg 3.33-10"%2 10.4

Tabelle 8.2: Atommassen von Gasen und anderen wichtigen Elementen fiir technische Plasmen

(in der Form N3) und Sauerstoff (in der Form Oz) mit insgesamt 99.03 % des Gesamtvo-
lumens.

Druckabhéngigkeit von Plasmen

Die Ionisationsfidhigkeit eines Gases ist extrem druckabhéngig. Die mit dem Druck kor-
relierende Teilchendichte bestimmt wesentlich die Eigenschaften eines Plasmas. Deshalb
werden die klassischen technischen Applikationen auch in die beiden Klassen Nieder-
druckplasmen und Hochdruckplasmen unterschieden. Typische Teilchendichten fiir Nie-
derdruckplasmen liegen zwischen 10 und 1017 ¢m =3 [21] und fiir Hochdruckplasmen zwi-
schen 10%° und 10?2 cm 3.

Ein typisches Beispiel ist im Bild 8.1 abgedruckt, wobei real die Anteile der Neutralteilchen
um ein Vielfaches grofer ist.

Das Bild 8.2 zeigt auf, wie stark die Energie eines Elektrons beim Ubergang aus dem Nor-
maldruckbereich (1 bar~ 10°Pa) in den Hochdruckbereich trotz gleichbleibender elektri-
scher Anregung abnimmt.

Debye-Lange

Ein wichtiger Parameter zur Beschreibung eines Plasmas ist die Debye-Lénge. Diese be-
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Bild 8.1: Einfaches Modell eines Hoch- und Niederdruckplasmas

schreibt, dass Potentialstérungen innerhalb eines Plasmas exponentiell abfallen, mit der
Debye-Lénge Ap als Abklingkonstante. Nach einer Lange von etwa 7 - Ap ist die Potenti-
alstérung abgeklungen.

Sie lasst sich mit der Boltzmann-Konstanten kg, der elektrischen Feldkonstanten €y und
der Elementarladung e als Funktion der Temperatur 7" und der Elektronendichte n. zu

Ap = ) 0kBT (8.3)

Ne €2

berechnen.

Voraussetzung fiir diese Gleichungen ist, dass die Elektronendichte gleich der Ionendichte
ist. Da sich ein Plasma, dessen Abmessungen wesentlich grofser ist als die Debye-Lénge,
nach auflen hin elektrisch neutral verhélt, ist diese Voraussetzung gegeben. Diese Quasi-
neutralitdt kann nur innerhalb einer Kugel mit dem Radius Ap verletzt werden, [21]. Das
Plasma schirmt sich also gegen adufsere Storfelder ab.

Plasmafrequenz

Ein weiterer wichtiger Parameter der Plasmaphysik ist die Plasmafrequenz wp. Das An-
legen eines elektrischen Feldes fiihrt zu einer Fluktuation der Ladungstriager. Ist die Fre-
quenz dieses elektrischen Feldes hoch genug, konnen die Ionen, wegen ihrer relativ groffen
Massentrégheit, dem Feld nicht mehr folgen und werden als ruhend angenommen. Die
Verschiebung der Elektronen fithrt nun zu einer Ladungstrennung, welche durch die Cou-
lombkraft wieder kompensiert wird und die Elektronen in die entgegengesetzte Richtung
beschleunigt werden. Durch die Tragheit der Elektronen werden diese tiber ihre Gleichge-
wichtsposition hinaus beschleunigt und erzeugen wiederum starke elektrische Felder. Die
Folge ist eine Oszillation (Resonanzeffekt) mit

2
wp = 4| & (8.4)

€0 Me

Da in Gleichung (8.4) fast nur Konstanten enthalten sind, ldsst sich dieser Ausdruck zu

wp =5.64-10*-\/n.  bzw.  f, =8976-/n, (8.5)

vereinfachen, wobei die Elektronendichte in em =2 angegeben wird und die Plasmafrequenz
die Einheit Hz besitzt.
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Bild 8.2: Typ. Energie eines freien Elektrons im HF-Feld als Funktion des Drucks bei 2.45 GH z
und By = 10 MVm™*

Wird das Produkt aus Plasmafrequenz und Debye-Lénge gebildet, wie es in [21] gezeigt
wird, so erhélt man das Ergebnis, dass die Ladungen in einem Plasma nur in einem Bereich
verschoben werden, die in der Grofsenordnung der Debye-Lange liegen.

Diese Plasmafrequenz ist fiir die Ausbreitung elektromagnetischer Wellen in einem Plas-
ma von grofer Bedeutung. Nur elektromagnetische Wellen mit Kreisfrequenzen w > wp
konnen sich in einem Plasma ausbreiten. Unterhalb dieser cut-off-Frequenz werden die
Wellen vom Plasma reflektiert. Dies hat wiederum zur Folge, dass eine elektromagnetische
Welle mit w > wp ihre Energie direkt ins Innere des Plasmas iibertragt, wihrend eine
Welle mit w < wp die Energie nur auf die Oberfliche des Plasmas iibertrigt.

Anzumerken ist, dass nur die verlustarmen Niederdruckplasmen wie die Ionisphére eine
Transmission der elektromagnetischen Strahlung zulassen.

Um ein Gefiihl fiir die Grofsenordnung der Plasmafrequenz zu bekommen, sind in der
Tabelle 8.3 ein paar Werte aufgefiihrt.

ne in em ™ | fp in GHz
1-10° 0.28
1-10% 0.89
1-10%2 8.97
1-10™ 89.76

Tabelle 8.3: Plasmafrequenz fp fiir verschiedene Teilchendichten
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Mittlere freie Weglédnge

Die mittlere freie Weglénge (auch als MFP: ,Mean Free Path“ bezeichnet), welche sich
durch

AMFP = # mit n =mng-+n; (8.6)
N OStreu
berechnen ldsst, gibt an, welche Wegldnge von einem Elektron zuriickgelegt wird, bevor es
im statistischen Mittel mit einem Teilchen zusammenstoft. Der atomare Wirkungsquer-
schnitt ogyrey ist eigentlich schwach temperaturabhéngig, wird hier aber der Einfachheit
halber als konstant angenommen und berechnet sich mit den Radien der stofenden Teil-
chen zu:

OStrew = T - (T% + T%) , (8.7)

wobei 1 und ro die Radien der stofenden Spezies (z.B. Argonatom: 74, = 158 pm und
Elektron: r,- = 2.8 fm ) sind.
Fiir die Berechnungen der mittleren freien Weglidnge wird die Teilchendichte n mit der

Zustandsgleichung idealer Gase
p

~ kpT

bestimmt. Hierfiir wird ein ideales Gas bei Raumtemperatur vorausgesetzt. Werden die
Gleichungen (8.8) und (8.7) in die Gleichung (8.6) eingesetzt, kann der Zusammenhang

n (8.8)

kg T
AMFP = USBip (8.9)
treu °

aufgestellt werden.

Mit dieser Gleichung lésst sich die mittlere Weglédnge als Funktion des Drucks berechnen,
hier anhand eines Elektrons in reinem Argongas aufgefiihrt.

ninem™> | pinpa | pin bar | Aypp in m
2.41-10% | 1-102 0,001 2.6-1073
2.41-10" | 1-10° 1 2.6-10°
1.21-10%" | 5-10° 50 5.2-1078
4.83-10%' | 2-107 200 1.3-1078

Tabelle 8.4: Mittlere freie Weglénge eines Elektrons in Argon 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
Weglénge umgekehrt proportional zum Druck ist. Diese Anderung der MFP fiihrt zu dem
Problem, dass bei zu hohem Druck nicht geniligend Energie vom E-Feld aufgenommen
werden kann, bevor die Elektronen im statistischen Mittel wieder mit Neutralteilchen zu-
sammenstofen. Im Umkehrschluss darf der Druck aber auch nicht zu niedrig sein, sonst
finden zu wenige Zusammenstofke statt, um einen effektiven Energieaustausch zu gewéhr-
leisten.

Bei Hochdruckplasmen ist die Temperatur allerdings wesentlich héher, als bei Nieder-
druckplasmen. Dies hat eine grofiere ungerichtete Driftbewegung der Teilchen zur Folge,
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die wiederum fiir eine hohere Energie einzelner Teilchen sorgt, da sich die ungerichtete
Drift mit der gerichteten Driftbewegung des E-Feldes konstruktiv, aber auch destruktiv
iberlagert.

8.2 Niederdruckplasmen

Als Niederdruckplasmen sollen Plasmen bezeichnet werden, die in Unterdruckbedingun-
gen mittels elektrischen Gleichfeldern oder Wechselfeldern bis in den mittleren MHz-
Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fiir diese Niederdruckplasmen sind:

e Niedrige Teilchendichte der Ladungstrager

Grofse mittlere freie Weglange

Stofprozesse sind selten
e Energie von Elektronen und Ionen unterschiedlich

e Geringe mittlere Temperatur (typ. 300 - 2000 K)

Bei Niederdruckplasmen ist die Teilchendichte der Ladungstridger gering, da einerseits
die Neutralteilchendichte ebenfalls gering ist und andererseits die Wahrscheinlichkeit fiir
Stossprozesse gering ist.

Somit ist auch der Ionisationsgrad eines Gases mit insgesamt n,, Teilchen gering:
Ne/nyp ~ 1075 = 1072  (somit gilt n, ~ ng).

Typische Driicke in Niederdruckanlage liegen unter 1 mbar, die mit einer Vakuumpumpe
erzielt werden. Bild 8.3 zeigt eine moderne Anlage fiir die Einsatzzwecke.

Folgende Anwendungen von Niederdruckplasmen in der Industrie sind bereits Stand der
Technik:

OBERFLACHENREINIGUNG: Die Oberfliche der Bauteile wird durch den Ionenbe-
schufs physikalisch und, je nach Gasart, auch durch chemische Reaktionen gereinigt. Die
Verschmutzung wird in die Gasphase umgesetzt und abgesaugt.

KUNSTSTOFFAKTIVIERUNG: Die Kunststoffoberflichen der Bauteile werden beispiels-
weise mit Sauerstoff oder Luft plasmabehandelt. Es bilden sich Radikalstellen, an denen
Lack- oder Klebesysteme gut haften.

OBERFLACHENATZUNG: Die Oberfliche der Bauteile wird mit einem reaktiven Pro-
zessgas angedtzt. Material wird gezielt abgetragen, in die Gasphase umgesetzt und abge-
saugt. Die Oberfliche wird vergroRert und ist sehr gut benetzbar. Das Atzen dient der
Vorbehandlung vor dem Bedrucken, Verkleben und Lackieren sowie dem Aufrauen des
Materials.
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Bild 8.3: Niederdruckplasmaanlage von der Firma Diener electronic

OBERFLACHENBESCHICHTUNG: Es wird ein Gas (z.B. Hexamethyldisiloxan) in die
Plasmakammer eingeleitet. Durch Plasmapolymerisation® werden auf der Oberfliche Schich-
ten abgeschieden.

In solche Anlagen nach Bild 8.3 werden verschiedene stufenlos regelbare (oft iiber Pulsbe-
trieb) Generatoren mit unterschiedliche Leistungen eingesetzt. Typische technische Spe-
zifikationen 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 fiir die verschiedenen Anwendungen jeweils Vor- und
Nachteile.

Bei der 2.45 GHz-Technik handelt es sich hier wie beim Mikrowellenherd um eine Antenne,
die in den geschlossenen Raum sendet. Erzeugt wird die HF-Energie ebenfalls durch ein
Magnetron.

Die beiden anderen Frequenzbereiche gehoren zur Klasse der kapazitiv gekoppelten Plas-
men. Bei tiefen Frequenzen unter 10 kHz wird ein Plasma durch die Hochspannung im
Bereich der maximalen Spannung zum Glimmen gebracht und erlischt im Bereich des
Nulldurchganges der Spannung. Dieses Loschen (durch Rekombination) findet bei 40 kHz
nicht mehr statt. Das Plasma bleibt stehen. Bei 40 kHz-Generatoren arbeitet man unter-
halb der Plasmafrequenz.

IDie Polymerisation ist eine chemische Reaktion, bei der Monomere, meist ungesittigte organische
Verbindungen, unter Einfluss von Katalysatoren und unter Auflésung der Mehrfachbindung zu Polymeren
(Molekiile mit langen Ketten, bestehend aus miteinander verbundenen Monomeren) reagieren.
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Erhéht man die Frequenz, so stellt man fest, dass die Ziindspannung sinkt. Sicherlich
liegt zumindestens ein Grund dafiir im schnellen Spannungsanstieg der hochfrequenteren
Energiezufuhr.

Deshalb haben sich Anlage im freien Frequenzband bei 13.56 MHz etabliert. Diese arbeiten
oberhalb der Plasmafrequenz. Abhéngig von den zwei Zustédnden

a) Gas ist nicht ionisiert und b) Gas ist ionisiert

gibt es zwei Aufgaben fiir den notwendigen Generator. Einerseits muss dieser zunéchst
eine hohe Ziindspannung bieten und andererseits muss nach der erfolgten Ziindung die
Energie ins Plasma transportiert werden. Beides soll jedoch bei der Festfrequenzfrequenz
von 13.56 MHz vollzogen werden.

Hier muss man die Last (aktiviertes Plasma) als verlustbehaftete Kapazitéit beschreiben,
deren kapazitiver und ohmerscher Anteil von einer Vielzahl von Faktoren wie Gasauswahl
und Druckeinstellung abhédngt. Um dieser Aufgabe gerecht zu werden, werden oftmals die
Reflexionswerte (S11) des Plasmas gemessen und ein einstellbares Transformationnetz-
werk optimal eingestellt. Hier werden iiber Schrittmotoren verstimmbare Kondensatoren
eingesetzt. Bild 8.4 zeigt das zugehorige Netzwerk.

L. G

Bild 8.4: I-Trafo fiir Niederdruckplasmaanlagen bei 13.56 MHz

Eine weitere sehr grofse Anwendung von Niederdruckplasmen sind die Niederdrucklampen.

8.2.1 Niederdrucklampen

Eine Vielzahl der Lampen arbeiten unter Niederdruckbedingungen mit einer Plasmaent-
ladung. Dazu gehoren die

* Neonrohren und die verwandten Kompaktleuchtstoflampen (Energiesparlampen),
* Dampfentladungslampen, Natriumdampflampen,
* Quarzlampe oder auch Quecksilberdampflampe, Gasentladungsrohren u.v.m..

Im Weiteren soll wegen der grofen Bedeutung auf die Kompaktleuchtstoflampe intensiver
eingegangen werden.

Kompaktleuchtstofflampen zdhlen als Leuchtstofflampen zu den Quecksilberdampflam-
pen. Zur Verringerung der Abmessungen ist die Gasentladungsréhre nicht gerade, sondern
(mehrfach) u-formig gebogen oder als Wendel ausgefiihrt. Eine weitere Verkleinerung und
eine hohere Leuchtdichte wird durch einen erhéhten Innendruck erreicht.

Kompaktleuchtstofflampen haben mit ca. 601lm/W (Lumen/Watt) eine rund vier- bis
fiinfmal hohere Lichtausbeute als normale Glithlampen mit 12 bis 15 lm/W. Sie benétigen
bei gleichem Lichtstrom also 75% bis 80 % weniger elektrische Leistung. Im Lauf der
Lebenszeit nimmt ihre Lichtausbeute jedoch ab.
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Zum Betrieb einer Kompaktleuchtstoflampe, wie auch anderer Gasentladungslampen,
wird heutzutage meist ein elektronisches Vorschaltgerit (EVG) eingesetzt. Einige elek-
tronische Vorschaltgerate heizen beim Lampenstart zunéchst die Kathoden, indem diese
im Stromkreis in Reihe zu einem PTC-Widerstand liegen. Hat sich dieser durch Stromfluss
erwarmt, wird er hochohmig und gibt die Entladungsstrecke fiir das Vorschaltgerat frei,
die Lampe ziindet. Der Druckaufbau, mithin die Verdampfung des Quecksilbers, geschieht
beim Einschalten durch die Vorheizung der Kathoden beziehungsweise durch Heizfdden
(direkt geheizte Kathoden) und nachfolgende Eigenerwirmung. Daher erreichen Kom-
paktleuchtstofflampen nicht sofort ihre volle Leuchtkraft.

Die Gasentladungsstrecke selbst arbeitet an einem Resonanzwandler, dass heifst die Netz-
wechselspannung wird zunéchst gleichgerichtet, um anschliefend wieder in eine Wechsel-
spannung hoherer Frequenz (ca. 45 kHz) verwandelt zu werden. Die Wechselrichtung er-
folgt mit zwei Schalttransistoren, die Wechselspannung gelangt dann tiber eine Ferritkern-
Drossel zum Lampenstromkreis.

Die Drossel ist aufgrund der hoheren Arbeitsfrequenz sehr klein, verlustdrmer und materi-
alsparend gegeniiber den 50-Hz-Drosseln élterer konventioneller Vorschaltgerite (KVG).
Dariiberhinaus fiihrt die hohere Arbeitsfrequenz zu einer hoheren Effizienz der Lampe
als bei Leuchtstofflampen mit KVG, da zum einen die Gasentladung selbst effektiver ar-
beitet und zum anderen die Verluste in der Drossel geringer sind. Auferdem kann das
menschliche Auge die Frequenz von 45 kHz nicht als Flimmern wahrnehmen.

T,
™ C, L,
m;m_H ISR
W,
T,
\ p—
Glasrdhre CSt

Bild 8.5: Schaltplan eines elektronischen Vorschaltgerdtes (EVG) mit der Umschaltfrequenz
von 45 kHz (alle W-Spulen sind magnetisch gekoppelt)

Im Bild 8.5 ist ein Schaltplan eines solchen EVGs? dargestellt. Nach dem Anschalten
werden iiber Ry die Kondensatoren C7, Cs und Cg; geladen. Da W3 zundchst hochohmig
ist, leitet T kurzzeitig spéter. Der Serienschwingkreis mit den Hauptelementen Wy, Ly
und Cs und dem ungeziindeten Plasma in der Glasrohre bzw. C's; ist geschlossen.

Uber die treibende Induktivitit TW; baut sich eine groke Spannung iiber der Glasrohre
auf und das Plasma wird gezilindet. Fortan ist es in erster Naherung nur noch als ohm-
scher Widerstand zu sehen. An W3 bricht die Basisspannung fiir 75 zusammen und 75
sperrt. W3 gibt die gespeicherte Energie an €7 ab. Zum gleichen Zeitpunkt konnte sich

?Diese Schaltung wird auch als “Resonanzwandler* bezeichnet.
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die Basisspannung hinter W5 aufbauen und T3 ist leitend. Der Resonanzkreis erhélt aus
der positiven Gleichspannung, die direkt aus der Netzspannung gleichgerichtet ist, neue
Energie. Das vorlaufende Umschalten mit 45 kHz stammt aus dem Schwingkreis aus C
und Ws.

Man erkennt die sehr enge Verwandtschaft zum Klasse D Verstirker mit zwei Transi-
storen. Typische Wirkungsgrade dieser Schaltungen liegen bei tiber 90 %. Wichtig in der
Schaltungsoptimierung ist, dass 77 und 75 niemals gleichzeit 6ffnen.

8.3 Hochdruckplasmen

Als Hochdruckplasmen sollen Plasmen bezeichnet werden, die in Normal- und Hochdruck-
bedingungen mittels elektrischen Gleichfeldern oder Wechselfeldern bis in den mittleren
MHz-Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fiir diese Hochdruckplasmen sind:

e Hohe Teilchendichte der Ladungstrager

kleine mittlere freie Weglange

Stokprozesse sind hiufig

e Energie von Elektronen und Ionen eher gleich

Hohe mittlere Temperatur (typ. 5000 K)

Hochdruckplasmen basieren in den technischen Anwendungen auf der Bogenentladung.
Tabelle 8.5 stellt die wichtigsten technischen Anwendungen und die zugehorigen Driicke
vor,

Tabelle 8.5: Technische Anwendungen fiir Hochdruckentladungsplasmen

Anwendung typ. Druck | typ. elektrische
in bar Leistung in W
Ziindkerze 100 50
Beamerlampe 220 150
Xenonlampe 40 25 /35
Schweifstechnik 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 hauptséchlich im Auto Einsatz findet)
detaillierter auf ein Hochdruckplasma eingegangen werden.
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Bild 8.6: Foto einer aktuellen Ziindkerze mit Bogenentladungs-Plasma

8.3.1 Klassische Zundkerze

Die Ziindung hat im Otto-Motor folgende Aufgaben und Auswirkungen: 1. Die Ziindung
des Benzin-Luftgemisches mittels Ziindfunke; 2. Die Ziindung beeinflusst mafsgeblich
den Verbrennungsvorgang; 3. Auswirkung auf Verbrauch, Emissionsverhalten und Lei-
stung.

Bevor die Ziindung ausgel6st wird, wurde durch die Kompression mittels des Kolben ein
Druck von typisch 10 bar aufgebaut. Wenn der Bogen tiberschligt und der Zindfunken
steht wichst der Druck auf bis zu 100 bar an. Unter dieser Bedingung soll die Bogenent-
ladung aufrechterhalten bleiben. Die gespeicherte Energie in der Ziindspule erlaubt eine
eine Ziindfunkendauer (Brenndauer) von typisch 1.5 ms.

Klassische
Zindkerze:

Firma Beru

Zindelektrode Masseelektrode

Bild 8.7: Foto einer aktuellen Ziindkerze
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8.4 Coronaplasmen

Coronaentladungen bzw. -plasmen treten bei Anregungsfrequenzen im unteren und den
mittleren MHz-Bereich auf.

Technisch werden diese Plasmen z.T. bei industriellen Niederdruck- und Atmosphéren-
druckanlagen zur Oberflichenbehandlung genutzt. Jiingst wird von dem Unternehmen
Borg-Warner auch eine Ziindkerze verfolgt.

Ansonsten kennt man dieses Plasma von Dekorationsglaskugeln. Es bilden sich vereinzelte
leitfahige Pfade aus, die jedoch nicht bis zur Masse durchschlagen miissen.

8.5 Mikroplasmen

Als Mikroplasmen sollen Plasmen bezeichnet werden, die in Nieder-, Normal- und Hoch-
druckbedingungen mittels elektromagnetischen Wechselfeldern im oberen MHz- und im
GHz-Bereich aus erzeugt werden.

Typisch fiir diese Mikroplasmen sind:

e Relativ hohe Teilchendichte der Ladungstriager (nach Druck)
e Relativ kleine mittlere freie Weglénge

e Stokprozesse sind hiufig

e Energie von Elektronen und Ionen unterschiedlich

e Relativ geringe mittlere Temperatur

Mikroplasmen weisen spezielle Spannungstransformatoren auf, die Steuerelektronik hat
eine spezielle Regelung. Mikroplasmen werden mit sehr hoher Effizienz fiir Start und Be-
trieb iiber das so genannte Bi-Static-Matching erzeugt. Sie sind nunmehr konkurrenzfihig
zu vielen Anwendungen mit Bogenentladung und Niederdruckplasma.

8.6 Theorie der dreistufigen Transformation

Das Konzept der nunmehr hiufig eingesetzten dreistufigen Transformation (fiir die Impe-
danz und der Spannung) wird als Schaltbild in der Abbildung 8.8 gezeigt.

Sowohl die erste als auch die dritte Transformationsstufe ist durch einem sogenannten
I-Transformer, [29] realisiert. Doe zweite Stufe beinhaltet einen einfachen Spartransfor-
mator. Die gesamte Impedanztransformation verlduft von der Systemimpedanz Z, von
50 iiber die Zwischenwerte zur Ausgangsimpedanz Z,,; von typisch 0.5-105Q (fiir den
Ziindfall) bzw. 10-300 Q2 (fiir den Betriebsfall).

Die detaillierte Herleitung zur Berechnung der Bauelementewerte des I'-Transformers ist
in [29] abgedruckt. Die Induktivitidt L;; des ersten I'-Transformers wird iiber

Ly = R1 Ry Cy (8.10)
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Bild 8.8: Vereinfachte Ersatzschaltung einer dreistufigen Impedanztransformationsschal-
tung zum Ziinden und Betreiben eines Mikrowellenplasmas

berechnet. Zu beachten ist, dass in der Umsetzung (Bild. 8.9) L;; und Ly durch einen
einzigen Steg, der gegen Masse geschaltet ist, realisiert wird. R; entspricht der Systemim-
pedanz Zy mit typisch 502, Ro der Ausgangsimpedanz der ersten Transformationsstufe
und C} der Kapazitdt zwischen dem 50 Q2-Eingangssteckverbinder und der Shuntindukti-
vitdt Ly1. Der Kondensator C} wird wie folgt berechnet:

1 1/Ry

Cy=— 8.11
g wo R2 - Rl ’ ( )
Hierbei beschreibt wq die Resonanzfrequenz.
Die Gleichung
1 1
Cs=—(1—-1)-t =— 8.12
— V=01 5 (512)

liefert die Shunt-Kapazitiat Cs am Ende der dritten Impedanztransformationsstufe. Bei
dieser stellt
R3

ta =
3 i

(8.13)

das Transformationsverhéltnis dar, wobei R3 den Eingangswiderstand der dritten Stufe
angibt und R4 dem Ausgangswert (entspricht Z,,:) wiedergibt.

Die Serieninduktivitit Lso wird in der Umsetzung (Bild. 8.9) zusammen mit Lg; aufgebaut

und berechnet sich aus
1
Ly = w—\/(l—t)/th . (8.14)
0

Unter Berticksichtigung der beiden einfach zu berechnen Induktivitdten Lg; und Lo des
Spartransformators sind nun in den Gleichungen (8.10)-(8.14) alle Bauelemente dieser
dreistufugen Impedanztransformation berechnet.

Fig. 8.9 zeigt ein verteiltes Netzwerk in koaxialer Bauweise, das basierend auf der einfachen
Ersatzschaltung und den Gleichungen (8.10) - (8.14) ausgelegt wurde.

Die Mikrowellenleistung wird an der linken Seite iiber die 50 2 Leitung zugefiihrt.
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Bild 8.9: Realisierung des dreistufigen Impedanztransformators mittels verlustarmer ko-
axialer Bauelemente

Die erste Impedanztransformationsstufe wird durch einen Luftspalt fiir C; und einen
Masse-Stub Ly fiir hergestellt. Der gleiche Masse-Stub und das erste Stiick der folgenden
hochohmigen Koaxialleitung bilden den Spartransformator.

Die dritte Transformatorstufe wird durch den zweiten Teil der hochohmigen Koaxiallei-
tung und der Abschlusskapazitit gegen Masse gebildet.

8.7 Ansteuerelektronik fiir Mikrowellenplasmen

Zur Ansteuerung eines Mikrowellenplasmas mit den zuvor vorgestellten Impedanztrans-
formationsnetzwerke bedarf es speziellen Mikrowellengeneratoren.

Diese Mikrowellenquellen erzeugen die notwendigen Leistungen im Frequenzbereich von
von 2.40 GHz bis 2.48 GHz. Zur Unterstiitzung der Ziindung und des Betriebmodes (opti-
male Leistungseinspeisung ins erzeugte Plasma) miissen diese Generatoren zusétzlich fiir
Reflektionsfaktoren der Plasmaquelle messen kénnen.

In der Fig.8.10 ist ein Generator dargestellt, der von einer PC-gesteuerten Matlab-
Software gesteuert wird und u.a. die sklaren S;;-Werte iiber der Zeit darstellen kann.

Dieser Generator beinhaltet einen skalaren Netzwerkanalysator fiir die sogenannte Hot-
S-Parametermessung,.

Altere Steuergeriite 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 Leistungssteuerung,

- eine Verstarkerkette und

- mindestens einen Koppler und einen Detektor zur Messung der reflektierten Leistung.
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Bild 8.10: 200 W Generator mittels PC-Steuerung und -Auswertung unter Matlab

Ein zugehoriges Blockschaltbild ist in Bild 8.11 dargestellt.
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Bild 8.11: Darstellung des Blockschaltbildes des Steuergerates mittels einem Mikroprozessor

Jiingst wurde die Steuerelektronik auch als analoger Regelkreis aufgebaut. Diese patentier-

te Amplitude-Locked Loop-Schaltung wurde in SMD-Technik getestet und als IC-Design
umgesetzt.

8.7.1 HF-Ziindkerze

An der FH Aachen wird seit 2006 intensiv an der Mikrowellenplasma-Ziindkerze (die als
HF-Ziindkerze eingefithrt wurde) und der zugehorigen Ansteuerelektronik im Frequenz-
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bereich um 2.45 GHz geforscht.

Von einer Ziindkerze mit Mikroplasma erwartet man sich viele Vorteile:

1.: Der Einspritzstrahl kann an die Elektrode gefiihrt werden;
2.: Die Ziinddauer kann variabel eingestellt werden;

3.
4
5

Es kann kontrolliert werden ob tatséchlich eine Ziindung erfolgte;

. Eine moglichst lebenslange Haltbarkeit;
. Einen hohen Wirkungsgrad des gesamten Ziindsystems.

Bereits 2006 wurden in einer ersten Diplomarbeit recht beachtlich Resultate mit einem
neuartigen Transformationsnetzwerk, das sich in der Ziindkerze befindet, erzielt, Bild 8.12.

Erste Ziindkerze (Ergebnis einer Diplomarbeit)
ohne druckdichte Durchfiihrung
D= | W

Bild 8.12: Foto der ersten HF-Ziindkerze mit verschiedenen Ansteuerleistungen

Der Innenaufbau und die Zunahme der Feldstérke ist sehr gut im Bild 8.13 zu erkennen.

Mittlerweile wurden viele technologische Schritte erzielt, damit aus den ersten Anschau-
ungsbeispielen (s. Bild 8.12 ohne Durchisolation) im Motor einsetzbare Ziindkerzen wur-
den. Diese neuen HF-Ziindkerzen haben ihre Funktionalitit bereits in ersten Motorldufe
bewiesen.



216 Technisch erzeugte Plasmen

ca. 5.000.000 V/m

E Field¥/n] /
5. 1765500
2. 3110085
1. 6370085

9. 205324005
5. 1788e+0058
2. 91184005
1. 63784005
9. 2853¢+004
% 5. 17652+804
2, 91184004
L. 6378e+004
9, 2853e+083

o ey 500 V/
= Srsoeony ca. m
= recions
i senon o
e

Bild 8.13: Feldsimulation der ersten HF-Ziindkerze

8.7.2 Lampentechnik

Die vorgestellte Technik mit den Impadanztransformatoren kann auch sehr vorteilhaft zur
Entwicklung neuartiger preiswerter Plasmalampen eingesetzt werden.

Fig. 8.14 zeigt eine einseitig angesteuerte Beamerlampe der Leistungsklasse von 120 W, die
sich u.a. dimmen ldsst. Diese Beamerlampe mit de handelsiiblichen Fiillung (hauptséchlich

Bild 8.14: Neuartige 120 W Beamerlampe mit nur einseitiger Ansteuerung, betrieben iiber
ein 2.45 GHz-Generator

Argon und Quecksilber) erreicht im Betrieb einen Innendruck von 220 bar. Messungen
dieser neuen Lampe zeigen zum Stand der Technik:

- deutlich schnelleres Startverhalten,
- beste Neustarteigenschaften im heiffen Zustand,
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- bessere Leuchtdichte und hoherer Lichtanteil im sichtbaren Bereich.

Der grofite Vorteil ist jedoch, dass nur eine Elektrode heif wird und es nur einen einzigen
Punkt mit héchster Strahlungsdichte gibt.

Bei konventionellen Beamerlampen, die auf einer Bogenentladung basieren, gibt es zwei
gleichwertige Leuchtpunkte. Fiir den Einsatz im Beamer verbessert sich die Effizienz um

nahezu Faktor 2.
Weitere Details sind in [25] veroffentlicht.

Den inneren Aufbau dieser neuen HF-Beamerlampe zeigt das Bild 8.15.

50 : - Zuleitung Lg

Bild 8.15: Foto der Innenkomponenten der ersten 2006 gefertigten HF-Beamerlampe

In einem nur einjihrigen Forschungsprojekt wurde die erste in einer Diplomarbeit ent-
wickelten Lampe optimiert. Die Resultate im Vergleich zu einer Standard-Beamerlampe
sind in der Tabelle 8.16 zusammengefasst.

Eigenschaften Referenzlampe: Philips | Mikroplasma-Lampe:
TOP OSRAM PVIP
120W/132W1.0 120W/132W 1.0

modifiziert
Lichtstrom [Im] 7825 8521
Lampenleistung [W] 132 149
Lampeneffizienz [Im/W] 60,2 57,2
Leuchtdichte [Gcd/m?] 2,59 2,79
Farbwiedergabeindex Ra [%)] 62,5 66,8
é?laufzelt bei Kaltziindung 55 16
Wiegjer- Ziindung nach ca. 120 ca. 040
Betrieb [s]

Bild 8.16: Resultate der HF-Beamerlampe nach dem Jahr der Entwicklung

Bei der Standard treten am Anfang und am Ende der Bogenentladung die hellsten Leucht-
punkte auf. Auf einem dieser beiden Punkte wird die Beameroptik fokussiert. Folglich wird
nur 50 % der Lichtleistung genutzt. Der sehr grofle Vorteil dieser HF-Beamerlampe ist,
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dass diese nur einen sehr starken Leuchtpunkt aufweist und somit der Beamer zusétzlich
einen merklich verbesserten Wirkungsgrad aufweist.

Nach der Beamerlampe starteten an der FH Aachen die Forschungsarbeiten an neuartigen
Niederdrucklampen, insbesondere Energiesparlampen. Als ersten Innivationsschritt konn-
ten unmittelbar Energiesparlampen aufgebaut werden, bei denen keine Metallelektrode
mehr in das Plasma ragt, (Fig. 8.18). Bereits diese lampe zeichnete sich als Schnellstarter-

Bild 8.17: Erster Demonstrator einer elektrodenlosen Niederdrucklampe, die bei 2.45 GHz
betrieben wird

lampe aus.

Im Zuge der weiteren Forschungsarbeiten entstand auf dieser Basis einen erste quecksil-
berfreie Energiesparlampe, die unter “www.3ppbulb“ vermarktet 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 Unternehmen Aurion einen Strahler mit
einer Mikrowelleneingangsleistung von rund 10 W an den Markt. Seit 2010 werden vom
Spin-Off der FH Aachen (www.hhft.de) verschiedene atmosphérischen Jets eingefiihrt, die
bis 200 W und dariiberhinaus einsetzbar sind.
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Einer der ersten Plasmajet, die an der FH Aachen entwickelt wurden, zeigt Bild 8.19 bei
einer einfallenden Mikrowellenleistung von 100 W.

Bild 8.19: Vielfiltig einsetzbarer Plasmajet (hier Prozessgas: Luft, 100 W und breite Off-
nung)

Die physikalischen Vorteile der 2.45 GHz-Plasmen (Mikrowellenplasmen oder Mikroplas-
men) fiir die Anwender wurden in vielen Veréffentlichungen nachgewiesen. Diese neuen
Jets bieten nunmehr Wissenschaftlern wie auch praktischen Anwendern die Moglichkeit
diese Vorteile fiir eine Vielzahl der méglichen Einsatzgebieten zu nutzen. Eigenschaften
der Mikrowellen-Plasmastrahler im Kurziiberblick:

o Atmosphérisches 2.45 GHz-Plasma mit Leistungen bis 200 W,
o Einsetzbar fiir fast alle Gase,

o Linien- und Fldchenstrahler,

o Bestens hand- und robotertauglich (echt, 100 % potentialfrei),
o Aktivierung / Reinigung von diversen Materialien,

o Sehr geringer Energiebedarf,

o Wartungs- und verschleifsfrei,

o Kleine und handliche Bauform.

Bereits die Bild der HF-Ziindkerze zeigten den groften Unterschied zwischen einem Plasma
das durch eine Bogenentladung entsteht und einem Plasma das durch einem 2.45 GHz-
Signal erzeugt wird deutlich auf. Bei der neusten Strahlergeneration wird die reine Plas-
mageneration an der Elektrodenspitze genutzt. Das Gas wird durch eine Kaniile geleitet
und zu 100 % durch das Plasma gedriickt. Diese Strahler sind im Bild8.20 dargestellt.

Die Tatsache, dass ein Mikroplasma nicht gegen die Masse schligt, 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 Elektroden nicht so stark belastet
wie bei einer Bogenentladung.

Insbesondere fiir schwer ionisierbare Prozessgase wie Luft ist der Ionisationsgrad beim
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Cu-Kanulenelektrode

Bild 8.20: HHF-Plasmajet der PC-Serie mit Kaniile

Mikroplasmastrahler viel héher als bei einem Strahler, der mit einer Bogenentladung ar-
beitet, da der Lichtbogen nur einen kleinen Teil des Gases ionisiert. Wissenschaftliche
Untersuchungen, die bereits an 10 W-Systemen durchgefithrt wurden, zeigen die grofie
Effektivitdt von Mikroplasmen im technischen Einsatz. Von uns durchgefiihrte Spektro-
skopieuntersuchungen zeigen, dass an den Elektroden kein Material ins Plasma austritt.
Aufgrund der geringeren inneren Aufheizung sind alle HHF-Plasmastrahler mit wartungs-
freien Kupferelektrode ausgestattet.

Zusétzlich erlauben die zwei Gasanschliisse (Bild 8.21) dem Anwender viele weitere Mog-

lichkeiten.
N Yﬂ_ﬁ :E\

S

Bild 8.21: Schnittbild des Kopfteils des Plasmajets der PCA-Serie mit Kaniile
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Kurzdarstellung: Technologische Anwendungen

Plasmen werden zunehmend in allen Industriebereichen wie auch in der Medizin ange-
wendet. Wichtige Anwendungsgebiete fiir kleine Leistungen (unter 100 W):

o Aktivierung von Kunststoffoberflichen zum Schweiften, Schmelzen, Lackieren, Bedrucken,
Beschichten, Kleben u. v. w. Bearbeitungsschritten,

o Reinigung von diversen Metalloberflichen zum Loéten, Lackieren, Bedrucken, Beschich-

ten, Kleben, Bonden u. v. w. Bearbeitungsschritten,

o Desinfizierung und Sterilisation in der Medizintechnik von Instrumenten bis hin zu

Wunden.

o Altern von Bauteilen.

Zusétzliche Anwendungsgebiete fiir grofere Leitungen (>100 W) sind:

o Verlotung von Metallen mit Weich- oder Hartlot,

o Schmelzungen von Oberflichen und Bohrung von Lochern,
o Beschriftungen von diversen Materialien,

o Einbrennung von Lacken,

o Zerschneidung von diversen Materialien,

o Schweissung von diversen Materialien,

o Beschichtung von diversen Materialien.

Die Plasmajets weisen bei 200 W Mikrowellenleistung im Plasmastrahl Temperaturen von
iiber 3400°C auf.
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