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Zusammenfassung

Die Anwendungen moderner Mikrowellenschaltungen erfahren durch Mobilfunkanwen-
dungen der dritten Generation einen betréchtlichen Aufschwung. Neben drahtloser
Telefonie stehen Informationsdienste und die Dateniibertragung von Video- und
Audiosignalen, sowie in Zukunft auch Transaktionsdienste und Entertainmentdienste
im Blickpunkt. Zum Aufbau geeigneter breitbandiger Kommunikationsnetze werden
hochlineare Hochleistungsverstiarker benotigt.

In der vorliegenden Arbeit wird ein neuartiges Grofisignalmesssystem vorgestellt, wel-
ches eingangs- und ausgangsseitig die Terminierung der einzelnen Harmonischen mit
einer beliebigen passiven Last gestattet (Source- und Load-pull-Messsystem). Mit dem
System sind charakteristische Groflien eines untersuchten Bauelements, wie Ein- und
Ausgangsleistung, Quell- und Lastreflexionsfaktor, Gewinn, Leistungswirkungsgrad als
Funktion des Eingangsleistungspegels, der Frequenz, der Gleichspannungsversorgung
und der Abschlusssituation auf Ein- und Ausgangsseite erfassbar. Somit lassen sich
nichtlineare FEigenschaften eines Bauelements charakterisieren und darauf basierend
ein empirisches Design durchfiihren.

Frequenzvervielfacher stellen wesentliche Komponenten des entwickelten Grofisignal-
messplatzes dar. Ein weiterer Schwerpunkt der Arbeit ist daher der Entwurf von
hybriden Frequenzverdreifachern, wobei ein neuartiger Entwurfsalgorithmus zum
Einsatz kommt. Dieser wird am Beispiel eines 2/6 GHz Verdreifachers und eines
6/18 GHz Verdreifachers erprobt und seine Tauglichkeit anhand der fortschrittlichen
Resultate nachgewiesen. Der auf Breitbandigkeit ausgelegte 2/6 GHz Verdreifacher
dient im Grofsignalmesssystem zur Frequenzkonversion und ermoglicht somit ein
Source- und Load-pull der dritten Harmonischen.
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Kapitel 1

Einleitung

Der Bedarf an drahtlosen Kommunikationsdiensten hat seit Mitte der achtziger Jahre
stark zugenommen [4]. So nutzen 1 Milliarde Personen im Jahre 2003 Mobilfunktelefo-
ne. Man erwartet bis zum Ende des Jahrzehnts einen Anstieg auf 2 Milliarden Nutzer
[5]. Anwendungsgebiete stellen neben der drahtlosen Telefonie Informationsdienste
(z.B. Wetter-, Verkehrs- und Nachrichteninformationen) und Dateniibertragung von
Video- und Audiosignalen, sowie in Zukunft auch Transaktionsdienste (z.B. mobile
payment und Online Banking) und Entertainmentdienste (z.B. Herunterladen von
Spielen und Klingeltonen) [6] dar. Wéhrend die Dateniibertragung bei 2G Systemen
wie z.B. GSM bei 9,6 kbit/s liegt [7], wird in der neuen Generation (3G) eine
Dateniibertragungsrate bis zu 2.048 Mbit/s erméglicht [8]. Im Jahre 2000 haben
Bieterfirmen der RegTP (Regulierungsbehorde fiir Telekommunikation und Post) eine
Summe von 50,5 Mrd. Euro geboten, um eine Lizenz fiir das UMTS-Netz (Universal
Mobile Telecommunication System) in Deutschland zu erwerben [9]. Der Anbieter
Vodafone hat im Dezember 2003 erste Anwenderhardware in Form von ’personal
computer memory card international association’-Karten auf den Markt gebracht, die
das UMTS-Netz verwenden. Mit der Einfiihrung von weiteren Endgeridten und einer
flachendeckenden Einfithrung des UMTS-Netzes - die Bieterkonsortien haben sich
verpflichtet, bis Ende 2005 50 % der Beviélkerung zu versorgen - ist mit einer weiteren
Expansion des Marktes zu rechnen.

Neben den mobilen Kommunikationssystemen der dritten Generation (3G) haben
sich weitere Standards etabliert, von denen ebenfalls erwartet wird, dass sie den
Markt integrierter Mikrowellenschaltungen unterstiitzen werden [10]. Als Beispiele
der drahtlosen lokalen Ubertragungsnetze sind Bluetooth, IEEE 802.11b und Digital
Enhanced Cordless Telecommunication zu nennen [11].

Mehrere Einschétzungen gehen davon aus, dass vor allem in Ballungsgebieten UMTS
und WLAN Technik kombiniert werden [12, 13]. Die WLAN Netze bieten die Vorteile,
eine kostengiinstige Alternative aufgrund der bereits etablierten Endgeréite darzustel-
len sowie grofiere Dateniibertragungsraten zu liefern (bis 2 Mbit/s bei IEEE 802.11b
und bis 54 Mbit/s bei IEEE 802.11g [14]). Ebenso haben sich in stark frequentierten
Orten wie z.B. Flughifen und Hotels aufgrund der schleppenden Einfithrung des



UMTS Netzes WLAN Netze bereits ausgebildet [15].

Aufgrund der erhohten Modulationsbandbreite, die im UMTS Netz verwendet wird
(384 kBit/s und in einer zweiten Phase 2 MBit/s im Vergleich zu 9.6 kBit/s im GSM
Netz [16]), sind hohere Anforderungen beziiglich der Linearitit an Leistungsverstérker
in Basisstationen im Vergleich zu GSM Applikationen zu stellen. Dies erklart sich
ebenso durch das verwendete komplexere Modulationsschema (WCDMA bei dem
UMTS Netz [17] im Vergleich zu einer Kombination aus FDMA und TDMA bei GSM

[18]).

Ein vielversprechendes Material fiir breitbandige Leistungstransistoren ist Galliumni-
trid (GaN) [4, 19], welches derzeit einen Forschungsschwerpunkt in nationalen (z.B.
BMBF), europiischen (z.B. TARGET) und amerikanischen Forschungsprojekten
(z.B. US DoE) darstellt. Das Material zeichnet sich einerseits durch einen hohen
Bandabstand aus, der eine hohe Durchbruchspannung (> 80V') bewirkt und eine hohe
Arbeitstemperatur ermdglicht [20], andererseits durch eine hohe Transitgeschwindig-
keit der Elektronen, die einen hohen maximalen Strom innerhalb des Bauelements
zulassen [21]. Veranschaulicht wird das Potential der Technologie durch die Kenn-
grofien Baliga Figure of Merit (BFoM) und die Johnson Figure of Merit (JEM) [22].

Weitere Anwendungsgebiete der GaN Technologie [23] sind im Radarbereich [24], in
Leuchtmitteln (Herstellung von blauen, griinen und weiflen Leuchtdioden (LED), sowie
Laserdioden) [25], in Hochleistungsschaltern [26] und als ferromagnetische Sensoren
und Aktoren [27] zu sehen, in denen ein Marktvolumen von 500 Mio. Dollar bis zum
Ende des Jahrzehnts vorhergesagt wird [28].

Mit GaN Bauelementen wurden bereits Leistungsdichten von 12 W/mm [29] sowie
eine Ausgangsleistung von 174 W erreicht [23]. Allerdings basieren die Ergebnisse
auf Laborergebnissen. GaN kann noch nicht zu einer ausgereiften Technologie gezéhlt
werden. Es treten Stromeinbriiche auf [30], die technologisch durch eine SilN oder
SizN, Passivierung reduziert werden [31]. Weiterhin wird auch an einer Einbringung
einer Feldplattenstruktur gearbeitet, um dem Effekt einer sinkenden Gate-Drain
Breakdownspannung zu begegnen. Ein weiterer Ansatz besteht in einer qualitativen
Verbesserung der Bufferschicht [23].

Angestrebt wird auch der Ubergang von hybriden zu monolithisch integrierten
Mikrowellenschaltkreisen (MMICs). Einer deutlichen Kostenreduktion in der Massen-
fertigung steht dabei ein deutlich groBerer Aufwand bei der Schaltungsentwicklung
gegeniiber, da integrierte Schaltungen als Einzelstiicke teuer und nachtréglich nicht
abstimmbar sind. Der Genauigkeit der im Entwurf eingesetzten Modelle kommt
daher entscheidende Bedeutung zu. Die Modellschirfe wird erzielt durch geeignete
Bestimmung der Modellparameter in einem Extraktionsprozess [32]. Zur Extraktion
werden oftmals S-Parameter Messreihen und DC-Kennlinienfelder verwendet.

Daher bedarf es einer Messtechnik, die es erlaubt, die Bauelemente zu charakte-



risieren, um Riickschliisse auf die Technologie zu erhalten. Eine Verifikation von
Schaltungen, die mit Hilfe von Programmen zur nichtlinearen Netzwerkanalyse,
meist unter Anwendung des Harmonic-Balance Prinzips, das Grofisignalverhalten
im Frequenzbereich vorhersagen, erfolgte bisher in der Regel nur indirekt anhand
einer fertigen Schaltung. Eine Alternative zur unmittelbaren Charakterisierung des
Bauelementes in seinen Bezugsebenen bei unterschiedlichen Betriebszusténden stellen
die Grofisignalmessverfahren dar [33, 34]. Das am weitesten verbreitete Verfahren ist
die Source- und Load-pull-Messtechnik, deren Ziel in der experimentellen Nachbildung
der fiir die zu realisierende Schaltung optimalen Anpassungsverhéltnisse an Ein- und
Ausgang des Transistors besteht. Da zur Optimierung eines Betriebszustandes eine
grofle Zahl an Messungen notwendig ist, erfordert die Durchfiihrung der Optimierung
trotz Automatisierung des Systems einen hohen messtechnischen als auch zeitlichen
Aufwand. Mittlerweile wurden auch Messsysteme vorgestellt, die eine Charakteri-
sierung der harmonischen Signaloberwelle einschliesslich der dritten Oberwelle auf
Ein- und Ausgangsseite des Bauteils und die Ausgangsleistung bei diesen Frequenzen
erfasst. Wihrend auf die Grundwelle beschréinkte Messsysteme bereits kommerziell
verfiigbar sind [35, 36], ist die Oberwellenbetrachtung sowie die Betrachtung unter
Mehrtonanregung noch aktueller Forschungsgegenstand.

In den letzten Jahren wurden die on-wafer Messsysteme zu hoheren Frequenzen hin
erweitert. Wihrend Systeme bis 110 GHz mittlerweile kommerziell verfiigbar sind
(z. B. Agilent 8510 XF) [37], wurden in Forschungseinrichtungen Systeme mit einer
Einsatzfrequenz bis zu 220 GHz entwickelt [38, 39]. Messspitzen sind mittlerweile auch
kommerziell bis zu einer Frequenz von 220 GHz verfiigbar [40].

Eine Zielrichtung der vorliegenden Arbeit ist es, das bestehende Load-pull Messsystem
um ein harmonisches Load-pull bis zur 4. Harmonischen und ein Source-pull bis zur
3. Harmonischen zu erweitern sowie das System zu hoheren Ausgangsleistungen aus-
zurichten. Damit wird eine direkte Verifikation von Grofsignalmodellen nichtlinearer
Zweitore ermoglicht. Ein weiteres Ziel dieser Arbeit ist es, Kenndaten von Frequenz-
verdreifachern wie z.B. Konversionsgewinn und Bandbreite in hybriden Realisierungen
zu verbessern. Im Laufe der Arbeit wurde ein neuartiger, stabilitdtsgarantierender
Designprozess entwickelt. Ein realisierter breitbandiger Frequenzverdreifacher wird im
Grofisignalmesssystem zur Frequenzkonversion eingesetzt, wodurch das Source- und
Load-Pull bei der dritten Harmonischen ermoglicht wird.

Die vorliegende Arbeit ist in folgende Bereiche aufgeteilt:

In Kapitel 2 wird der Entwurf von Frequenzvervielfachern héherer Ordnung vor-
gestellt. Zundchst wird das Prinzip der Frequenzvervielfachung erldutert und ein
Uberblick iiber verschiedene Technologien gegeben, mit der die Realisierung von
Frequenzvervielfachern moglich ist. Dann wird der Stand der Technik dokumentiert
und eine Einordnung der in dieser Arbeit realisierten Schaltungen vorgenommen.
Mogliche Arbeitspunkte werden diskutiert und miteinander verglichen.



Der im Rahmen dieser Arbeit entwickelte stabilitidtsgarantierende Designansatz [41]
wird beispielhaft an Hand von zwei Frequenzverdreifachern mit einer Mittenfrequenz
von 2 und 6 GHz vor dem Hintergrund numerisch optimierter Lastabschliisse sowie in
Streifenleitungstechnik realisierbarer Abschliisse diskutiert.

Als aktives Element wurde ein 4x45 pm HEMT Transistor des Unternehmens Infineon
mit einer Gateldnge von 0,18 pum und einer Transitfrequenz von 60 GHz verwendet.
Die aktiven Elemente wurden freundlicherweise von Infineon Technologies AG zur
Verfiigung gestellt [42].

In Kapitel 3 wird der im Institut aufgebaute und erweiterte Signalformmessplatz
mit Source- und Load-pull Fahigkeiten bis einschliefllich der dritten Harmonischen
vorgestellt. Zunédchst wird der Stand der Technik beschrieben, basierend auf den
Entwicklungen seit Einfiihrung von Load-pull Systemen. Ebenso werden derzeitig
kommerziell verfiighare Systeme wie auch an Forschungseinrichtungen etablierte
Losungen analysiert. Daraufhin wird das Konzept des im Institut aufgebauten
Systems vorgestellt und mit den bekannten Systemen verglichen.

Die Kalibration des Systemes wird fiir koaxiale und on-wafer Messungen beschrieben
sowie darauf aufbauend die Umsetzung der Kalibration auf ein Grundwellen-Source-
und Load-pull System. Anschlielend wird die Messgenauigkeit des Systems erortert.
Nach einer Betrachtung der Steuerungssoftware werden beispielhaft Messungen an
einem HEMT vorgestellt und analysiert.

Die Arbeit schliefit in Kapitel 4 mit einer Zusammenfassung der erarbeiteten Resul-
tate.



Kapitel 2

Entwurf von breitbandigen
Frequenzvervielfachern héherer
Ordnung

Unter Frequenzmultiplikation versteht man im allgemeinen den Vorgang einer Um-
wandlung eines Signals mit einer Frequenz f; in ein Signal mit einer Frequenz N x f,
wobei N ein ganzzahliger Faktor ist, der den Grad der Vervielfachung beschreibt [43].

In diesem Kapitel werden Simulationen und Verifikationsméglichkeiten von breitban-
digen Frequenzverdreifachern besprochen.

Nach einem Vergleich von Technologien und Schaltungsarten, in denen Vervielfa-
cherschaltungen aufgebaut werden koénnen, wird der derzeitige Stand der Technik
aufgezeigt. Dann wird die Methodik der entwickelten Entwurfsstrategie aufgezeigt,
mit Entwurfsbeispielen belegt und abschlieBend durch Signalformmessungen verifiziert.

2.1 Vergleich der Vervielfachertechnologien

2.1.1 Diodenfrequenzvervielfacher

Wird die Nichtlinearitdt von Dioden ausgenutzt, so unterscheidet man nach Art der
Nichtlinearitdt zwischen resistiven und reaktiven Diodenmultiplizierern.

Bei reaktiven Frequenzvervielfachern wird die nichtlineare Kapazitdt von Dioden
ausgenutzt. Mogliche Bauelemente sind pn-Dioden [44], Step-Recovery Dioden
[45, 46], Schottky-Varaktoren [18, 47, 48] oder Heterostruktur-Varaktoren [49, 50].
Im Vergleich zu resistiven Multiplizierern sind hohere Konversionsgewinne zu erwarten.

Varaktoren werden hauptséichlich zum Generieren von Harmonischen niedriger

Ordnung eingesetzt. Um ein geeignetes Ausgangsspektrum zu erzielen, ist eine An-
passschaltung notwendig, die sich bandbreitenbegrenzend auswirkt [51, 52]. Obgleich
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der Tatsache, dass bei der Frequenzkonversion ein vorhandenes Rauschen nicht
verstiarkt wird [44] und als einzig vorhandene Rauschquelle thermisches Rauschen des
Serienwiderstandes genannt wird [43], gelten auf Varaktoren basierende Frequenzver-
vielfacher im Vergleich zu FET Vervielfachern als rauschbehaftet [53, 54].

Step-Recovery Dioden nutzen im Gegensatz zu Varaktoren (die auf einer nicht-
linearen Kapazitdt der Verarmungszone basieren) eine Ladungstragerspeicherung
wéhrend einer Halbwelle in der pin-Zone [45], welche in der folgenden Halbwelle
wieder abgebaut wird. Hierdurch wird bei niedrigen Frequenzen ein breites Spek-
trum erzeugt, mit dem sich Konversionen zu héheren Harmonischen erzielen lassen [51].

Eine neuere Entwicklung ist in der Verwendung von Heterostruktur-Varaktordioden
zu sehen, mit denen Leistungen im mW-Bereich bei Frequenzen von iiber 100 GHz
erzielt werden konnen [55, 56].

Beim Aufbau von resistiven Frequenzvervielfachern werden Schottky-Dioden einge-
setzt. Schaltungsentwiirfe dieser Art weisen einen relativ hohen Konversionsverlust auf,
der nach [57] mindestens

1
Nhmaz = m (211)

betriagt. Dabei ist N der Multiplikationsfaktor. Nach der Beschreibung von [58] wird
keine reaktive Energie in der Diode gespeichert. Daher kann ein bandbreitenbegren-
zendes Anpassen vermieden werden.

Neben Schaltungen, die auf einer Diode basieren [59, 60], werden Kombinationen aus
Dioden in balancierten [48, 51, 61], anti-parallelen [62, 63] Schaltungen und Schal-
tungsarrays [64, 65] verwendet. Einen neuen Aspekt stellen Linearisierungsversuche
an Multiplizierern dar [66].

Es ist ebenso zu beachten, dass bei realen Dioden immer reaktive als auch resistive
Elemente vorhanden sind. Daher wird von einem dominierenden Effekt bei Verwen-
dung von Dioden als nichtlinearem Bauelement gesprochen.

2.1.2 HBT Frequenzvervielfacher

In den letzten Jahren wurde verstirkt auch auf der Grundlage der Heterobipo-
lartransistortechnologie Frequenzvervielfachung betrieben, da diese Elemente eine
vielversprechende Transitfrequenz aufweisen (f; < 90 GHz) [67]. Es wurden in
Kombination mit Mischern Multioktavbandanwendungen entwickelt, die interne
Multiplizierer verwenden [67, 68]. Ebenso wurden einzelne Frequenzvervielfacher vor-
gestellt (Doubler [69], Tripler [70, 71] und Quadrupler [72]), die bisher bei Betrachtung
des Gewinns und der Bandbreite jedoch nicht dem direkten Vergleich zu FET bzw.
HEMT Vervielfachern standhalten. Ein anderer Ansatz wird in [73] beschrieben, bei



dem subharmonische Signale in einen phasensynchronisierten Oszillator eingespeist
werden und im Ausgangspfad gewiinschte Signale gefiltert werden.

2.1.3 FET Frequenzvervielfacher

Ein gewichtiger Vorteil bei der Verwendung eines Feldeffekttransistors als nicht-
linearem Element gegeniiber Dioden liegt in der Tatsache, dass bei Schaltungen,
die Transistoren verwenden, sich geringere Konversionsverluste erzielen lassen. Bei
Verdreifachern lassen sich auch Konversionsgewinne erzielen [74], wodurch eine sich
anschlieBende Verstérkung des Signals durch Verstérker vermieden werden kann [51].

Feldeffekttransistoren bieten eine gute Isolation zwischen Ein- und Ausgang [53],
wodurch der Entwurf der Anpassschaltungen deutlich vereinfacht wird. Auch bieten

Vervielfacherschaltungen bei geeigneten Versorgungsspannungen eine deutlich bessere
DC-zu-HF Effizienz [69].

Schaltungsentwiirfe mit einem Transistor als aktivem Element [41, 75, 76, 77] ha-
ben als Entwurfsziel einen Kompromiss zwischen den Designzielen Breitbandigkeit
und Konversionsgewinn einzugehen. Dem entsprechend ist eine Designgrofie Gewinn —
Bandbreiten — Produkt eingefithrt worden [44, 67].

GBP = 10¢ewinndB)/20 o Bandbreite(GHz) (2.1.2)

Fiir eine industrielle Fertigung sind Bauteiltoleranzen der aktiven Elemente sowie
der verwendeten Surface Mounted Devices (SMD) in die Schaltungsentwiirfe einzu-
beziehen. Um trotz Variation des aktiven Elementes ein gewiinschtes Verhalten der
Schaltung zu realisieren, wird eine Frequenzbandbreite der Schaltung von 5 % fiir
technische Fertigungen angestrebt.

In balancierten Schaltungen mit 2 bzw. 3 Transistoren ergibt sich das Problem, dass je
nach Designziel die einzelnen Pfade auf die gleiche Betriebsfrequenz abgestimmt wer-
den oder gegeneinander leicht verstimmt sind, um eine hohere Bandbreite zu erzeugen
[53]. Aufgrund der Komplexitét dieser Aufgabe (bei monolithischen Entwiirfen sind
Bauteiltoleranzen zu beriicksichtigen; bei hybriden Schaltungen stellen die Transi-
storzuleitungen, die oftmals durch Bonddréahte realisiert werden, nichtreproduzierbare
Serieninduktivititen dar [78, 79]) sind bisher nur einzelne Schaltungen realisiert
worden [74, 80, 81] bzw. analytisch erértert worden [53]. Vorteile dieser Schaltungen
sind eine erhchte Dampfung der Grundwelle sowie der 1. Harmonischen und eine
erhohte maximale Ausgangsleistung um 3 dB.

Vereinzelt werden auch Vervielfacherschaltungen mit einem Multiplikationsfaktor
grofer als 3 vorgestellt (N=4 [82, 83], N=5 [84, 85]). Da ein Schaltungsentwurf
in hohem Mafle von der Genauigkeit des verwendeten Transistormodells abhéngt
(bei Vervielfachern des Faktors N im Wesentlichen von der n-ten Ableitung der
Ubertragungskennlinie), die Modelle aber aufgrund von Messungenauigkeiten ab etwa
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der 4. Harmonischen auf Grenzen stoflen [86], ldsst sich die hohe Ablage bei der
Unterdriickung der Grundwelle von 10 dB [85] und Mittenfrequenz der Schaltung [84]
erkliren.

Einen weiteren Designaspekt stellt die Breitbandigkeit der Entwiirfe dar. Wihrend
schmalbandige Entwiirfe typischerweise eine Bandbreite von ~ 2 % aufweisen [45, 77],
werden Bandbreiten ab 10 % als breitbandig ausgewiesen [69, 87, 88]. Ein Ansatz wird
in [89] verfolgt, bei dem bei allen harmonischen Frequenzen eine Zwangsanpassung
vorliegt und somit eine Bandbreite von mehr als 20 % erreicht wird.

2.1.4 Frequenzvervielfachung durch Overshoot-Effekte

Eine Alternative zur Verwendung von klassischen Dioden und Transistoren stellt die
Verwendung von tunnelnden passiven oder aktiven Elementen dar [90, 91]. Durch Do-
tierung wird bei geeignetem Arbeitspunkt eine Region mit negativem differentiellen
Widerstand geschaffen, die es ermoglicht, Konversionsgewinne fiir Dioden zu erzielen,
die iiber der Grenze nach Gleichung (2.1.1) liegen [92, 93]. Bei Dioden wurde ein mul-
tiplikatives Verhalten im Millimeter- und Submillimeterbereich beobachtet. Ahnliche
Strukturen wurden ebenfalls in HBT und HEMT Technologien realisiert [94, 95], Mes-
sungen ergeben relative niedrige Konversionsverluste gerade bei hoheren Harmonischen
(~-30dB fiir N =5 - 8) [90]. Jedoch legen bisherige Veroffentlichungen Wert auf den
technologischen Aspekt, so dass mit geeigneten Anpassschaltungen verbesserte Ergeb-
nisse zu erwarten sind.

2.2 Stand der Technik

Im Vergleich zu Frequenzverdopplern ist die Anzahl der Publikationen zu der
Thematik der hoheren Frequenzvervielfacher gering, was sich aufgrund der hoéheren
Komplexitat der Schaltungsentwiirfe ergibt (eine Betrachtung mindestens einer
zusétzlichen Harmonischen ist notwendig), aber auch durch erhohte Anforderungen an
die Transistormodelle.

Im Folgenden sollen verschiedene Entwurfsanséitze aufgezeigt und bewertet werden.
Abbildung 2.1 zeigt bisherige Schaltungsentwiirfe, die in FET Technologie realisiert
wurden. Entwiirfe des Institutes sind durch ein Kreuz gekennzeichnet.

In [89] wird von Henkus ein auf maximaler Breitbandigkeit angelegter Ansatz verfolgt.
Bei einer Zwangsanpassung an 50 €2 auf Ein- und Ausgangsseite fiir alle Harmonische
wird die dritte Harmonische durch Filterung separiert und somit mehr als 20 %
Bandbreite erzielt. Der erreichte Konversionsgewinn liegt allerdings bei nur - 10 dB.

In [96] wurde dieser Ansatz ergénzt durch Reflexion der zweiten und dritten Har-
monischen auf der Eingangsseite und ersten und zweiten Harmonischen auf der
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Abbildung 2.1: Konversionsgewinn von publizierten FET Frequenzverdreifachern;
Entwiirfe des Institutes sind durch ein Kreuz gekennzeichnet.

Ausgangsseite. Es wurde eine Bandbreite von 20 % bei einem Konversionsverlust von 6
dB erreicht. Allerdings erweist sich dieser Entwurf aufgrund von Stabilitétsproblemen
im Arbeitsfrequenzbereich als bedingt einsetzbar.

In [87] wird ein abstimmbarer Frequenzverdreifacher vorgestellt, der durch Einsatz
von Varaktoren in einem Ausgangsfilter eine Abstimmbarkeit von 10 % der Mittenfre-
quenz erreicht. Bei diesem Design wird hauptséchlich Wert auf die Abstimmbarkeit
gelegt. Das Verdreifachermodul erreicht selbst mit einem angeschlossenen einstufigen
Verstérker nur einen Konversionsverlust von 8,7 - 15 dB. Eine &hnliche Strategie
wurde in [97] mit HBTs verfolgt.

Ein weiterer neuer Aspekt ist die Untersuchung von Frequenzverdreifachern bei
Mehrtonanregung [66]. Ausgehend vom FEinsatz in Mobilfunkiibertragungssystemen
werden Predistortion-Algorithmen eingesetzt, um iiber einen Kanal einen linearen
Mehrbandbetrieb zu ermoglichen.

Experimentelle Ansédtze zum Design von Frequenzverdreifachern wurden in [69, 98]
durchgefiihrt. Durch Messungen wurden bevorzugte Abschlusswiderstdnde extrahiert
und in Schaltungsentwiirfen umgesetzt. Allerdings ist festzuhalten, dass bisher nur
harmonische Load-pull Messungen durchgefithrt und Source-pull Abschliisse bislang
vernachléssigt wurden. Allerdings ist bei dem Vorgang der Frequenzumsetzung auf
geeignete Abschliisse auf Ein- und Ausgangsseite zu achten [99]. Ebenso sind harmo-
nische Load-pull Messungen bisher nur bei einzelnen Frequenzpunkten durchgefiihrt
worden, Aussagen kénnen daher nur bei der gegebenen Frequenz getroffen werden.

Durch Simulationen [100, 101, 102] wurden Abschlusswiderstinde auf Ein- und
Ausgangsseite variiert und deren Einfluss auf das Ausgangsspektrum untersucht. Die
Untersuchungen kommen jedoch zu unterschiedlichen Aussagen, was die Wahl der



optimalen Abschliisse angeht. Ebenso wird in Publikationen von absolut stabilen
Bauelementen ausgegangen, die Thematik der Stabilitdt wird nicht adressiert.

Eine Untersuchung des Phasenrauschens bei Frequenzverdreifachern wurde in [77, 103]
durchgefiihrt. Der theoretische Wert der Degradierung des Phasenrauschens von 9.5
dB wurde durch Messungen bestétigt.

2.3 Mogliche Arbeitspunkte

Bei Frequenzvervielfachern werden als wichtige Nichtlinearititen die Ubertra-
gungskennlinie Ipg(Vgs, Vps) und der Ausgangsleitwert Gps(Vas, Vps) ausgenutzt.
Wihrend bei linearen Verstédrkern der Arbeitspunkt so gewé#hlt wird, dass ein Aus-
gangssignal nicht verzerrt wird, ist gerade dies im Einsatz als Frequenzmultiplizierer
erwiinscht. Bei Frequenzvervielfachern mit geradem Multiplikationsfaktor ist eine
Halbwellengleichrichtung, bei ungeradem Multiplikationsfaktor eine symmetrische
Begrenzung oder die Verzerrung einer Halbwelle durch einen geeignet gewéhlten
Leitungswinkel vorteilhaft.

Dies bedeutet fiir Frequenzverdreifacher, dass sowohl ein C-Betrieb als auch ein A-
Betrieb zu adédquaten Ergebnissen fiihrt.

2.3.1 B-Betrieb, C-Betrieb

Bei Frequenzverdopplern ist eine Versorgungsspannung Vg am Abschniirpunkt iiblich,
um eine Halbwellengleichrichtung zu erzeugen [104]. Dieser Arbeitspunkt erzeugt einen
Leitungswinkel (der als der Phasenanteil einer sinusférmigen Schwingung definiert ist,
die einen Drainstrom groer als 0 erzeugt [53]) von 180 Grad.

Bei Frequenzverdreifachern ist der Arbeitspunkt nach klassischer Fourieranalyse (sie-
he Anhang B) derart zu wéhlen, dass sich ein Leitungswinkel von 120 Grad ausbildet
[105, 43], siche Abbildung 2.2. Dies bedeutet einen C-Betrieb fiir das aktive Element.
Als vorteilhaft erweist sich bei diesem Arbeitspunkt ein geringer DC Leistungsver-
brauch, der bei idealer Ubertragungskennlinie 0 betrigt. Kritisch kann sich eine negati-
ve Halbwelle auswirken, die bei einer hohen Eingangsleistung die Durchbruchspannung
der Gate-Source Diode erreichen kann [106]. Schaltungsentwiirfe an diesem Arbeits-
punkt wurden in [45, 69, 77, 87, 98] durchgefiihrt.

2.3.2 Idss-Betrieb

Selten wird ein Betrieb des Transistors bei Vg = 0, auch als Ipgs-Bias bezeichnet,
verwendet [85]. Die Halbwellenbegrenzung findet durch Ubergang des gesittigten in
den linearen Bereich statt, wodurch sowohl Ipg als auch Vpg limitiert wird, siehe Ab-
bildung 2.3. Die Verwendung dieses Arbeitspunktes birgt einige Nachteile: Eine Ein-
gangswelle kann die Gate-Source Diode in einen leitenden Zustand bringen, wodurch
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Abbildung 2.2: Prinzip der Oberwellenerzeugung in einem B-Betrieb unter der Annah-
me einer idealisierten Ubertragungskennlinie.

sich hohe Leistungsverluste im RF und DC Bereich ergeben. Dieser Effekt kann sich als
lebensdauermindernd fiir das aktive Element erweisen [104]. Als Gegenmafinahme kann
ein Widerstand parallel zur Gate-Source Diode geschaltet werden, um ein Self-biasing
zu erzeugen [53].
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Abbildung 2.3: Prinzip der Oberwellenerzeugung in einem Idss-Betrieb unter der An-
nahme einer idealisierten Ubertragungskennlinie.

2.3.3 A-Betrieb

Ein moglicher Betrieb fiir Frequenzvervielfacher ist ein iibersteuerter A-Betrieb. In
diesem Arbeitspunkt werden sowohl die nichtlineare Ubertragungskennlinie als auch
der nichtlineare Ausgangsleitwert ausgenutzt. Fiir eine gegebene Eingangsleistung sind
ein optimaler Arbeitspunkt sowie optimale harmonische Lastabschliisse zu suchen,
um eine moglichst grofle symmetrische Verzerrung und somit ein geeignetes Aus-
gangsspektrum zu generieren, wie in Abbildung 2.4 zu sehen. In diesem Arbeitspunkt
besteht eine DC Leistungsaufnahme grofler als 0, die im Vergleich zu Multiplizierern
im B-Betrieb eine geringere Effizienz zur Folge hat (siehe Vergleich im Anhang).

Bei diesem Arbeitspunkt wurden die meisten Schaltungsrealisierungen durchgefiihrt
[41, 53, 75, 89, 80, 81, 96, 106, 107].

12



—> Vv ps(t)

e
-

Abbildung 2.4: Prinzip der Oberwellenerzeugung in einem A-Betrieb unter der Annah-
me einer idealisierten Ubertragungskennlinie.

2.4 Entwurf von breitbandigen Frequenzvervielfa-
chern héherer Ordnung

2.4.1 Einfiihrung

Eine erfolgreiche Realisierung eines Frequenzvervielfachers besteht aus der effizienten
Nutzung der vorhandenen Nichtlinearitdten (der Drain-Source Stromquelle und den
Gate-Source und Drain-Source Ladungsquellen).

Um dies zu erreichen, ist eine hinreichend genaues Modell des aktiven Elements
notwendig, um nach Einbindung in eine industriellen CAD-Umgebung (z.B. [108])
mittels eines Harmonic-Balance Algorithmus verwertbare Simulationsergebnisse zu
generieren. Aus der Historie sind unter anderen die Curtice Modelle [109, 110], das
TOM Modell (Triquint’s Own Modell) [111], das Materka-Kacprzak Modell [112], das
HP Root Model [113] und das Angelov Modell [114, 115] bekannt. In der vorliegenden
Arbeit wird ein im Institut erstelltes Modell verwendet, da dies im direkten Vergleich
mit dem Angelov Modell eine hohere Genauigkeit aufweist [104].

In aktuellen CAD-Simulationsumgebungen sind Harmonic-Balance Algorithmen
implementiert [108, 116]. Unterschiedlich ausgeprigt sind Ressourcenbedarf und
Rechenzeit. Obwohl die Algorithmen mittlerweile robuster geworden sind (gegebene
Wahlmoglichkeit verschiedener Algorithmen und deren Parameter) [117], besteht
trotzdem weiterhin die Gefahr von numerischen Konvergenzproblemen, die insbe-
sondere bei auftretenden Instabilitdten von aktiven Schaltungen in Erscheinung treten.

Daher ist der Aspekt Stabilitédt neben anderen wie Konversionsgewinn und Bandbreite
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von grofiler Bedeutung bei einem Schaltungsentwurf (siehe Anhang B).

2.4.2 Beschreibung der Entwurfsprozedur

Die im Folgenden beschriebene Entwurfsprozedur basiert in Grundziigen auf der
Vorgehensweise nach Schmale [104], der einen Verdopplerentwurf fiir Schmalbandan-
wendungen beschrieben hat. Dieser Vorgang ist nun erweitert auf Frequenzverdrei-
facher, was die Beriicksichtigung einer weiteren vierten harmonischen Komponente
erforderlich macht. Ein weiterer innovativer Designaspekt besteht in der Zielsetzung
der Entwicklung von breitbandigen Frequenzvervielfachern. Daher wird bereits bei
Beginn der Entwicklungsprozedur von der Betrachtung einer einzelnen Frequenz (z.B.
Bandmittenfrequenz) abgewichen. Stattdessen werden charakteristische Punkte des
gesamten Arbeitsfrequenzbandes untersucht. In einem ersten Schritt werden iiber
eine Simulation die idealen harmonischen Abschliisse auf Ein- und Ausgangsseite be-
stimmt, im weiteren Verlauf der Designprozedur erfolgt die Umsetzung der ermittelten
Abschliisse in reale Netzwerke.
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Abbildung 2.5: Schematische Darstellung eines Frequenzverdreifachers.

Abbildung 2.5 zeigt eine schematische Darstellung eines Frequenzvervielfachers. Neben
der Zufiihrung von Gleichspannungen zum aktiven Element iiber Spannungsversor-
gungsnetzwerke, die den Arbeitspunkt des Elementes durch Vg9 und Vpgq festlegen,
sind definierte Abschliisse auf Ein- und Ausgangsseite des Transistors charakterisie-
rend. Die Abschliisse, welche bei allen ganzzahligen Vielfachen der Eingangsfrequenz
bis zum Multiplikationsfaktor N festgelegt sind, werden eingangsseitig in einem
Eingangsanpassungsnetzwerk (EAN) und ausgangsseitig in einem Ausgangsanpas-
sungsnetzwerk (AAN) zusammengefasst. Das EAN Netzwerk ist charakterisiert durch
die Quellimpedanz Zgyeie,f, und den Reflexionsfaktoren I'gansof, bei der zweiten
Harmonischen bzw. I'gan 35, bei der dritten Harmonischen. Entsprechend ist das AAN
Netzwerk charakterisiert durch die Lastimpedanz Zr.s 35, und die Reflexionsfaktoren
I"san,f, bei der ersten Harmonischen bzw. I'yan 25, bei der zweiten Harmonischen. Als
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fo wird hierbei die Generatorfrequenz bezeichnet.

Aufgrund des mit steigenden Multiplikationsfaktor fallenden Konversionsgewinns
sind bei hoheren Frequenzen geringe Ausgangsleistungspegel zu erwarten. Hohere
Harmonische mit N > 3 werden daher nicht beriicksichtigt [101].

Grundlegend ist das Ziel einer einfachen Entwurfsstrategie. Daher wird nach Mé&glich-
keit die Zahl der Designvariablen minimiert; dies geschieht durch geeignete Wahl
der Impedanzen Zgueie r, Und Zras3f, hinsichtlich eines optimalen breitbandigen
Wirkleistungstransfers innerhalb der Schaltung. Desweiteren werden die folgenden
Designvariablen I'ganafy, l'eansflaan,s, und I'aanzop, derart bestimmt, dass bei
gegebener Stabilitédt rein reaktive Werte gewdhlt werden. Somit ergibt sich fiir jeden
Reflexionsfaktor die Reduktion von einer zweidimensionalen (Beschreibung durch
Betrag und Phase) auf eine eindimensionale Variable als Funktion der Phase.

Das Design eines Frequenzverdopplers beinhaltet eine zweidimensionale Optimierungs-
aufgabe, welche mittels Harmonic-Balance-Simulationen bearbeitet werden kann. Bei
Frequenzverdreifachern resultiert als Designaufgabe neben dem Entwurf von breitban-
digen Anpassschaltungen auf Ein- und Ausgangsseite die Wahl von vier Winkeln der
Reflexionsfaktoren der Anpassnetzwerke, um ein Design mit gegebenen Zielvorgaben
zu realisieren. Dieses vierdimensionale Optimierungsproblem ist mit derzeit verfiigha-
ren Rechnern aufgrund einer limitierten Rechenleistung sowie Rechenkapazitéit nicht
in einer Simulation l6sbar. Daher wird das Problem schrittweise bearbeitet und in
jeweils zweidimensionale Simulationen aufgeteilt, bei denen die weiteren Designpara-
meter konstant gehalten werden. Die untersuchten Variablen werden hierbei iterativ
optimiert.

2.4.3 Stabilitdtsbetrachtung an harmonischen Abschliissen
auf Ein- und Ausgangsseite

In [101, 104, 118] wird aufgezeigt, dass die Beschreibung von Laststabilitéatskreisen bei
fo nicht ausreicht, um einerseits die Konvergenz bei numerischen Harmonic-Balance Si-
mulationen sicherzustellen und andererseits im gesamten Frequenzspektrum Stabilitét
zu garantieren. Daher wird in [104] vorgeschlagen, klassische Stabilitdtskreise auch
bei der hoherharmonischen Ausgangsfrequenz sowie erweiterte Stabilitdtskreise nach
FEdwards zu betrachten. Ebenso ist die Betrachtung der Stabilitét bei der Frequenz 2 f,
aufgrund des gewiinschten reflektiven Charakters der Anpassschaltungen bei dieser
Harmonischen durchzufiihren.

FEdwards [119, 120, 121] hat Stabilitdtskriterien fiir den Fall einseitig konjugiert-
komplexer Anpassung aufgestellt. Im Vergleich zu den klassischen Stabilitdtskreisen
wird durch die Bedingungen nach Fdwards der Lastbereich definiert, der zu einem
stabilen, passiven Lastabschluss bei gleichzeitiger konjugiert-komplexer Anpassung
am Eingangstor des aktiven 2-Tors fithrt. Beispielhaft dargestellt ist dies fiir den
ausgangsseitigen Lastabschluss bei fo,['oyrf, . In Abbildung 2.6 werden punktweise
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rein reaktive Abschliisse I'4an, s, betrachtet. Die Punkte werden auf die Eingangsseite
des Transistors zu I';y transformiert. Auf Eingangsseite des Transistors herrscht bei
der Frequenz f, Anpassung, daher gilt I';'y = I';,n. Weiterhin wird die Transfor-
mation auf Ausgangsseite untersucht, bei der I'gan zu ['pyr transformiert wird. Bei
Betrachtung von Abbildung 2.6 zeigt sich, dass einzelne Punkte in Bereiche ausserhalb
der Smith-Chart transformiert werden; diese Punkte stellen einen instabilen Abschluss
dar. Daher wird in kritischen Bereichen der Betrag des untersuchten Reflexionsfaktors
reduziert; dem Lastabschlul wird ein resistiver Anteil hinzugefiigt, sieche Abbil-
dung 2.7. Somit wird ein stabiler Abschluss "oy fiir simtliche Winkelkombinationen
definiert, wodurch Konvergenzprobleme in Harmonic-Balance-Simulationen vermie-
den werden konnen. Im Falle der Frequenzmultiplizierer kann der Algorithmus bei
Laststabilitdtskreisen bei der Grundfrequenz und bei Quellstabilitidtskreisen bei der
Ausgangsfrequenz angewendet werden.

X
~_____-foutf

F|N’f0 - Ebene rAAN,f 0 - Ebene

Abbildung 2.6: Transformation von ausgangsseitigen reaktiven Abschliissen bei fj.

Die Betrachtung wird iiber verschiedene Frequenzen im Arbeitsfrequenzband durch-
gefiihrt, um eine Aussage iiber die Tendenz der Stabilitétskreise bei diesen Frequenzen
durchfiithren zu kénnen. Im Schaltungsentwurf werden schliellich Abschliisse verwen-
det, die bei sdmtlichen untersuchten Frequenzen Stabilitéit aufweisen.

Es ist ein Sicherheitsabstand zwischen Stabilitdtskreisen und in der Simulation
verwendeten Lastabschliissen eingehalten worden, sieche Abbildung 2.8, um einerseits
einem Self-biasing durch das RF-Signal Rechnung zu tragen, welches in verdnderten
Stabilitdtsbedingungen miindet [75], und andererseits dem nichtlinearen Betriebs-
zustand, der sich in einem abweichenden Grofisignaleingangsreflexionsfaktor der
Grundwelle I'(Y 7, ausdriickt.

In Abbildung 2.9 ist die Variation unter Grofsignalanregung dokumentiert, es sind der
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Anpassung rﬁ\j’f = TEan, Faanf, reduzierte Amplitude

¥
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F|N’f0 - Ebene rAAN,fO - Ebene

Abbildung 2.7: Transformation von stabilen ausgangsseitigen Abschliissen bei fj.

Eingangsreflexionsfaktor unter Klein- und Grofisignalaussteuerung dargestellt. Die Si-
mulationen belegen ein Self-biasing, welches zu einer Verschiebung der Vg Spannung
von 0,1 V fiithrt. Daher ist in Abbildung 2.9 eine zweite Kleinsignalsimulation durch-
gefithrt worden, die den Self-biasing Effekt beriicksichtigt. Neben der Abhéngigkeit
von der Eingangsleistung ist der Einfluss der harmonischen Abschliisse als Ursache der
Diskrepanz zu werten.
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Stabilitats

Stabilitatskreise
nach Edwards
.1

Abbildung 2.8: Konventionelle Stabilitdtskreise und Stabilitatskreise nach Edwards im
Arbeitsfrequenzband 0,85 fo - 1,15 fo.

2.4.4 Wahl von Impedanzen zum breitbandigen Wirklei-
stungstransfer

Bezugnehmend auf die Abschliisse I'gyeire, s, und I'1qst 35, ist von optimalen, konjugiert-
komplexen Anpassschaltungen abzusehen, da einerseits keine Kleinsignalvorausset-
zungen [71, 85, 122] gegeben sind, und weiterhin die Zielvorgabe ein breitbandiges
Verhalten ist. Daher ist als Designziel eine konstante Ausgangsleistung iiber dem
Arbeitsfrequenzbereich anzustreben. Bei der Grofisignalanalyse wird als Startpunkt
fiir eine Optimierung der Terminierungen die konjugiert komplexe Anpassung unter
Grofisignalanregung bei diversen Punkten im Arbeitsfrequenzband betrachtet. Nach
den Ausfithrungen in [104] stellen Kurzschliisse fiir ein harmonisches Tuning ein
naherungsweises Optimum dar. Eigene Untersuchungen an Frequenzverdreifachern
konnen diese Feststellung nicht bestétigen. Daher wurde auch auf der Ausgangsseite
eine Betrachtung unter Grofisignalanregung durchgefiihrt. Im Fall von Frequenz-
verdreifachern erfolgt die Anregung bei 3 fy; tiber Harmonic-Balance-Simulationen
werden jeweils ganzzahlige Vielfache der anregenden Frequenz erfasst. Daher lassen
sich mit diesem Ansatz subharmonische Frequenzen (f; und 2fy) nicht erfassen.
Dieser Ansatz impliziert generell eine fiir jeden Betriebszustand neu durchzufiihrende
Optimierung.

Als wesentlich limitierendes Element beziiglich der Bandbreite erweisen sich in der Rea-
lisation die elektrischen Verbindungen zum Transistor mit Hilfe von Bonddrahten, da
diese eine Serieninduktivitét in die Anpassschaltung einfiithren. In [53] wird berichtet,
dass fiir breitbandige Multiplizierer die Q-Faktoren der Eingangs- und Ausgangsan-
passschaltungen minimiert werden miissen. Es werden resistive Abschliisse vorgeschla-
gen. Umgesetzt wurde dies in [89] mittels einer Zwangsanpassung an 50 Ohm. Daher
werden in der Optimierung neben der Untersuchung von simulationsbasierten idealen
Abschliissen auch realisierbare reale Terminierungen einbezogen und diese im Hinblick
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Abbildung 2.9: Eingangsreflektionsfaktor bei Klein- und Grofisignalansteuerung unter
Variation stabiler Lastabschliisse bei fj.

auf Breitbandigkeit betrachtet.

2.4.5 Bestimmung von optimalen harmonischen Abschliissen

Nach Bestimmung der Impedanzen Zgpyrce s, Und Zjgeass, werden die restlichen
freien Designvariablen 'panof,, 'eansf,, Laan s, und I'ganzas, optimiert. Hierzu
werden Harmonic-Balance Simulationen {iber die ermittelten stabilen harmonischen
Abschliisse an Ein- und Ausgang als Funktion ihrer Winkel durchgefiihrt. Aufgrund
der Komplexitit der Designaufgabe werden jeweils zweidimensionale Simulationen
durchgefiihrt, wéhrend die restlichen Designvariablen konstant gehalten werden. Diese
Aufteilung bedingt ein iteratives Anndhern an optimale Wertekombinationen (siehe
Abbildung 2.10 und Abbildung 2.11). Weiterhin wird diese Optimierung fiir charak-
teristische Punkte des Arbeitsfrequenzbands durchgefiihrt. Beispielhaft sei hier die
Mittenfrequenz, die untere und die obere Grenzfrequenz eines Frequenzbandes genannt.

Abbildung 2.10 und Abbildung 2.11 zeigen Harmonic-Balance Simulationen der ersten
Iteration, jeweils mit Kurzschliissen als konstant gehaltenen Variablen. Die Variablen
zeigen eine geringe Abhéngigkeit voneinander, daher lidsst sich oftmals in zwei bzw.
drei Iterationen ein globales Optimum finden. Durch Variation der harmonischen Ab-
schliisse wurde eine Variation der Ausgangsleistung von mehr als 25 dB bei Variation
von /(T'pansg,) und Z(Taan,f,) bzw. mehr als 20 dB bei Variation von Z(I'ganayf,)
und Z(I'4an,25,) beobachtet. Diese Variation ldsst sich einerseits durch Winkelkombi-
nationen erkldren, die resistive Anteile in den harmonischen Abschlusswiderstdnden
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Abbildung 2.10: Simulierte Ausgangsleistung der dritten Harmonischen bei Variation
der Variablen Z(FEAN,?)fQ)j Z(FAAN,fO) mit Z(FEAN’QfO) = Z(FAAN,Qf()) = 180°.

Output Power at 3fO in dB - surface

225

180

D(rEAN, 2fo) I:l(rAAN, 2fo)

Abbildung 2.11: Simulierte Ausgangsleistung der dritten Harmonischen bei Variation
der Variablen Z(FEAN,QfO), Z(FAANQfo) mit Z(FEAN,Bf()) == Z(FAAN,f()) = 180°.
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verursachen und so Verluste in den Anpassnetzwerken bewirken und andererseits
durch Resonanz der Abschlussimpedanzen mit den intrinsischen Kapazitidten, wie in
Abbildung 2.11 beispielsweise zu sehen. Im Falle eines Kurzschlusses auf der Eingangs-
seite bei der Frequenz 2f, bildet die Zuleitungsinduktivitdt L, mit der intrinsischen
Gate-Source Kapazitit Cy, eine Parallelresonanz, wodurch kein Leistungstransfer zum
Drainanschluss ermoglicht wird.

Als Ausgangswerte fiir die zunéchst konstant gehaltenen Variablen dienen Winke-
leinstellungen von 180°, wie in [45] als Startwerte vorgeschlagen. Aufgrund eines
unterschiedlichen Speicherbedarfs wurden die Harmonic-Balance Simulationen in
MDS durchgefiihrt. Wéhrend bei der Simulation mit MDS bei einer Schrittweite von
10 Grad ein Bedarf von 6,4 MB resultierte, wurde bei ADS bei einer Schrittweite
von 30 Grad mehr als 2,5 GB benétigt, was zu einem Abbruch der Simulationen fiihrte.

fo
-0 — - 1.15fo
15 _| - 0.85 fo

=20

iy, g

-30 -

Ausgangsleistung bei 3fo

_35 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

0 a0 100 150 200 250 300 350 400

< T'aAN, 2f

Abbildung 2.12: Ausgangsleistung der dritten Harmonischen bei Variation der Varia-
blen I 4an 24, bei verschiedenen Betriebsfrequenzen fo, 1,15 fy, 0,85 fo.

In Abbildung 2.12 und Abbildung 2.13 ist beispielhaft eine Untersuchung der Fre-
quenzabhéngigkeit einzelner Designvariablen durchgefiihrt. Die Anpassung auf Ein-
und Ausgangsseite ist dabei fiir jede angeregte Frequenz adaptiert worden. Nach eige-
nen Simulationserfahrungen sind Unterschiede im Arbeitsfrequenzband von bis zu 10
dB zu erwarten. Die Ergebnisse dokumentieren die Frequenzabhéngigkeit des unter-
suchten Parameters, die zusétzliche Informationen im Entscheidungsprozess beziiglich
eines optimalen Abschlusses liefern. Im Hinblick auf Fertigungstoleranzen innerhalb
des aktiven Elementes und Genauigkeit der realisierbaren Anpassnetzwerke sollte ein
breites Maximum mit minimaler Frequenzabhéngigkeit préaferiert werden.
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Abbildung 2.13: Ausgangsleistung der dritten Harmonischen bei Variation der Varia-
blen I'pan2f, bei verschiedenen Betriebsfrequenzen fy, 1,15fy, 0,85 fo.

2.4.6 Simulation und Optimierung von Entwiirfen anhand
verlustbehafteter Leitungsstrukturen

Nachdem fiir einzelne Frequenzen iiber Harmonic-Balance Simulationen optimale har-
monische Abschliisse fiir den Schaltungsentwurf bestimmt wurden, sind diese in einer
Leitungstechnologie umzusetzen. Dazu ist eine geeignete Leitungsstruktur zu wéhlen,
mit der sich die ermittelten optimalen Impedanzen der Harmonischen (in den Transi-
stor gesehen Z;,, und Z,,; in die Anpafstruktur gesehen I'pan s, U'ran s, aan, s
und I'44n25,) in Anpassschaltungen umsetzen lassen. Die Elementbestimmung erfolgt
mittels Kleinsignalsimulationen und deren Optimierung.

In dieser Phase des Entwurfes wird der Schritt von einer Betrachtung einzelner
Frequenzpunkte zu einer Betrachtung eines ausgewéhlten Frequenzbandes vollzogen.
Ebenso wird dies bei der Analyse der Stabilitdtsbedingungen in einem Frequenzband
von DC bis zur maximalen Oszillationsfrequenz angewandst.

Abbildung 2.14 zeigt beispielhaft das Simulationsergebnis einer breitbandig ausge-
legten eingangsseitigen Anpassschaltung, untersucht wurden ein- und zweistufige
L-Strukturen. Uber das Einfiigen von Strom- und Spannungsproben innerhalb der
Simulation kann der Leistungspegel auf Eingangsseite des Transistors dargestellt und
damit die Anpassung auf der Eingangsseite verifiziert werden.

Wie ebenfalls in [123, 85| festgestellt, sind Verluste in den Anpassnetzwerken in den

Gesamtentwurf einzubeziehen, wodurch der erreichbare Konversionsgewinn bei Ver-
wendung von idealen bzw. realen Strukturen um mehrere dB differieren kann.
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Abbildung 2.14: Simulation eines eingangsseitigen breitbandigen Anpassnetzwerks.
Dargestellt sind I';y (x) und T'guene (4)-
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2.5 Realisierungen von Frequenzverdreifachern

Im folgenden Abschnitt sollen einige im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Frequenzver-
dreifacher beschrieben werden, mittels derer das vorgestellte Entwurfsverfahren belegt
wird. Speziell werden ein 2-6 GHz und ein 6-18 GHz Verdreifacher vorgestellt. Als ak-
tives Element wurde jeweils ein 0,18 ym Gate PHEMT von Infineon Technologies AG
verwendet, siche Anhang E.

2.5.1 Frequenzverdreifacher mit einer Mittenfrequenz von 2
GHz

Dieser Verdreifacher wurde mit dem Ziel entworfen, in dem der Arbeit zugrunde
liegenden Signalformmessplatz eingesetzt zu werden und somit eine Variation der Last
bei der dritten Harmonischen iiber einen groBeren Frequenzbereich (200 MHz) zu
ermoglichen, siehe Kapitel 3. Platziert wird der Verdreifacher am Grundwellenausgang
des fiir die dritte Harmonische vorgesehenen Automatic Load Moduls. Das verstarkte
Ausgangssignal stellt die an der (elektronischen) Last reflektierte dritte Harmonische
dar. Die Leistung ist hinreichend grof3, so dass bei maximal auftretendem Leistungs-
pegel der dritten Harmonischen des DUTSs beliebige passive Abschliisse messtechnisch
erfasst werden konnen.

0,85-3f, 1,15+ 3f,
1,15:2f \ 3

o] Stopband
= o
) 4
N
a7 -60—
-O —
-B0]
—1DD T I T | T | T I T I T T | T | T
1] 1 2 3 4 5 6 7 = g
freq, GHz

Abbildung 2.15: Stop- und Passband des ausgangsseitigen Bandpassfilters (fy = 2
GHz).

In Abbildung 2.16 ist der realisierte Frequenzverdreifacher zu sehen, ebenso die sche-
matische Darstellung, die die Schaltung in einzelne Baugruppen unterteilt. Mit O ist
der Phasenoffset zwischen Transistor und ausgangsseitigem Bandpassfilter bezeichnet,
der iiber eine Streifenleitung der Linge L erzielt wird. Uber den Phasenoffset wird
der Winkel der Reflexionsfaktoren I'san,f, und I'gan2f, bestimmt. Eingangsseitig
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betrégt der Phasenoffset ©¢ 8 Grad, so dass dieser in Abbildung 2.16 nicht deutlich
in Erscheinung tritt.

Wihrend bei einer Simulation mit idealen Impedanzen fiir jede Harmonische ein
Abschluss vorgesehen ist, wurde bei der Realisation auf einen optimalen Abschluss
fiir jede Harmonische ”verzichtet”. Stattdessen wurde ein Filter auf der Ein- und
Ausgangsseite eingesetzt, mittels dem die Reflexionsfaktoren hohen Betrages reali-
siert werden (ausgangsseitig bei f, und 2f;, eingangsseitig bei 2f, und 3f,). Uber
eine Transmissionsleitung wird der gewiinschte Phasenoffset fiir zwei harmonische
Frequenzen realisiert, was aufgrund des breiten Maximums der Terminierung bei
2fy ermoglicht wird. Auf der Ausgangsseite wurde eine Zwangsanpassung an 50
Ohm vorgenommen, bei der Anpassschaltung auf der Eingangsseite wurden verteilte
Elemente, die aus 50 Ohm Leitungsstiicken zusammengesetzt sind, verwendet. Als
Bias-Netzwerke wurde eine Kombination aus radialen Stubs verwendet.

In Abbildung 2.17 sind die gemessenen und die auf der Grundlage des Grofisi-
gnalmodells nach Schmale [104] simulierten Ausgangsleistungen der ersten drei
Harmonischen aufgezeichnet. Aufgrund des begrenzten dynamischen Bereichs des
Microwave Transition Analysers HP 70820 A (MTA) konnte die Ausgangsleistung
der Grundwelle nicht gemessen werden. Der Arbeitspunkt fiir A-Betrieb liegt bei
Vas = 1V und Vpg = 2V. Der Verdreifacher zeigt im Bereich zwischen 1,8 GHz
und 2,2 GHz eine gute Ubereinstimmung. Auflerhalb des genannten Bereiches sind
die Unterschiede zwischen Messung und Simulation auf die manuell angefertigten
Kurzschliisse in dem Bandpass zuriickzufiihren.

Der Verdreifacher erreicht bei 1,84 GHz einen maximalen Konversionsgewinn von 0,5
dB bei einer Eingangsleistung von 1 dBm. Die Schaltung weist eine Bandbreite von 1,78
- 2,25 GHz auf, fiir das Gain-Bandbreite Produkt ergibt sich ein Wert von 24,68, siehe
Abbildung 2.17. Die Bandbreite ist in erster Linie auf die begrenzende Wirkung des aus-
gangsseitigen Bandpassfilters zuriickzufithren (Abbildung 2.15). Es ist ein Kompromiss
einzugehen zwischen Bandbreite des Filters und der Dampfung im Stopbandbereich,
um einerseits eine ausreichende Dampfung der Signalanteile der zweiten Harmonischen
und andererseits eine geringe Durchlassdampfung zu erhalten, siche Abbildung 2.15.
In der Séttigung wird eine Ausgangsleistung von 6 dBm erreicht (cf. Abbildung 2.17).
Fiir die hoheren Harmonischen zeigt sich ein steilerer Anstieg geméafl N - APyy.
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Abbildung 2.16: Realisierung (a) und schematische Darstellung (b) eines Frequenzver-
dreifachers mit einer Mittenfrequenz von 2 GHz.
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Abbildung 2.17: Gemessene und simulierte Ausgangsleistung der Grundwelle, der zwei-
ten und dritten Harmonischen als Funktion der Eingangsfrequenz bei Py = 1 dBm
(a) und der Eingangsleistung bei fy = 1.84 GHz (b). (— Simulation, ooo Messung)
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2.5.2 Frequenzverdreifacher mit einer Mittenfrequenz von 6
GHz

Eine Realisierung mit gleichem Designansatz wurde fiir eine Grundwellenfrequenz
von 6 GHz verwirklicht, um Signale in das Ka-Band transferieren zu koénnen. Im
Frequenzbereich um 18 GHz ergeben sich zahlreiche Anwendungen: In den USA
sind, vorgeschlagen von der FCC, folgende Einsatzbereiche vorgesehen [124]: Punkt-
zu-Punkt Richtfunkverbindungen, Relaissysteme fiir Kabelfernsehen, Rundfunk und
elektronische Nachrichten. Fiir den européischen Raum hat die RegTP den genannten
Frequenzbereich fiir Punkt-zu-Punkt Richtfunkstrecken eingeplant [125].

In Abbildung 2.18 ist der realisierte Frequenzverdreifacher zu sehen und die sche-
matische Darstellung, die die in der Schaltung verwendeten Baugruppen darstellt.
In Abbildung 2.19 sind die gemessenen und die simulierten Ausgangsleistungen der
ersten drei Harmonischen aufgezeichnet. In dieser Realisation konnte ebenfalls die
Ausgangsleistung der Grundwelle aufgrund der begrenzten Dynamik des Messsystems
nicht gemessen werden. Der Arbeitspunkt fiir A-Betrieb liegt bei Vgg = 1V und
Vps = 2V. Der Verdreifacher zeigt im Bereich zwischen 5,75 GHz und 6,35 GHz eine
sehr gute Ubereinstimmung. AuBerhalb des Bereiches sind auch in dieser Realisation
die Unterschiede zwischen Messung und Simulation an den manuell gefertigten
Kurzschliissen in dem ausgangsseitigen Bandpass auszumachen.

Der Verdreifacher erreicht bei 5,88 GHz einen maximalen Konversionsgewinn von -
4,7 dB bei einer Eingangsleistung von 5 dBm. Die Schaltung bietet eine Bandbreite
von 5,73 - 6,33 GHz, was in einem Gain-Bandbreite Produkt von 5,82 miindet, siehe
Abbildung 2.19. Die Bandbreite ist in erster Linie auf die begrenzende Wirkung des
ausgangsseitigen Bandpassfilters zuriickzufiihren. In der Sattigung wird eine Ausgangs-
leistung von -4,5 dBm erreicht (i.e. Abbildung 2.19).
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Abbildung 2.18: Realisierung (a) und schematische Darstellung (b) des realisierten
Frequenzverdreifachers mit einer Bandmittenfrequenz von 6 GHz.
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Kapitel 3

Experimentelle Verifikation mittels
eines harmonischen Load- und
Source-Pull-Messsystems

In diesem Kapitel wird das im Institut aufgebaute Grofsignalmesssystem vorgestellt.
Das Messsystem eignet sich zur Charakterisierung sowohl schwach als auch stark nicht-
linearer Schaltungen. Wéhrend als Beispiel fiir stark nichtlineare Systemkomponenten
Frequenzmultiplizierer zu nennen sind, ist als Vertreter von schwach nichtlinearen
Schaltungen ein mit hoher Eingangsleistung ausgesteuerter Verstédrker anzusehen.
Insbesondere die Evaluierung von neuartigen Technologien (z.B. GaN) im Hinblick auf
Linearitét ist hierbei ein aktueller Forschungsgegenstand, der im Institut sowohl im
Rahmen nationaler (BMBF Projekt 01 BM 155) als auch internationaler (EU Projekt
507893 TARGET) Projekte verfolgt wird. Dank dieser Unterstiitzung war es moglich,
die in vorausgegangenen Arbeiten erreichte maximale Grundwellenausgangsleistung
von 30 dBm auf einen Pegel von 40 dBm anzuheben, sowie einen Load- und Source-Pull
Messplatz fiir Mehrtonanregung zu etablieren.

Nach einem Uberblick iiber den Stand der Technik, in dem aktuelle Entwicklungen
aktiver und passiver Systeme aufgezeigt werden, erfolgt eine Einordnung des vorlie-
genden Systems mit den Systemen anderer Anbieter. Weiterhin wird die Kalibration
des Systems analysiert. Nach einer Betrachtung der Systemsoftware werden Messer-
gebnisse eines pHEMTs visualisiert, ausgewertet und mit den Simulationsergebnisse
verglichen.

Ihren Einsatz finden Load- und Source-Pull Messsysteme bei folgenden Aufgabenstel-
lungen:

e Experimenteller Designentwurf: Die Messungen erfolgen unter Bedingungen, die
dem Einsatz des Bauelementes vergleichbar sind. Mittels Messreihen lasst sich
eine Schaltungsoptimierung durchfiihren; die Ergebnisse lassen sich direkt auf
den Designentwurf iibertragen.

e Messung von Ausgangsleistung und Untersuchung des Kompressionsverhaltens
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unter den ermittelten Lastbedingungen.

e Direkte Modellparameterextraktion [126, 127, 128].

3.1 Stand der Technik

Seit mehr als 20 Jahren wird in wissenschaftlichen Veroffentlichungen iiber Load-pull
Messsysteme berichtet [129, 130]. Ein erster Vorschlag eines Source-pull Systems wurde
1984 vorgeschlagen [131, 132]. Seit diesem Zeitpunkt wurden die Analyseinstrumente
verbessert (Migration von einem Netzwerkanalysator HP8410 [133] zu einen Micro-
wave Transition Analyser, MTA HP-75280 [134], einem Network Analyser HP 8510
[135], oder einem Spektrum Analyser [136]). Durch verénderte Koppleranordnungen
und dem FEinfithren von Schaltmatrizen wurden einfache Kalibrationsalgorithmen
etabliert. Des weiteren wurde der Schritt zu einem harmonischen Source- und Load-
Pulling und aktiven Load-Pulling vollzogen [133, 137, 138] und diverse Ansétze der
Lastvariierung entwickelt (passives Load-pull mittels Tuner [137], aktives Load-pull
mittels Verstiarker und Phasenschiebern [139], aktives Load-pull mittels Electronic
Signal Generatoren [134], aktives Load-pull mittels Verstiarker und I-Q-Modulatoren
[140]). Durch Auslesen der Spektralanteile der gemessenen Signale ldsst sich mittels
Programmierumgebungen eine inverse Fouriertransformation durchfiihren, wodurch
sich das Zeitsignal ableiten lasst [141].

Aufgrund des zu erwartenden Marktvolumens zielen derzeitige Entwicklungen
hauptséchlich auf die Charakterisierung von Hochleistungsverstérkern im HF-Bereich.
In einem System der Arbeitsgruppe Tasker wird ein Tuning des IF-Bereiches bei Mehr-
tonanregung ermoglicht [134]. Mit gepulsten Messsystemen lassen sich Bereiche hoherer
Verlustleistung eines Bauelementes durchfahren [142, 143]; die zusétzlich gewonnenen
Daten erlauben eine Erweiterung des Giiltigkeitsbereichs des abgeleiteten Modells.

3.1.1 Kommerzielle Systeme

Ebenso wurden die Load-pull Messsysteme zu einer Marktreife entwickelt, so dass nun
Systeme verschiedener Hersteller angeboten werden [36, 144]. Es ist zu unterscheiden
zwischen Analyseeinheiten und variablen Lastmodulen. Die kommerziell verfiigharen
Messsysteme werden im folgenden kurz beschrieben.

3.1.1.1 LP1/2 und ELM, ATN Microwave

Das Load-pull System der Firma ATN Microwave wurde im Jahr 1994 eingefiihrt
[144, 145]. Es handelt sich hierbei um Auswerteinheiten (LP1/2), welche elektronische
Lastmodule (ELM) verwenden, in denen Schaltdioden mit nachgeschalteten Abstim-
melementen eingebaut sind. Somit lassen sich mehrere hundert diskrete Reflexionsfak-
toren einstellen. Betrdge des Reflexionsfaktors lassen sich bis maximal 0,7 erreichen
[146]. Die Firma ATN Microwave wurde im Januar 2001 von Agilent Technologies
tibernommen, die Tunerssysteme wurden von Maury Microwave lizensiert [147].
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3.1.1.2 ATS, Maury Microwave

Das System wurde von der Firma Maury Microwave im Jahr 1987 eingefiihrt [148], das
Kiirzel ATS bezeichnet hierbei den Terminus ”automated load-pull tuner system”. Es
handelt sich um ein passives System aus Tunern, die mittels Schrittmotoren bewegt
werden [149]. Mit diesem System lassen sich Betrige des Reflexionsfaktors von bis
zu 0,8 erreichen [146]. Um die Problematik von geringen Impedanzen zu lésen, wird
in einer Evolutionsstufe ein Prematching eingesetzt, welches niederohmige Abschliisse
auf ein hoheres Impedanzniveau transformiert und so dem System zugénglich macht
[150, 151].

3.1.1.3 ATTS, Maury Microwave

Im Gegensatz zu dem oben vorgestellten System stellt die ATTS Variante eine aktive
Systemlosung dar, welche in Kooperation mit der Universitdt Turin entwickelt wurde
[141]. Als Analyseeinheit kann sowohl ein Vektornetworkanalyser mit einer Schaltma-
trix als auch ein Microwave Transition Analyzer verwendet werden [36]. Das Lastmodul
besteht aus einem variablen Dampfungsglied, einem mechanischen Phasenschieber und
einem breitbandigem YIG-Bandpassfilter. Uber Leistungsteiler konnen bis zu vier Pfa-
de verbunden werden, die dann einem Leistungsverstarker zugefithrt werden und somit
ein harmonisches Tuning ermdéglichen. In Kombination mit einem Digital Modulation
Analyser sind auch ACP Messungen modulierter Signale moglich [152].

3.1.1.4 Nichtlinearer Netzwerkanalysator, NMDG Engineering

Die Firma NMDG Engineering bietet einen Large-Signal Network Analyser an [153].
Das System basiert auf einem Testset aus vier Kanilen, wodurch eine Schaltmatrix
umgangen werden kann. Die RF Signale (mit einer Bandbreite von 600 MHz bis 20
GHz) werden in den IF Bereich heruntergemischt, dann digitalisiert und von einer
Steuereinheit ausgewertet [154]. Durch das direkte Heruntermischen aller vier Signa-
le kénnen Schaltvorgénge umgangen und die Messgeschwindigkeit optimiert werden.
Ebenso werden ADC Einheiten mit einer hoheren Auflésung im Vergleich zu den MTA
Komponenten verwendet (24 bit im Gegensatz zu 18 bit Wandlern im MTA). Eine
harmonische Phasenreferenz wird zur Erzielung einer héheren Phasenauflésung ver-
wendet. Fiir koaxiale Systeme wird von der dazu angebotenen Systemsoftware eine
Short-Open-Load-Through (SOLT') und fiir eine on-wafer Umgebung eine Line-Reflect-
Reflect-Match (LRRM) Kalibration angeboten. Im Jahr 2003 wurde das System von
der Firma Maury Microwave lizensiert.

3.1.1.5 CCMT, Focus Microwaves

Die Firma Focus Microwaves bietet eine Serie von passiven Tunern unter der Bezeich-
nung Computer Controlled Microwave Tuner (CCMT) an, die iiber Schrittmotoren
gesteuert werden. In unterschiedlichen Realisierungen wird eine Bandbreite von 0,2

bis 50 GHz in koaxialer Technologie und von 26,5 bis 110 GHz [155, 156] in Hohl-
leitertechnologie abgedeckt. Um ein hohes Stehwellenverhéltnis zu erreichen, wird ein
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zweiter Tuner als Prematching eingesetzt, Variante PMT [35, 157]. In einer weiteren
Variante wird ein harmonisches Tuning ermdoglicht [158, 159].

3.1.1.6 ALPS, Focus Microwaves

Unter der Bezeichnung Active Load-Pull System hat die Firma Focus Microwave eine
aktive Variante [160, 161] angeboten. Nach Entwicklung der passiven prematched Tu-
ner, mit denen laut Hersteller ein Betrag des Reflexionsfaktors von bis zu 0,995 erreicht
wird, sind aktive Tuner nicht mehr im Programm des Herstellers enthalten.

3.1.2 Systeme an Forschungseinrichtungen

In diesem Abschnitt werden aktuelle Entwicklungen an Forschungseinrichtungen vor-
gestellt.

So wird in [134] von Williams et al. ein Source- und Load-pull Messsystem vor-
gestellt, welches bei RF-Mehrtonanregung in einem Frequenzbereich von 0,5 - 40
GHz auch im IF Bereich von 200 kHz bis 100 MHz eine Lastvariation ermoglicht.
Im Prinzip wird das Load-pull Konzept im HF-Bereich auch auf den IF Bereich
iibertragen. Uber Bias-Tees mit hoher unterer Grenzfrequenz werden die Signale des
IF Bereichs iiber das als DC Pfad bezeichnete Tor ausgekoppelt. Die Auswertung im
IF Bereich erfolgt mittels eines Oszilloskops. RF-Source- und Load-Pulling wird iiber
die Verwendung von Electronic Signal Generatoren (Agilent ESG 4400 series) realisiert.

In [162] werden von Hajji et al. ein weiteres Source- und Load-pull Messsystem fiir
Mehrtonanregung présentiert. Mittels eines Arbitrary Waveform Generators (HP
8770A) wird ein beliebiges IF-Spektrum generiert und iiber Mischer in den RF Bereich
umgesetzt. Die Auswirkung auf Ausgangsleistung und Intermodulation wird bei einer
Grundfrequenz von 2 GHz in Abhéngigkeit der Anzahl der Téne untersucht. Das
Source- und Load-Pulling erfolgt iiber passive Tunereinheiten.

In [135] werden von Madonna, Ferrero et al. verschiedene passive Realisierungen eines
Source-Pulling vorgestellt und ein Konzept vorgeschlagen, bei dem bei unterschiedli-
cher Gleichspannungsversorgung zwei Messungen bei gleichen Eingangsleistungen und
Source-Reflexionsfaktoren durchgefithrt werden und daraus der Eingangsreflexionsfak-
tor berechnet wird. In [141] wird ein aktives Load- und Source-pull System mit einer
Bandbreite von 0,5 - 18 GHz beschrieben, welches ein Active-loop Konzept umsetzt.
Als Analyseeinheit wird hier ein VNA mit einem 4-Kanal Testset vorgeschlagen, wobei
die Phasenreferenz des Analysators durch einen zweiten Generator, der {iber einen
[F-Takt mit der Hauptquelle verbunden ist, erzeugt wird.

Le und Ghannouchi [136] schlagen ein aktives Source-pull System mittels eines 6-Tor
Reflektometers (mit einer Bandbreite von 0,5 bis 9 GHz) vor, bei dem ein gewiinschter
Reflexionsfaktor mittels variablen Dampfungsgliedern und Phasenschiebern realisiert
wird. Mittels geeigneter Kalibration der 6-Tor Reflektometer reichen als Analysein-
strumente frequenzselektive Power Meter [163]. Das Source- und Load-pull wird {iber

34



ein Split-Signal Konzept realisiert, bei dem zwei Generatoren eingesetzt werden. Die
Einstellung der Generatoren auf LO-Signal und RF-Signal ermdéglicht die Anwendung
des Systems auf Mischer. Im Source-pull Pfad wird das Generatorsignal iiber einen
Leistungsteiler auf zwei Pfade aufgesplittet, die iiber einen Koppler auf den Eingang
des DUT gefiihrt werden. Ein Pfad fithrt direkt zum Eingang des DUT (Injizierung
des Signales), ein weiterer Pfad beinhaltet eine Kombination aus Zirkulator, Phasen-
schieber und Dampfungsglied.

Berghoff et al. [2] schlagen eine Active-Closed-Loop Losung mit 6-Tor Reflektometern
vor, bei der das eingangsseitig reflektierte Signal ausgekoppelt wird, und {iber einen
Phasenschieber, ein Dadmpfungsglied und einen Verstérker wieder dem DUT zugefiihrt
wird. Zur Vermeidung von Schwingungen in der Schleife schlagen die Autoren zwei
Zirkulatoren am Anfang und am Ende der Schleife vor.

Einen dhnlichen Aufbau schlagt Colantonio [138] vor, verwendet aber als Analyseein-
heit eine Kombination aus VNA und MTA. Speziell bei Betrachtung der Grundwelle
ergibt sich dabei eine Verbesserung der Messgeschwindigkeit.

3.2 Vorstellung des neuen Messsystems

3.2.1 Systemkonzept

Das im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelte Messsystem basiert auf dem von
van Raay vorgestellten Aufbau [164, 1]. Innerhalb dieser Arbeit wurde das Messsystem
in der maximalen Ausgangsleistung erweitert (bis 10 W Dauerstrich), sowie um ein
Load-Pulling bis zur 4. Harmonischen [140]. Ebenso wurde eine Source-pull Variation
bis zur 3. Harmonischen ermoglicht.

Als Analyseeinheit verwendet das System einen Microwave Transition Analyser
(MTA, HP 71500A). Durch den Scope-Modus sind Echtzeitvariationen im Zeitbereich
durchfithrbar, wodurch qualitative Aussagen iiber das DUT moglich sind. Zu einer ge-
nauen Messung wird der Frequenzbereich verwendet, der die Moglichkeit einer préazisen
Kalibration des Messsystems unter Verwendung geeigneter Kalibrationsverfahren eroff-
net. Das Erfassen der zur Kalibration benttigten Messdaten erfolgt iiber eine Schalt-
matrix, mittels der die vier Signale der Reflektometer auf Ein- und Ausgangsseite auf
die zwei Kanéle des MTA geleitet werden, siehe Abbildung 3.1. Die Umschaltung der
Schaltmatrix wird iiber das Fehlermodell mittels Einbeziehung von Gleichlauffehlern
erfasst. Vollsténdig erldutert wird das Messsystem im folgenden Abschnitt 3.2.2.
Diverse automatisierte Messsequenzen sind mit dem Grofisignalmessaufbau moglich:

e Variation der DC-Versorgungsspannungen

e Variation der Eingangsleistung
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e Variation des Load-Reflexionsfaktors bei der Grundwelle oder der hoheren Har-
monischen

e Variation des Source-Reflexionsfaktors bei der Grundwelle oder der hoheren Har-
monischen

e Variation der Arbeitsfrequenz in einem 50 Ohm System oder bei vorgegebener
harmonischen Terminierung

Bei Einton-Anregung sind folgende Parameter durch das Messsystem erfassbar:

e Quellreflexionsfaktor,

Cl1(f )
I's =
bi(f)
e Lastreflexionsfaktor,
r, = a2(f )
ba(f)
e Eingangsleistung,
1
Pin = Slan(H*(1 = [Tin(H)I)
e Ausgangsleistung,
1
Pow = 5lba(HP( =T (HF)
e Gewinn,
PO’lL
Gain = 2 é
e Power Added Efficiency,
Pout - P’L
PAE = ——
Ppc

e DC-Versorgungsspannungen und -strome.

Durch Verwendung eines Agilent ESG Generators (Agilent E4438C) sind auch Mehr-
tonanregungen moglich. Als weitere Variablen ergeben sich der Tonabstand §f und
die Leistungspegel der Tone. Dies fiithrt zu zusétzlich erfassbaren charakterisierenden
Parametern:

e Leistungspegel der Tone

e Intermodulationsprodukte
Die Hauptapplikation des Messsystems ist in dieser Arbeit die Verifikation des Entwur-

fes von Frequenzverdreifachern. Daher spielen Messergebnisse unter Mehrtonanregung
eine untergeordnete Rolle.
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Abbildung 3.1: Konzept des Source- und Load-pull-Messsystems.

3.2.2 Systemkonzept

Das Blockdiagramm des Grofisignalmesssystems ist in Abbildung 3.1 dargestellt.
Als Messgerdte werden ein Signalgenerator (HP 83650A), ein Microwave Transiti-
on Analyser (HP 71500A) und eine Data Acquisition/ Control Unit (HP 3852A)
verwendet. Nichtkommerzielle Losungen innerhalb des Systems bestehen aus einer
Schaltmatrix und deren Kontrolleinheit und einem modularen Testset. Wéhrend der
Kalibrationsprozedur wird zusétzlich ein Power Meter (HP 437B) bendotigt.

Als zentrale Analyseeinheit dient ein Microwave Transition Analyser (HP 71500A
Series), welches als ein 2 Kanal Signalanalyser beschrieben werden kann. Es wird
eine Signaldynamik von mehr als 50 dB bei einer Grundwellenfrequenz von 2 GHz
erreicht, die durch Averaging und Verwendung eines Rauschfilters auf 57 dB an-
gehoben werden kann [165]. Die hochste lineare Eingangsleistung ist mit 1 dBm
spezifiziert. Daher ist iiber prézise Dampfungsglieder der Leistungspegel geeignet
abzuddmpfen. In dem Messaufbau wird iiber einen 10 MHz Takt die Signalquelle mit
dem Generator verbunden. Beide Kanile des MTA verwenden das gleiche Taktsignal,
wodurch es ermoglicht wird, Phasenbeziehungen zwischen den Kanélen abzuleiten.
Durch ein gleichzeitiges Auslesen des anregenden Signals und des reflektierten bzw.
transmittierten Signals wird ein Triggerungsproblem umgangen. Uber einen Sampler
werden die Signale der zwei Kanéle in den IF Bereich heruntergemischt, zu nicht
aquidistanten Zeitpunkten abgetastet und in ein digitales Signal umgewandelt und
ausgewertet. Durch die Systematik der Abtastung kénnen nur periodische Signale
durch einen MTA ausgewertet werden.

In dem vorliegenden Konzept wird ein Two-Signal-Path Source- und Load-pull umge-
setzt, bei dem ein Leistungsteiler das Generatorsignal in zwei Teile aufteilt. Ein Teil
wird auf das Eingangstor des DUT bzw. die Source-pull Module gefiihrt, der zweite
Teil fithrt auf die Active Load Module ALM und von dort auf das ausgangsseitige Tor
des DUT. Durch die Aufteilung des Signalpfades wird der Einsatz von harmonischen
Generatoren [134] und somit ein Jitterproblem der Takte der Generatoren vermieden.
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Die Active Load Module basieren auf einer IQ-Modulatortechnik, ein Blockdiagramm
ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Die Modulator-ICs werden mit symmetrischen
Eingangssignalen iiber aktive Symmetrierstufen mit Bipolar Junction Transistoren
gespeist. Am Ausgang der Modulatoren ist fiir die Grundwelle eine Treiberstufe
mit 2 parallelgeschalteten BJTs nachgeschaltet, die mit einer Zwangsanpassung an
50 Ohm arbeitet. Fiir den Ausgang der zweiten Harmonischen wird ein Gegentakt-
Parallelverdoppler platziert, der ausgangsseitig ebenfalls mit einer 50 Ohm Zwangsan-
passung arbeitet. Somit wird ein maximaler Leistungspegel von ca. 5 dBm bei f, und
-5 dBm bei 2f; erreicht. Fiir die dritte Harmonische wird ein Frequenzverdreifacher
angeschlossen, dem ein Verstidrker nachgeschaltet ist. Die Ansteuerung des HF-Teils
erlaubt eine manuelle Justierung der Steuerspannungen der IQ-ICs als auch eine
automatische Steuerung, die iiber einen Steuer-PC kontrolliert wird.

Vom Ausgang der ALM werden die Signalpfade bei Bedarf auf einen Verstérker
gefithrt. Die ALM bieten eine Signaldynamik von ca. 35 dB. Um gewiinschte Refle-
xionsfaktoren zu realisieren, muss der Leistungspegel an das DUT angepasst werden.
Die Signalpfade fiithren auf einen Leistungsteiler, der als Power Combiner eingesetzt
wird. Um das Ausbilden von ungiinstigen Stehwellenverhéltnissen zu vermeiden,
werden Zirkulatoren in den Signalpfad eingebracht. Einen Nebeneffekt stellt dabei
die Verbesserung der Lastanpassung an den Eingédngen der Combiner dar. Die zur
Gleichspannungsversorgung des Messobjekts verwendeten Bias Tees sind aus Griinden
optimaler Systemrichtschérfe direkt vor dem HF-Eingang des Testsets platziert. Das
Testset besteht aus zwei bidirektionalen Kopplern, die mittels koaxialen Schaltern mit
dem MTA verbunden sind.

Die Umschaltung zwischen Reflexions- und Transmissionsmessung erfolgt iiber eine
Schaltungsmatrix, die aus SPDT (single pole double throw) Schaltern besteht. Das
anregende Signal und die vom Objekt reflektierte und transmittierte Welle werden
iiber Richtkoppler getrennt und dem Referenz- und Testkanal des MTA zugefiihrt.
Zusatzliche 20 dB Dampfungsglieder stellen im ausgekoppelten Signalpfad sicher, dass
der Messempfianger im linearen Bereich arbeitet.

Das gesamte System ist iiber einen HPIB Bus mit einem PC verbunden. Durch
Auslesen der gemessenen Wellengroflen a und b in den Detektorebenen des DUT wird
es ermoglicht, sowohl Frequenzbereichs- als auch Zeitbereichssignale durch eine in der
Kontrollsoftware integrierte inverse Fouriertransformation auszuwerten.

Die Originalitat des Aufbaus bezieht sich auf den Aufbau der Load-pull Module. Nach
Wissen des Autors wird im Institut das einzige Load-pull System betrieben, welches
auf IQ-Modulatoren basiert, sowie auf der Einbeziehung von nur einer Signalquelle bei
einem aktiven harmonischen Source- und Load-pull. Das derzeitig realisierte System
verwendet 4 modular aufgebaute aktiven Lastmodule, die beliebig im Quell- und
Lastpfad eingesetzt werden konnen.
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Abbildung 3.2: Aufbau der Active-Load Module ALM [1].

3.2.2.1 Etablierung des Load-pull h6herer Harmonischer

Zur Realisierung des Source- und Load-Pulling hoherer Harmonischer werden den Load
Modulen Frequenzvervielfacher nachgeschaltet. Das Generatorsignal wird mehrfach
aufgesplittet, so dass fiir jede Harmonische ein Signal verfiighbar wird. Hierbei ist eine
gleichférmige Aufteilung zu beachten, so dass jedes harmonische Lastmodul mit der
gleichen FEingangsleistung versorgt wird. Bei der zweiten Harmonischen erfolgt die
Frequenzkonversion durch einen innerhalb des Modules realisierten Frequenzverdopp-
ler. Zur Umsetzung zu hoheren Harmonischen werden externe Frequenzvervielfacher
nachgeschaltet. Im Falle der dritten Harmonischen wird ein Frequenzverdreifacher
verwendet, der im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelt wurde. Zu Generierung
einer vierten Harmonischen wird eine Kaskade aus Frequenzverdopplern eingesetzt.
Hinzuweisen ist auf eine Reduzierung des erforderlichen Steuerbereiches der Phase
des Reflexionsfaktors um den Faktor % aufgrund der nachfolgenden Multiplikation.
Die einzelnen Pfade der Harmonic Load-pull Module werden iiber Leistungsteiler auf
einen Pfad gefiihrt. Ein Zirkulator sorgt fiir ein niedriges Stehwellenverhéltnis. Ebenso
ergibt sich hierbei eine Reduzierung der Schwingneigung der Load-pull Einheiten. Als
zusitzliche MaBlnahme empfiehlt es sich, Buffer-Verstéarker in jeden Pfad zu platzieren,

um Riickkopplungen iiber die Leistungsteiler zu vermeiden.
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3.2.2.2 Etablierung der Source-pull Funktion

Die Originalitdat des vorgestellten Messaufbaus beruht auf der Realisierung des
Source-pull mittels aktiver Lastmodule (ALM). Der Vorteil eines aktiven Source-pull
besteht darin, dass sémtliche passive Abschliisse messtechnisch erfasst werden kénnen.

Betrachtet man Abbildung 3.3, so ldsst sich zeigen, dass der Eingangsreflexionsfaktor
[';n auch unter Einschluss eines Eingangstuners iiber a,,; und b,,; gemessen werden
kann.

DUT

Abbildung 3.3: Blockschaltbild eines klassischen Testsets fiir Source- und Load-Pulling.

b
Ty = — (3.2.1)
(451
In diesem Messaufbau ist b; eine Funktion von a; bzw. auf die Detektorebene bezogen
b1 eine Funktion von a,, ;. Die Einfliisse der Systemparameter auf Gleichung (3.2.1)
werden durch Abbildung 3.4 verdeutlicht.

am,1 bm,1 am,1 bm 1
o o o
Sa1, S34
Sa2k Sszk
blq 1 Sa1t Sa1k ay by 1 Sa1k ay
o e} Lo} o (o o o
=0 St Sa2tF TN 'y TN
Iy
o o o o o
Sz Si2k b, Si12k [

(a) (b)

Abbildung 3.4: Signalflussdiagramm des Aufbaus nach Abbildung 3.3 (a) und mit ein-
gefithrter Ersatzwellenquelle (b).

Dem Signalflussdiagramm liegen die Annahmen zugrunde, dass die Koppler des Testsets
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am Ausgang (a1, by,1) reflexionsfrei abgeschlossen sind und alle Eigenreflexionsfakto-
ren des Testsets null sind. Fiir die Wellengrofle a,,,; ergibt sich:

b, 551,k
Ay = — 3.2.2
' 1 =TS 6526 v ( )
Fiir die Wellengrofie b,,; berechnet sich:
b, So1 ;TN S
b 021,k INO32.k (3.2.3)

1 F;SZLkSm,kF]N

Aus dem Verhéltnis von Gleichung (3.2.2) und Gleichung (3.2.3) folgt Gleichung (3.2.1)
bei der Annahme von Ss1 , = S, und Soy g, Si2k ~ 1.

Dagegen kann der Quellreflexionsfaktor mit dem Aufbau in Abbildung 3.3 nicht un-
mittelbar gemessen werden, da die von dem eingangsseitigen Koppler ausgekoppelte
WellengroBe a,,; nicht nur die reflektierte Welle des Tuners ~ S I, b1 enthélt, son-
dern auch einen Anteil der anregenden Wellengrofie ~ b;Sgl’k.

tmy = f(by; Tiby) (3.2.4)

Dieses Problem stellt sich ebenso bei aktiven Source-pull Messsystemem. Ein korrekter
Wert des Quellreflexionsfaktors wird ausschliellich dann gemessen, wenn das Genera-
torsignal ag null ist.

In Abbildung 3.5 wird eine Source-Terminierung realisiert, wie sie bereits von einer
aktiven Last am Ausgang bekannt ist. Die ”Quellimpedanz”lésst sich durch das Pha-
senstellglied und Dampfungsglied variieren. In Schalterstellung 2 kann mit Hilfe des
Kopplers die ”Quellimpedanz” gemessen werden. In Schalterstellung 1 erfolgt die iibli-
che Messung von I';y, siche Abbildung 3.5 [2]. Dieses Konzept wird auch in [13§]
verwendet.

T

E

am1 bm1

ﬂ i‘ Koppler 1 ’_Q_‘ Koppler 2 i

N | : :

= == B
b4

by

. D? .
>

Abbildung 3.5: Blockschaltbild einer Source-pull Realisierung nach [2].

Fiir diesen Fall ist das Signalflussdiagramm in Abbildung 3.6 dargestellt.
Es ergibt sich fiir die ausgekoppelte Wellengréfie a,,;:

41



S32k
o Sa1k Ob1
Ft( \ )FlN
o o m
Siok a; b

Abbildung 3.6: Signalflussdiagramm des Aufbaus nach Abbildung 3.5 fiir Messungen
des Quellreflexionsfaktors.

b//S F//
Ut = ! (3.2.5)
1 — Ty So1 1S126 1N
Fiir die WellengroéBe b,,; ergibt sich:
b, S
- g3k (3.2.6)

1 =T} Sy kSioxl

Aus dem Verhéltnis a,,; zu b,,; kann der Quellreflexionsfaktor F; bestimmt werden.
Eine weitere Moglichkeit besteht darin, einen Schalter am Generator zu platzieren, der
wahlweise das Eingangs- oder das Ausgangstor des DUT anregt [166]. Bei Anregung
des Ausgangstors erfolgt eine Riickwértstransmission durch das DUT. Somit wird
ausschliefllich das von der Lasteinheit reflektierte Signal vom Koppler erfasst.

Daher wird in dem vorgeschlagenen Aufbau eine Injizierung des Generatorsignals
vorgenommen. Zur Messung des Quellreflexionsfaktors I'g wird in Schalterstellung
2 die Generatorwelle auf Koppler 2 geleitet, sieche Abbildung 3.7, mittels des ALM
auf den gewiinschten Quellreflexionsfaktor justiert und a,,; und b,,; ausgelesen.
Als problematisch erweist sich, dass durch die Verwendung der ALM Module sich
ein Open-Loop Konzept in der Realisierung des Source-pull ergibt. Speziell bei der
Betrachtung des Quell-Reflexionsfaktors ist daher der Reflexionsfaktor iiber die
Kontrollsoftware nachzufiihren. Das einzig weitere System mit einem Open-Loop
Konzept verwendet ESG Generatoren zur Erzeugung der gewiinschten Quell- und
Lastimpedanzen [134].

Von einem Schalten des Generatorsignals auf das ausgangsseitge Tor des DUT wird
abgesehen, da nicht alle DUT als nicht unilateral angenommen werden konnen.
Allerdings konnte fiir diesen Fall das bereits erstellte Fehlermodell weiter verwendet
werden [1].

Die harmonischen Source-Signale zur Realisierung eines harmonischen Source-pull wer-
den wie bei dem Load-pull Aufbau vom Signalgenerator ausgekoppelt und iiber einen
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Leistungsteiler auf das eingangsseitige Tor des DUT gefiihrt, siche Abbildung 3.7.

I'iN

am1 by L

Koppler 1 T T Koppler 2 Ail .
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| ]
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©

Abbildung 3.7: Blockschaltbild der vorgeschlagenen Source-pull Realisierung.

Zu Vergleichszwecken kann auch ein Schalten des Generators auf das Ausgangstor
des DUT vorgenommen werden. In diesem Fall bleibt das urspriingliche Fehlermodell
erhalten.

3.3 Fehlermodell des Systems

Das in Abbildung 3.8 dargestellte Fehlermodell wird zunéchst als allgemeines Viertor
mit HF-Eingang, HF-Ausgang und Empfanger-Bezugsebenen betrachtet und durch
eine Streumatrix beschrieben. Das Fehlermodell ist abgeleitet aus einer verallgemei-
nerten Systemkonfiguration.

Jedes Reflektometer wird durch vier Fehlerparameter e;; und (5 beschrieben. Das
Fehlermodell zeigt die Fehlerparameter der Schaltmatrix, die fiir Kalibration und
Messung notwendig sind. Diese 8 Fehlerterme beschreiben die Erweiterung des 7
Term-Modells eines 2-Tor-Messsystems. Die Parameter Sz und Sp beschreiben den
Frequenzgang (tracking error) des Test- und Referenzempfiangerkanals. Der Parameter
Susr wird fiir eine Return-Load Messung bendtigt und beschreibt den Frequenzgang
der Leitung der Schaltmatrix [167].

Es ist anzumerken, dass die Beschreibung des Fehlernetzwerkes fiir beliebige Quell-

und Lastreflexionsfaktoren giiltig ist. Das Fehlermodell und die Systemkalibration
beschreiben ausschlieBlich die Komponenten des Testsets und die der Empféangerkanéle.
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Abbildung 3.8: Fehlermodell des Messsystems.

3.3.1 Veradnderung des Fehlermodells im Hinblick auf funda-
mentales Source-pull

Zur Messung des Quellreflexionsfaktors ist bei dem vorgeschlagenen Messaufbau
ein Schalten auf einen Koppler notwendig, der das Generatorsignal in Richtung
Source-pull Modul einspeist. In diesem Fall beschreibt das Verhéltnis mll den Quellre-
flexionsfaktor I's. Wahrend fiir die weiteren Messungen die Eigenschaften des Kopplers
2 in Abbildung 3.7 im Fehlermodell charakterisiert werden, muss fiir die Messung
des Quellreflexionsfaktors aufgrund der andersartigen Beschaltung des Testsets ein
weiteres Fehlermodell erstellt werden, welches in Abbildung 3.10 dargestellt ist. Da
es sich bei dem Fehlermodell um ein Zweitor handelt, sind 4 (bzw. 3 Parameter
aufgrund der nicht moglichen Trennung der Fehlerparameter ef; und e},) Parameter
zur vollstandigen Charakterisierung zu bestimmen.

3.3.2 Ableitung des Fehlermodells

Im Folgenden soll der Zusammenhang zwischen den Wellengréfien b3, b, und den Wellen
b, und a; in der Referenzebene des Source-pull Moduls bestimmt werden. Angenommen
wird hierzu, dass die Empfianger im linearen Betriebsbereich arbeiten und durch ihre
Reflexionsfaktoren r3 und r4 beschrieben werden konnen, siche Abbildung 3.9.

Es gilt die folgende Beschreibung des Systems:
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Abbildung 3.9: Viertorbeschreibung des Testsets in Reflexionsschaltung.
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Abbildung 3.10: Fehlermodell des Testsets zur Messung des Quellreflexionsfaktors.

bl aq

by a2

b | = (S) - ra - by (3.3.1)
by T4 - by

Durch eine Linearkombination der Matrizengleichung kénnen die Variablen by und ay
eliminiert werden.

53251 - 51253 = a1(5’32511 - 512531) + 7”353(532513 - 512533) + 7“454(532514 - 512534)
(3.3.2)

Syaby — S12b4 = a1(S42511 — S12541) ++73b3( 542513 — S12543) + 7404 (S42514 — S42544)
(3.3.3)
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Gleichung (3.3.2) und (3.3.3) konnen so umgeformt werden, dass die Wellengréfien by,
a; und die Groflen by und by jeweils auf einer Seite des Gleichungssystems stehen.

Wird das Gleichungssystem nach b3 und by aufgelost, ergeben sich die auf den
Empfinger zulaufenden Wellengréfen b und b, als lineare Uberlagerung der Wellen
by und a; in der Referenzebene des angeschlossenen Source-pull Moduls, die wie folgt
geschrieben werden kann.

ngA‘b1+B‘CL1 (334)
b4:E'b1—|—F'CL1

Das Gleichungssystem wird durch den Parameter ) dividiert und die modifizierten
Wellengréfien bs und by durch b und by ersetzt. Der Fehlerparameter C) beschreibt
im Wesentlichen die Koppelddmpfung der im Testset verwendeten Richtkoppler. Die
Quelle FE stellt eine Anregung des Systems dar, die von den Eigenschaften der Quelle
unabhéngig ist. Daher konnen die Wellengréfien in der Referenzebene des Source-pull
Moduls aus den gemessenen Signalen b3 und by sowie den Fehlerkoeffizienten e/, €},
ehy und C) errechnet werden.

by = by - C4 by =10 - Cy (3.3.5)
Damit ergibt sich die Beschreibung des Fehlernetzwerkes zu:
A B
by = —by + — 3.
370 1+Ola1 (3.3.6)
C D
by =—b + — 3.3.7
3 Cl 1+ Cl a ( )

Die definierten Groflen stellen dabei komplexe Koeffizienten dar, die nur von den
Streuparametern des Fehlernetzwerkes abhéngen.

3.4 Kalibration des Systems

Das Grofsignalmesssystem ist ausgelegt fiir Messungen von DUTs mit koaxialen
und on-wafer Bezugsebenen. Dazu wird eine modifizierte SOLT oder TRRL Kali-
bration durchgefiihrt. Der Kalibrationsalgorithmus basiert auf dem Konzept von [1].
Allerdings ist die Kalibration um einen zusétzlichen Algorithmus zur Erfassung der
Quellreflexionsfaktoren erweitert worden.

Zusétzlich zu Messungen des SOLT Algorithmus werden Messungen an Tor 1 durch-
gefiithrt. Aus zwei Messungen eines Kurzschlusses an Tor 1, wobei in einer Messung die
Kanile des Microwave Transition Analyser vertauscht sind, kann das Verhéltnis des
Frequenzgangfehlers des Empféngers bestimmt werden. Durch ein direktes Verbinden
des Testempfiangerkanals mit Tor 1 lidsst sich der Frequenzgang des Kopplers C}
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ermitteln.

In einer weiteren Messung wird ein Leistungsmessgerédt an Tor 1 angeschlossen und die
im Messgerét absorbierte Leistung mit der ausgekoppelten Leistungswelle verglichen,
woraus Messempfindlichkeit des Empfangers bestimmt wird. Aus den Messungen
kénnen die absoluten Vektoren der ausgekoppelten Leistungswellen errechnet werden.

Mit den wahrend der Kalibration durchgefiihrten 6 Durchgangsmessungen wird eine
S-parameter Matrix Sy, aufgestellt:

€01€22 €01 Q
g _ €00 T 1—e11e22 1—eq1e22 Co 4
[ thru] — ean 02 (3 1)

633 + €32€11

1—eq1e22 Cy 1—er1e2

Das Produkt Sipru 21 - Sthru,12 15t unabhéngig von den Groflen € und Cy. Aus Leerlauf-
und Kurzschlussmessungen wird das Verhéltnis ess/eg; bestimmt. Im Gegensatz zu
der klassischen SOLT-Kalibration sind Kurzschluss und Leerlauf in diesem Ansatz
unbestimmte reflektierende Abschliisse. epy und es3 werden aus Match-Messungen
gewonnen. Die Kalibrationsmessungen werden in koaxialer Umgebung mittels des HP
Calibration Kits 85056A [168], in on-wafer Umgebung mittels eines Kalibrationssub-
strates [169] durchgefiihrt.

Mit einem Kurzschluss, der anstelle des Signals F, angeschlossen wird, wird das
Verhéltnis der Wellen b3/ag, bs/as und az/ag gemessen. Aus dieser Messung wird die
Frequenzabhéngigkeit der Schalterkonfiguration ermittelt.

Waihrend der Kalibration wird ein Schalter anstelle der Source- und Load-pull
Konfiguration angeschlossen, mit dem die Generatorwelle automatisiert auf das Ein-
und Ausgangstor gefithrt wird.

Die aufsetzende Kalibration beinhaltet eine Eintorcharakterisierung, die zusétzlich
den Frequenzgang des Kopplers und des Empfiangers beinhaltet. Ebenso wird eine
Charakterisierung der Ausgangsleistung durchgefiihrt, um die ausgekoppelten Wellen

einzeln bestimmen zu konnen.

Die einzelnen Schritte der Kalibration sind in Tabelle 3.1 aufgelistet.

47



Schrittl Beschreibung extrahierter Pa-
rameter
1 Zwei-Tor Kalibrationssequenz (TRL oder modifizierte | egg, €01, €11, €22,
SOLT), komplexe Verhéltnismessungen €392, €33, g—;
2 Kurzschluss an Tor 1 mit getauschten Empfianger- | Verhéltnis  des
kanélen, komplexe Verhéltnismessung Empfingerfre-
quenzganges
3 Test-Kanal an Tor 1 angeschlossen, komplexe Verhélt- | Frequenzgang
nismessung des Kopplerpfa-
des (4
4 Leistungsmessgerit an Tor 1 angeschlossen, Leistungs- | Empfangeremp-
messung des Referenzkanals findlichkeit
5t Durchgangsmessung mit einem Kurzschluss an Testtor | Frequenzgang
2, komplexes Verhéltnis von Z—f’), Z—i, Z—g der Schaltmatrix

Die Kalibrationsschritte fiir Source-pull Messungen sind in Tabelle 3.2 zusammenge-

Tabelle 3.1: Kalibrationssequenz

fasst.
Schritt] Beschreibung extrahierter Pa-
rameter
1 Ein-Tor Kalibrationssequenz (SOL), komplexe Verhilt- | ego, €o1, €11, %
nismessungen
2 Kurzschluss an Tor 0 mit getauschten Empfianger- | Verhéltnis  des
kanélen, komplexe Verhéltnismessung Empféingerfre-
quenzganges
4 Leistungsmessgerit an Tor 0 angeschlossen, Leistungs- | Empfangeremp-
messung des Referenzkanals findlichkeit
Tabelle 3.2: Kalibrationssequenz fiir Source-pull Messungen.
3.5 Messgenauigkeit des Systems
3.5.1 Systematische Messfehler

Die Reflexion der Wellengréfien by und by (, siche Abbildung 3.9) ist nicht Bestandteil
des Fehlermodells. Daher wird im Folgenden eine Abschitzung der zu erwartenden
Fehler durchgefiihrt. Das Fehlermodell wird erstellt bei einer Annahme eines Gene-
rators mit unverénderlichen Eigenschaften sowie eines beliebigen Messobjektes am
Testset. Bei diesen Annahmen koénnen die Wellengrofen b,,3 und b,,4 als unabhéngig
voneinander betrachtet werden, wenn man von Richtschérfe- und Koppelfaktorwerte
realer Testsets ausgeht.

Eine Anderung des Betrages des Reflexionsfaktors an der Referenzebene des Testsets
(Tor 1 und 2 in Abbildung 3.9) wird am Ausgang des Kopplers (Tor 3 und 4 in
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Abbildung 3.9) mit dem Betrag des Koppelfaktors gewichtet auftreten. Fiir das
realisierte Messsystem bedeutet eine maximale Anderung des Reflexionsfaktorbetrages
zwischen 0 und 1 eine Anderung des Reflexionsfaktors am Ausgang des Testsets
von Arszs = 0.0001 bei einer Koppelddmpfung von 20 dB mit sich anschlieSenden
Déampfungsgliedern von 20 dB. Daher kann der Reflexionsfaktor der Testset-Ausgéinge
als unabhéngig von der Beschaltung des Testsets angenommen werden.

Fiir die Analyse des Trackingfehlers werden die Ausgénge bs, by des Testsets untersucht.

bequ,1 2
lequ,1,2
1
Referenzebene des
B e Test-set Ausgangs
3,4

t34

Abbildung 3.11: Beschreibung des Kopplerausgangs.

r34 beschreibt den Reflexionsfaktor des Messempféngers in der Referenzebene des
Testset-Ausgangs, ¢34 (in Abbildung 3.10 mit Sk bezeichnet) beschreibt die Transmis-
sion zu dem Microwave Transition Analyser. r¢g, 12 SOWie tq4,.1,2 beschreiben die dqui-
valenten Wellenquellen in der Bezugsebene des Testset-Ausgangs, siche Abbildung 3.11.
Eine formale Beschreibung des Trackingfehlers liefert:
Ty, = t3.4

)

(3.5.1)

1— Tequ,1,2 " 73,4
Bei gegebenen Werten der Reflexionsfaktorbetrége requ1.2 = 0.005 [165] und 754 = 0.3
[170] ergibt sich eine maximale Variation in Betrag und Phase aus:

ATs;,4 _ |T3,4|mam - ’T3,4‘min _ |A7’3,4| : |7”equ,1,2|
T34 2|75 4] |14+ 754 - Tequizl (3.5.2)
A T equ o
< NArsalWremazl g 50005
1 —|rsal - [requizl
ATeon r
A{arg(Ts )} = arg(Ta)|, .. — arg(Ts.) _ tan Areau12] 734
|1+ Tequi2 - T3.4] (3.5.3)
A equ ' o o
< tan JBTeau2l rsal o) 7

1— ’Tequ,1,2| : |T3,4|
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Daher kann der durch Reflexionen im Koppelausgang der Testsets verursachte
Messfehler als vernachléassighar angenommen werden.

Der auftretende systematische Gesamtfehler umfasst unter anderem eine endliche
Genauigkeit der Beschreibung des Testsets. In [168] sind Abschétzungen zu erzielbaren
Werten der Richtschérfe, zu Gleichlauf und zu dquivalenter Quell- und Lastanpassung
formuliert.

Als weitere Fehlerquelle ist die Genauigkeit des Leistungsmessers zu sehen, die
vom Hersteller mit 0.02 dB angegeben wird [171] und sich als Unsicherheit auf die
Empféangersignale t3 und t4 auswirkt.

Ebenso ist ein Trigger-Jitter bei dem MTA vorhanden. Die Unsicherheit der Zeit-
schiene des MTA wird vom Hersteller mit 1 ps angegeben [172]. Um Messfehler
resultierend aus Jitter und Rauschen zu vermeiden, wird folgendes Messverfahren
angewendet. Eine grofie Anzahl an Stiitzstellen (512) der Signalform innerhalb einer
Periodendauer wird aufgezeichnet. Jeweils eine dquidistante Teilmenge (64 Punkte)
wird zu einer Transformation herangezogen, bis alle innerhalb einer Periodendauer
liegenden erfassten Punkte ausgewertet sind. Die Signalform wird durch Interpolation
dermaflen gedehnt, dass bezogen auf eine Periode 2* Punkte abgetastet werden. Die
so gewonnenen Amplituden- und Phasenkoeffizienten werden gemittelt, was einem
Effekt einer digitalen Filterung gleichkommt. Mit den gegebenen Punkten wird eine
FFT durchgefiihrt [34].

In [173] werden Unsicherheiten der Zeitbasis untersucht und in 3 Anteile aufgegliedert:
Systematische Verzerrung der Zeitbasis, resultierend aus nichtlinearer Generation
des IF Signals. Als Mafl der Verzerrung wird die demodulierte Phase des Signals
vorgeschlagen. Eine Fenstertechnik wird angewandt, um den Messfehler zu minimieren.

Eine weitere Unsicherheit der Zeitbasis besteht im Jitter der Zeitbasis, der eine
stochastische Unsicherheit des Abtastzeitpunktes beschreibt. Verspecht schligt die
Bestimmung der Jitter Wahrscheinlichkeitsdichte mittels eines parametrischen Mo-
dells vor. Aus Mittelung aufgenommener Signalformen und deren Quadrate kann eine
Rekonstruierung des Spektrums vollzogen werden.

Die Drift der Zeitbasis wird auf Verédnderung der Umgebungstemperatur zuriickgefiihrt
und wirkt wie ein Tiefpassfilter. Verspecht schliagt anstelle einer arithmetischen Mit-
telung eine logarithmische Mittelung der spektralen Komponenten vor.

Ein weiterer Messfehler ergibt sich durch ein dem Nutzsignal {iberlagerten Rauschsi-
gnal. Nach Spezifikation des MTA liegt ein Rauschpegel (noise floor) von -44 dBm vor,
welcher iiber einen Rauschfilter mit 100 kHz Bandbreite auf -74 dBm abgesenkt werden
kann. Wichtiger ist das relative Rauschen, welches bei 2 GHz bei ca. -25 dB liegt. Uber
einen Rauschfilter kann das Rauschen um 10 dB abgeddmpft werden.
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3.5.2 Genauigkeit der Kalibration

Zur Verifikation der Kalibration der Messung starker Reflexionen kann in koaxialen
Systemen eine Offset Kurzschlussmessung durchgefithrt werden. In on-wafer Umge-
bungen wird ein Leerlauf mit einer kurzen Leitung und ein Kurzschluss mit einem
Phasenoffset gemessen. Somit wird eine Wiederholung der Messung eines wihrend der
Kalibration verwendeten Standards vermieden.

In einer on-wafer Ebene kann der Kontakt einer Durchgangsmessung bei einer
Probenspitze gelost werden, um somit einen Leerlauf mit einer Phasenverschiebung
zu messen. Mit der Kalibration ergibt sich eine Unsicherheit der Messung von 0.1
dB bis 30 GHz und 0.2 dB von 30 - 40 GHz und 1 Grad, siehe Abbildung 3.12. Die
Genauigkeit der Kalibration ist vergleichbar mit [173].
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Abbildung 3.12: Verifikationsmessung einer Kalibration mit einem Offset-Open, Betrag
(a) und Phase (b).

3.6 Automatische Steuerung des Messsystems

Die Steuerungssoftware des Messsystems ist in HT-Basic, einem Nachfolger des Rocky
Mountain Basic von Hewlett Packard geschrieben. Die Steuerung des Microwave
Transition Analysers 71500A, des Generators 83620A, der Gleichspannungsversorgung
3852A, der Schaltmatrix und des Leistungsmessers 437B erfolgt iiber den GPIB Bus.

Wesentliche Systemparameter sind im Programmkopf voreingestellt, kénnen aber bei
Bedarf verdndert werden. Die Tabelle 3.6 stellt die vorgegebenen Parameter dar.
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Wert | Parameter

100 ZF-Bandbreite in Hz

1 Rauschfilter, (immer eingeschaltet)

1 Anzahl Mittelungen des MTA

2 Triggerung des MTA auf den Referenzkanal (Kanal 2)
0

9

Driftparameter fiir MTA Verhéltnismessungen
maximale Anzahl der Harmonischen

50 maximale Empfangerfrequenz, in GHz

40 maximale Kalibrationsfrequenz, in GHz

0 Regelung der Eingangsleistung, (0 = ausgeschaltet)

0 Initialisierung des MTA, (0 = ausgeschaltet)

0 Zweiter Signalgenerator, (0 = ausgeschaltet)

10 limitierte Generatorleistung, wihrend der Kalibration verwendet

Tabelle 3.3: Voreingestellte Parameter der Systemsoftware.

Bei Start des Programms werden die DC Transistor-Grenzdaten des DUT abgefragt,
u.a. VGSmin7 VGSma:m VDSmina VDSmax in VOlta pDiss,ma:p in Mlth&tt, Ig,mmw Id,max
in Ampere. Vor einer RF-Messung wird eine Kontrollmessung dieser Parameter
durchgefiihrt, bei Uberschreiten wird der Messvorgang unter diesen Randbedingungen
abgebrochen.

Neben Source- und Load-pull Messungen sind mit dem System iiber die Kon-
trollsoftware Signalformmessungen und S-Parametermessungen durchfithrbar. Als
Messparameter kann die Eingangsleistung, der Quell- oder der Lastreflexionsfaktor
und die Frequenz variiert werden.

In Verbindung mit den Fehlerparametern des Testsets kann aus den gemessenen Wer-
ten des Referenzkanals und des Testkanals der komplexe Messwert der Wellengrofien
ay, by, as,by in den koaxialen oder planaren Referenzebenen berechnet werden und
daraus der aktuelle Quell- und Lastreflexionsfaktor, die Ein- und Ausgangsleistung,
als auch der Gewinn und die PAE ermittelt werden.

Die Messergebnisse sind innerhalb des Steuerungsprogramms graphisch darstellbar
und lassen sich im Touchstone und im Citifile Format exportieren.

Die Software ist in mehreren Ebenen strukturiert. Im Hauptprogramm ist die
Meniifithrung etabliert. Vom Hauptprogramm werden Subroutinen aufgerufen, die in
die Untermeniis der Steuerung fithren. Messalgorithmen und Unterprogramme werden
hierarchisch von Steuerungsmeniis aufgerufen [174]. Der interne Aufruf erfolgt von
einer Ebene der Meniifithrung zu Ebenen der Ausfithrung und dessen Hilfsprogrammen.

Eine Source- und Load-Pull Messung kann mit manuell eingestellten Tunerwerten

durchgefithrt werden. Tuning ist auch durch Steuerung der Kontrollspannungen
der IQ-Modulatoren und durch Verwendung von Optimierungsalgorithmen moglich.
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Derzeit ist in der Kontrollsoftware die Optimierung auf Maximierung der Ausgangs-
leistung durch Variation des Lastreflexionsfaktors und die Variation auf Quell- und
Lastreflexionsfaktoren etabliert.

Der Ablauf der Steuerung fiir eine Source- und Load-pull Messung ist in Abbildung 3.13
dargestellt.

3.6.1 Optimierungsalgorithmen

Die Optimierungsalgorithmen werden in Source- und Load-pull Messungen verwendet,
um gemessene Reflexionsfaktoren mit geforderten Reflexionsfaktorwerten abzugleichen
und damit einen bestimmten Systemzustand zu generieren. In der Systemsoftware wird
zwischen zwei Optimierungsverfahren unterschieden.

3.6.1.1 Algorithmus des kleinsten Fehlerquadrats

Der Least Squares Algorithmus lasst sich in Féllen anwenden, bei denen die Fehlerfunk-
tion als eine Summe aus Quadraten beschrieben werden kann. Im Falle einer Load-pull
Messung ergibt sich die Fehlerfunktion zu

E = Re(Dist — Toou)? + Im(Dist — Toonr)? (3.6.1)
Allgemein formuliert lautet die Fehlerfunktion [175]:

N
E=> (ya—px,)’ (3.6.2)
n=1
mit g: Zielvektor, Z: Analysevektor, p: Skalierungsfaktor. Ziel des Algorithmus ist es,
ein globales Minimum der Fehlerfunktion zu finden:

min||j — p 7| (3.6.3)

Innerhalb des Programms wird zum Erreichen des Minimums eine Jakobimatrix des
Parametervektors erstellt. Durch Skalieren wird ein Wert p bestimmt, bei dem der
Vektor pZ moglichst nahe dem Zielwert y kommt. Der Vektor pa ist die Projektion des
Vektors y in Richtung . Grafisch dargestellt ist dies in Abbildung 3.14a [176] .

(¥ - 7)
112
Alternativ kann eine orthogonale Anndherung an den Zielvektor erfolgen. In diesem

Konzept ist der Fehlervektor fiir einen optimalen Wert p orthogonal zum Vektor x,
siehe Abbildung 3.14b.

7 (3.6.4)

pi=(§-2)7 =

pE— =0 (3.6.5)

11
=3

23



Parameter Setting

!

Lese Kalibrationsdaten

'

Definiere LP Ziel

!

»  Starte Messung

v
Starte DC Versorgung

!

Einrichtung der Einzelmessung

!

Starte Optimierung |«

!

Bestimme Tunerwerte (X)

v

Regelung der Eingangsleistung
J

Einzel DC & HF Messung
v

Fehlerkorrektur

|

Auswertung der Messung

Ziel Nein

erreicht?

Daten speichern

Abbildung 3.13: Flussdiagramm der Steuerungssoftware fiir Source- und Load-pull Mes-
sungen.
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Abbildung 3.14: Algorithmus kleinster Fehlerquadrat: Suche des Minimum iiber Pro-
jektion (a) und iiber orthogonale Anndherung (b) [3].
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3.6.1.2 Gradientenoptimierung

Im Falle einer Fehlerfunktion, die weniger Elemente hat als der Parametervektor, wird
die Determinante der Jakobimatrix 0. In dem Fall kann der Optimierer keinen neuen
Parametervektor berechnen. Fiir ein unterbestimmtes Gleichungssystem kann ein
Gradientenverfahren zur Bestimmung des minimalen Fehlervektors angewandt werden.

Von zwei Messpunkten wird der numerische Gradient im Punkt P der Fehlerfunktion
bestimmt, sieche Abbildung 3.15.

Ay
~ —A .6.
dy A (3.6.6)

Wenn Az klein ist, liegt Ay in der GroBlenordnung von dy. Als néchster zu untersu-
chender Punkt wird ein Punkt in einem Abstand Az gewéhlt,

Ay
Ar = —a - — 6.
x @ (3.6.7)
bei dem die Variable a > 0 so gewéhlt wird, dass dy ~ dx gilt:
Ay
by = —a(=—>)? 6.
y=—a(32) (36.5)

Der Vorgang wird so lange wiederholt, bis 0y < 0 wird und ein Minimum erreicht ist.
Der Algorithmus wird auch als 1D-Parabel Optimierung bezeichnet [3].

Y

A

A

Sy
A
yar

AX

XV

Abbildung 3.15: Dokumentierung des Gradienten Algorithmus.

3.7 Grundziige eines empirischen Entwurfs eines
Frequenzverdreifachers

In diesem Abschnitt wird ein Design eines Frequenzverdreifachers anhand von
Groflsignalmesssungen mit dem im Rahmen dieser Arbeit aufgebauten Source- und
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Load-pull Messsystem untersucht. Aquivalent ist mit der vorgestellten Methodik auch
ein empirischer Schaltungsentwurf eines Frequenzverdreifachers realisierbar.

Zu Beginn der messtechnischen Grofisignalcharakterisierung wird das DC Verhalten des
Bauelements untersucht. Fiir das Design wird ein Arbeitspunkt mit den in Tabelle 3.7
aufgelisteten Parametern gewéhlt. Die Wahl der Parameter liegt in den Simulationser-
gebnissen aus Kapitel 2 begriindet.

Parameter Wert Beschreibung

Vbs 1.95V Drain-Source-Spannung
Vas 05V Gate-Source-Spannung
Ips 35 mA Drain-Source-Strom

Igs 2.27 nA Gate-Source-Strom
Ppigs 40 mW absorbierte DC Leistung

Tabelle 3.7: DC Parameter des gewahlten Arbeitspunktes.

Um die absorbierte Leistung im Bauelement zu erfassen, werden nicht die statischen
DC Werte von Strom und Spannung verwendet, sondern die durchschnittliche Leistung
aus dem zeitlichen Mittelwert des Produktes aus den Zeitfunktionen von Strom und
Spannung berechnet, siehe Gleichung (3.7.1) [138].

T
1

Ppiss = = / Vps(t) - Ips(t)dt (3.7.1)

Eine erste Grofisignalmessung wird im 50 Ohm System durchgefiihrt, um begrenzende
Effekte (z.B. Erreichen des Pinch-off und des ohmschen Bereiches, was im Erreichen
einer maximalen Ausgangsleistung miindet) des Bauelementes zu erfassen und
Informationen {iber die Leistungen der Oberwellen und die Leistungsverstirkung zu
erhalten, siche Abbildung 3.16.

Aufgrund der zum derzeitigen Zeitpunkt realisierten vier ALM Module ist eine
vollstdndige Nachbildung eines optimalen Betriebszustandes eines Frequenzverdreifa-
chers nicht moglich. Um einen optimalen Betriebszustand messtechnisch zu erfassen,
sind drei weitere ALM Module aufzubauen, siehe Abbildung 3.1. Jedoch kénnen Aussa-
gen iiber optimale Abschliisse bis zur dritten Harmonischen auf Ein- und Ausgangsseite
getroffen werden. Im Folgenden sind die Ausgangsleistungen jeweils einer Harmoni-
schen als Funktion des variierten Lastabschlusses dargestellt. Somit konnen qualitative
Aussagen iiber den optimalen Lastabschluss getroffen werden. Bei einer Realisierung
von zwei weiteren Lastmodulen ist ein definierter Abschluss bis zur dritten Harmoni-
schen auf Ein- und auf Ausgangsseite realisierbar, mit dieser Konfiguration lassen sich
quantitative Aussagen iiber die Ein- und Ausgangsspektren des Bauelements ableiten.

3.7.1 Harmonic Load-pull

Samtliche Messungen sind mit einer Eingangsleistung von P;y = 3 dBm bei einem
Arbeitspunkt mit Vps = 1,95 V, Vgg = 0,5 V in einem iibersteuerten A-Betrieb
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Abbildung 3.16: Ausgangsleistung der Harmonischen als Funktion der Eingangsleistung
bei einer Grundwellenfrequenz von f; = 2 GHz.

durchgefiihrt. Eine Optimierung des Betriebszustandes ist in iterativer Form durch-
zufithren, bei der fiir jede Harmonische die Abschliisse auf Ein- und Ausgangsseite
nachgestellt werden. Aufgrund der Leistungsniveaus der Harmonischen wird vorge-
schlagen, zunéchst Abschlussbedingungen fiir die Grundwelle zu optimieren, und in
weiteren Schritten die Optimierung der Quell- und Lastabschliisse der Oberwellen
durchzufithren. Als Ziel einer Optimierung ist das Erreichen einer maximalen Aus-
gangsleistung bei der gewiinschten Ausgangsfrequenz anzusehen. Um dies zu erreichen,
ist durch source-pull bei der Grundwelle fy und durch load-pull der Ausgangsfrequenz
3fo eine Leistungsanpassung unter Grofsignalanregung durchzufiihren. Fiir ein
Load-pull der Grundwelle und der zweiten Harmonischen sowie ein Source-pull der
zweiten und dritten Harmonischen wird eine Maximierung der Ausgangsleistung bei
der untersuchten Frequenz angestrebt. Unter der Nebenbedingung eines Reflexions-
faktorbetrags von 1, der ein vollstindiges feedback bedeutet, wird eine maximale
Wellengréfle in das aktive Element eingekoppelt und somit eine Frequenzkonversion
zur gewiinschten Ausgangsfrequenz begiinstigt.

3.7.1.1 Load-pull der Grundwelle

Als erste Load-pull Messung wurde eine Variation des Grundwellenreflexionsfaktors
durchgefiihrt. Die Abschliisse der Oberwellen sowie die Abschliisse auf der Eingangs-
seite sind in einer ersten Iteration bei 50 Ohm konstant gehalten. In Abbildung 3.17
und 3.18 ist die Auswirkung der Variation auf die Ausgangsleistung bei der Grundwelle
dreidimensional und durch Hoéhenlinien dargestellt. Fiir einen Entwurf eines Frequenz-
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multiplizierers ist der Bereich des Reflexionsfaktors mit Betrag 1 von Interesse, da die
Wellengréflen der nicht gewiinschten Harmonischen iiber ein Feedback-Netzwerk wie-
der in das Bauelement zuriickreflektiert werden sollen. Es zeigt sich ein Maximum der
Ausgangsleistung bei 'y, = 1e/™". Allerdings hat sich dieser Abschluss bei Variation
der Oberwellenabschliisse als instabil erwiesen. Daher ist bei weiteren Messungen der
Lastreflexionsabschluss der Grundwelle bei T'z ;, = 1e/75 konstant gehalten, siehe
Abbildung 3.17.

Ausgangsleistung der Grundwelle in dBm - 3D

25 12

20
10

15

imag(l

real(l’ AMN, fo)

AMN, fo)

Abbildung 3.17: Variation des Lastreflexionsfaktors der Grundwelle bei einer Grund-
wellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung. 50 2 Terminierung der
Oberwellen an Ein- und Ausgang.
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Ausgangsleistung der Grundwelle in dBm — contour
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Abbildung 3.18: Variation des Lastreflexionsfaktors der Grundwelle bei einer Grund-
wellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.
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3.7.1.2 Load-pull der ersten Oberwelle

Die Variation des Lastreflexionsfaktors der ersten Oberwelle wird bei einem konstanten
Wert von e =950 des Lastreflexionsfaktors der Grundwelle durchgefiihrt (siehe Abschnitt
3.7.1.1). Fiir die erste Oberwelle ist nun ebenso ein Maximum der Ausgangsleistung bei
2 fo zu suchen. Als Nebenbedingung wird der Betrag des Reflexionsfaktors 1 gefordert,
um ein Feedback des Signals zu erwirken und eine Frequenzkonversion zur gewiinsch-
ten Ausgangsfrequenz zu begiinstigen. Da eine Korrelation des Messergebnisses mit
dem Quellreflexionsfaktor der ersten Oberwelle einhergeht, ist die Optimierung der
Lastabschliisse der ersten Oberwelle iterativ zwischen Quell- und Lastreflexionsfaktor
durchzufiihren. Eine Entkopplung des Messergebnisses ist lediglich bei einer Terminie-
rung mit reflexionsfreiem Abschluss auf der Eingangsseite gegeben. Die Ergebnisse der
Optimierung sind in Abbildung 3.19 und 3.20 dargestellt. Es zeigt sich ein Maximum
der Ausgangsleistung der ersten Oberwelle bei einem Winkel von 45°.

Ausgangsleistung der zweiten Harmonischen in dBm - 3D

10 -

real(l”

EAN, fo)

Abbildung 3.19: Variation des Lastreflexionsfaktors der zweiten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung.
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Ausgangsleistung der zweiten Harmonischen in dBm - contour
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Abbildung 3.20: Variation des Lastreflexionsfaktors der zweiten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.
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3.7.1.3 Load-pull der zweiten Oberwelle

Die Variation des Lastreflexionsfaktors der zweiten Oberwelle wird bei konstantem
Wert des Lastreflexionsfaktors der Grundwelle und der ersten Oberwelle (I'y ;, =
17759 und I'pap, = 16/%7) durchgefiihrt. Wihrend bei der Variation des Lastab-
schlusses der ersten Oberwelle ein geeigneter Abschluss auf der Eingangsseite gewéhlt
werden konnte, ist dies bei der gegebenen Realisierung des Messplatzes fiir die zwei-
te Oberwelle nicht mehr moglich. Die Quellreflexionsfaktoren sind daher reflexionsfrei
abgeschlossen. Fiir die zweite Oberwelle ist ein konjugiert komplexer Lastabschluss zu
suchen. Die Messergebnisse, sieche Abbildung 3.17 und 3.22, zeigen ein Maximum bei
einem Reflexionsfaktor von 0.9 - ™.

Ausgangsleistung der dritten Harmonischen in dBm - 3D

0— =7
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Abbildung 3.21: Variation des Lastreflexionsfaktors der dritten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung.

Bei der Variation des ausgangsseitigen Lastabschlusses der dritten Harmonischen
wurden die Lastabschliisse auf der Eingangsseite zu 50 Ohm gesetzt. Dies bedeutet,
dass alleine durch Variation der harmonischen Lastabschliisse eine Ausgangsleistung
der zweiten Oberwelle des Bauelements von -6.11 dBm erzielt werden kann, was einem
Konversionsgewinn von -9.1 dB entspricht.
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Ausgangsleistung der dritten Harmonischen in dBm - contour
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Abbildung 3.22: Variation des Lastreflexionsfaktors der dritten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.
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3.7.2 Harmonic Source-pull

Bei Variation des Quellreflexionsfaktors aller Harmonischen sind die Lastreflexionsfak-
toren der ersten zwei Harmonischen bei I'z ;; = 1€/75 und 'z 55, = 1€/ konstant
gehalten.

3.7.2.1 Source-pull der Grundwelle

Zu Beginn der Messungen des Quellreflexionsfaktors ist die Variation des Grundwel-
lenreflexionsfaktors durchgefiihrt worden. Bei den Messungen des Reflexionsfaktors ist
auf das Verhéltnis der Pegel der stimulierenden Welle b, und der reflektierten Welle
des DUT b; zu achten, sieche Abbildung 3.7. Im Falle von |b,| > |b;| wird die Welle

!
b — by S21 k1N S32 k
ml 1—F;521,k5'12,kF1N

ausgekoppelt, siehe Kapitel 3.2.2.2, und somit der Kehrwert des Eingangsreflexions-
faktors gemessen. Fiir die Messung der Ausgangsleistung ist dem ALM ein regelbarer
Verstérker nachzuschalten, um eine Anregung zu wahlen, die dem ermittelten Quellre-
flexionsfaktor entspricht. Die Ergebnisse sind in Abbildung 3.23 und 3.24 dargestellt.
Ein Maximum der Ausgangsleistung ergibt sich bei einem Wert von I's ;, = 0.7 €73°° na-
he des konjugierten Wertes des Eingangsreflexionsfaktors. Da wiahrend der Messungen
die Ausgangsleistung variiert, ergibt sich eine Interaktion mit dem Lastreflexionsfak-
tor der Grundwelle. Dies impliziert fiir die Optimierung des Quellreflexionsfaktors eine
iterative Prozedur, bei der abwechselnd der Quell- und der Lastreflexionsfaktor variiert
wird.
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Ausgangsleistung der Grundwelle in dBm - 3D
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Abbildung 3.23: Variation des Quellreflexionsfaktors der Grundwelle bei einer Grund-
wellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung.
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Ausgangsleistung der Grundwelle in dBm — contour
T T T T T 11

10.5

8.5

reaI(FE AN, fo)

Abbildung 3.24: Variation des Quellreflexionsfaktors der Grundwelle bei einer Grund-
wellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.
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3.7.2.2 Source-pull der ersten Oberwelle

Bei der Variation des Quellreflexionsfaktors der ersten Oberwelle sind die ermittelten
optimalen Lastreflexionsfaktoren der Grundwelle und der ersten Oberwelle verwen-
det worden. Die Optimierung des Quellreflexionsfaktors der ersten Oberwelle ist in
Kombination mit der Optimierung des Lastreflexionsfaktors durchzufiithren. Die Mes-
sergebnisse sind in Abbildung 3.25 und 3.26 dokumentiert. Es zeigt sich ein geringes
eingangsseitiges Leistungsniveau, welches bei der Variation des Quellreflexionsfaktors
in einem Bereich von -20.9 dBm bis -31.5 dBm variiert. Dadurch erkléart sich der gerin-
ge Einfluss des Quellreflexionsfaktors auf die Ausgangsleistung bei 2 fo, die in dieser
Messreihe um 1.1 dB variiert. Ein Maximum der Ausgangsleistung der zweiten Har-
monischen wird bei einem Quellreflexionsfaktor von I'gajs, = 0.55 €749 erreicht.

Ausgangsleistung der zweiten Harmonischen in dBm - 3D
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Abbildung 3.25: Variation des Quellreflexionsfaktors der zweiten Harmonischen bei
einer Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung.
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Ausgangsleistung der zweiten Harmonischen in dBm - contour

‘ ‘ ‘ ‘ ‘ -15
1 .
0.5 -
- 1-2
~—~
o
zZ
&
L 0 ]
N
>
©
E
- 125
-0.5 i
_1 -

reaI(FE AN, fo)

Abbildung 3.26: Variation des Quellreflexionsfaktors der zweiten Harmonischen bei
einer Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.
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3.7.2.3 Source-pull der zweiten Oberwelle

Bei der Variation des Quellreflexionsfaktors der zweiten Oberwelle sind die ermittelten
optimalen Lastreflexionsfaktoren der Grundwelle und der ersten Oberwelle verwendet
worden. Es zeigt sich ein eingangsseitiges Leistungsniveau, welches bei der Variation
des Quellreflexionsfaktors in einem Bereich von -28 dBm bis -44 dBm variiert. Durch
das Source-pull bei 3 fo, wird die Ausgangsleistung der dritten Harmonischen in dieser
Messreihe um 10 dB variiert. Die Messergebnisse sind in Abbildung 3.27 und 3.28
dokumentiert.

Ausgangsleistung der dritten Harmonischen in dBm - 3D
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Abbildung 3.27: Variation des Quellreflexionsfaktors der dritten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, dreidimensionale Darstellung.

Zusammenfassend lasst sich bemerken, dass mittels des Source- und Load-pull Grofsi-
gnalsystems ein empirisches Design eines Frequenzverdreifachers ermoglicht wird. Fiir
einen Entwurf wird vorgeschlagen, beginnend bei der Grundwelle ein Tuning durch-
zufiithren, welches bei der jeweils untersuchten Frequenz ein Maximum der Ausgangs-
leistung ergibt. Ausgangsseitig bei fy und 2f, ist darauf zu achten, einen Lastrefle-
xionsfaktor mit Betrag 1 zu realisieren, um die Frequenzkonversion zur gewiinschten
Ausgangsfrequenz zu begiinstigen. Dies gilt dquivalent fiir die Eingangsseite bei 2 fj
und 3fy. Eingangsseitig bei fy und ausgangsseitig bei 3 fy sind Werte der Reflexions-
faktoren zu finden, die einer Groflsignalleistungsanpassung entsprechen. Wahrend den
Messungen ist auf spontane Phasenspriinge zu achten, die auf eine Instabilitdt des
untersuchten Elements schlieflen lassen. Aufgrund des derzeitig realisierten Aufbaus
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Ausgangsleistung der dritten Harmonischen in dBm - contour

-20

-25

—-26

-28

Abbildung 3.28: Variation des Quellreflexionsfaktors der dritten Harmonischen bei einer
Grundwellenfrequenz von fy = 2 GHz, Darstellung der Kontur.

wurde ein Load-Pulling bis zur dritten Harmonischen bei eingangsseitigem reflexions-
freiem Abschluss durchgefiihrt, hierbei wurde bereits ein Konversionsgewinn von -9.1
dB erreicht. Speziell bei gleichzeitiger Optimierung der eingangsseitigen Reflexionsfak-
toren bis zur dritten Harmonischen ist eine weitere Verbesserung der Ausgangsleistung
der dritten Harmonischen zu erwarten.
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3.7.3 Darstellung der Signalformen des optimalen Betriebs-
zustand eines Frequenzverdreifachers
In Abbildung 3.29 sind ausgewéhlte Zeitsignale der Drain-Source Spannung und des

Drain-Source Stroms des untersuchten Transistors in dem in Kapitel 3.7 beschriebenen
optimierten Betriebszustand dargestellt.
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Abbildung 3.29: Drain-Source Spannung (a) und Drainstrom (b)
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Abbildung 3.30: Lastkennlinie des Ausgangssignals in der Referenzebene des DUT.

Die ausgekoppelten Signale enthalten aufgrund des aktiven Source- und Load-pull
Konzeptes alle Spektralkomponenten in der Bezugsebene des DUT. Daher sind in der
Darstellung der Zeitbereichssignale die Grundwellen dominant. Bei der Betrachtung
der Lastkennlinie wird der ohmsche Bereich des Transistors durchfahren. In der
Darstellung des Drain-Source Stroms macht sich dies durch eine schwach ausgeprigte
interperiodische Stromspitze bemerkbar, siehe Abbildung 3.30. Diese Storung der
harmonischen Sinusschwingung dokumentiert den hoéherharmonischen Anteil des
Ausgangsspektrums.
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Es ist zu bemerken, dass die in Kapitel 2 vorgestellten Messergebnisse in der Referen-
zebene des Ein- und Ausgangs der Schaltung analysiert wurden. Die hier vorgestellten
Messungen beziehen sich auf Referenzebenen auf Ein- und Ausgangs des DUT. Daher
sind mit diesem Messaufbau keine Aussagen {iber die Nebenwellenunterdriickung
moglich.

Zum Vergleich ist eine Lastkennlinie des in dieser Arbeit realisierten Frequenzverdreifa-
chers bei einer Eingangsfrequenz von 2 GHz dargestellt, siche Abbildung 3.31. Aufgrund
der hohen Filterung der Grundwelle ist ein nahezu lineares Verhalten bei der dritten
Harmonischen erkennbar. Begrenzungseffekte der Signalform sind nicht zu erkennen.
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Abbildung 3.31: Lastkennlinie des realisierten Frequenzverdreifachers nach Abschnitt
2.5.1 in den Referenzebenen des Ein- und Ausgangs der Schaltung.

3.8 Erweiterungsmoglichkeiten

Erweiterungsmoglichkeiten des Messsystems ergeben sich aus Hardware- und Softwa-
resicht.

Zu einer vollstdndigen Verifikation von Frequenzverdreifachern ist der Aufbau weiterer
Load-Module zu empfehlen, damit der Betriebszustand der Schaltung vollstdndig
messtechnisch erfasst werden kann.

Zur Verminderung der Korrelation von Source- und Load-pull Messungen wird der
Aufbau von Automatic Gain Control Verstarkern empfohlen, um den Einfluss der
Variation der Reflexionsfaktoren auf das Ausgangsspektrum des DUT separieren zu
konnen.

Im Hinblick auf Anwendungen im Mobilfunkbereich ist eine Fokussierung der
Entwicklung des Grofisignalsystems auf Mehrtonanregung sinnvoll. Dies impliziert
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eine Untersuchung der Korrelation der Reflexionsfaktoren unter Mehrtonanregung.
Vorgeschlagen wird ein Vergleich mit passiven Abschliissen unter Verwendung eines
manuellen Tuners.

Speziell mit einer Erweiterung des Systems auf gepulste Messungen kénnten grofiere
Bereiche des Kennlinienfeldes messtechnisch durch Source- und Load-pull Messungen
erfasst werden. Dies fiithrt zu einer gréfleren Messdatenbank eines charakterisierten
Devices.

Bei Verwendung von Mehrtonanregung ist eine Erweiterung des Systems auf IF Load-
pull sinnvoll [134], um erstens einen definierten Abschluss in dem Frequenzbereich zu
generieren und zweitens dessen Variation zu erméglichen.

Durch die Frequenzumsetzung des Reflexionsfaktors auf die N-te Harmonische
wird der Steuerbereich der harmonischen Load-Module bei der Grundwelle auf %r
eingeschrinkt. Eine Erweiterung des Bereiches kann erzielt werden, wenn die Kette
Load - Modul - Frequenzmultiplizierer vertauscht wird. Die vorhandenen 1Q-Modulen
iiberdecken jedoch nur ein Frequenzbereich von 1.6-2.5 GHz. Derzeit sind jedoch
Breitband IQ-Modulatoren mit einer Einsatzfrequenz bis 8 GHz in der Entwicklung
[177], mit denen eine Kontrolle der Signale nach der Frequenzumsetzung ermoglicht
wiirde.

Als Erweiterung des Systems wire ein 4-Kanal Empfanger denkbar. Dieser wiirde
eine Schaltmatrix ersetzen und Echtzeitmessungen erméglichen, wodurch die Messge-
schwindigkeit des Systems erheblich erhéht wird.

Denkbar ist auch eine Systemsteuerung {iiber eine objektorientierte Programmier-
umgebung (e.g. HP-VEE), die einerseits eine Kontrolle aller Programmvariablen
wahrend der Messungen ermoglicht, andererseits konnte eine komfortablere grafische
Darstellung der Messergebnisse (als dreidimensionale Funktionen) erméglicht werden.

Eine weitere Erweiterung des Systems ist in Richtung hoherer Leistung denkbar. Dies

erfordert allerdings den Einsatz von Zirkulatoren, Leistungsverstiarkern und Leistungs-
teilern mit spezifizierter hoherer RF-Leistung.
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Kapitel 4

Zusammenfassung

Der Entwurf linearer Hochleistungsverstiarker erfordert zuverliassige Modelle fiir die
aktiven und passiven Schaltungselemente. Die Verifikation eines Groflsignalmodells
erfolgt vielfach indirekt anhand einer kompletten Schaltung.

In der vorliegenden Arbeit wird ein vollautomatisches Messsystem vorgestellt, mit dem
eine vollsténdige Charakterisierung des Grofsignal-Betriebszustandes von Transistoren
und Schaltungen ermoglicht wird. Die an den Referenzebenen des Objekts vor- und
riicklaufenden Wellengréfien werden messtechnisch erfasst und einer Fehlerkorrektur,
die systematische Messfehler erfasst, unterzogen. Die komplexen Signalspektren lassen
sich als Zeitbereichs- wie auch als Frequenzbereichsdaten ausgeben. Seinen Einsatz
findet das System zur Verifizierung der Modelle und zum empirischen Schaltungsent-
wurf.

Im Frequenzbereich bis 40 GHz lidsst sich bei der Reflexionsmessung stark re-
flektierender Messobjekte eine Betragsgenauigkeit von 0.1 bis 30 GHz und eine
Phasengenauigkeit von 1° erzielen.

Fiir die genaue messtechnische Charakterisierung des Betriebszustandes von Leistungs-
transistoren mit Messung des Eingangsreflexionsfaktors und des Quellreflexionsfaktors
wurde ein neues Verfahren eines Source-pull Messplatzes in dieser Arbeit vorgestellt.
Es wird ein Open-loop Konzept verwendet, bei dem eine aktive Einspeisung des
Signales der Load-Module durch Superposition mit dem Generatorsignal in das
DUT erfolgt. Betrag und Phase der Load-Module werden von einem IQ-Modulator
gesteuert. Dadurch konnen alle Signale von einer Quelle abgeleitet werden, wodurch
Probleme der Synchronisierung umgangen werden.

Zur Bestimmung des Quellreflexionsfaktors wurde eine Kalibration realisiert, wodurch
mit dem Groflsignalmesssystem Messungen von DUTs mit planaren sowie koaxialen

Bezugsebenen durchfiihrbar sind.

Zur Dokumentation der Leistungsfahigkeit des Messsystems wurde eine Verifizierung
des Designs eines Frequenzverdreifachers anhand von multiharmonischen Source- und
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Load-pull Messungen durchgefiihrt.

Zukiinftige Einsatzgebiete liegen in der Charakterisierung von Leistungsbauelementen,
sowie im empirischen Designentwurf von Leistungsverstiarkern, z.B. in GaN Technolo-

gie.

Ebenso ist ein neuartiges Entwurfsverfahren von breitbandigen Frequenzverdreifachern
vorgestellt worden. Es basiert auf einem Algorithmus zur Bestimmung von geeigneten
Abschlusswiderstdnden bei den in dem Design zugrunde liegenden Frequenzen. In
einem ersten Schritt werden mogliche instabile Bereiche der Abschliisse ausgeschlos-
sen. Dann wird eine Optimierung beziiglich Arbeitsbandbreite und Ausgangsleistung
durchgefiihrt. In einem abschlieBenden Designschritt werden die ermittelten idealen
Impedanzen in reale verlustbehaftete Netzwerke umgesetzt.

Im Laufe dieser Arbeit wurden basierend auf einem neuartigen Entwicklungsverfahren
zwei breitbandige Frequenzverdreifacher in Mikrostreifenleitungstechnik entworfen
und messtechnisch charakterisiert. Ein 2/ 6 GHz Verdreifacher basiert auf der
in dieser Arbeit vorgestellten Designmethodik. Als Designkriterium breitbandi-
ger Frequenzvervielfacher dient das Gewinn-Bandbreite-Produkt. Der vorgestellte
Frequenzmultiplizierer platziert sich mit seinen Leistungsdaten dabei im vorderen
Bereich des Standes der Technik. Seinen Einsatz findet das Design zur Generation
harmonischer Oberwellen im vorgestellten Groflsignalmesssystem.
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Anhang A

Verzeichnis der verwendeten

Formelzeichen

Grofle Bedeutung Einheit
a; Kleinsignal-Wellengrofie allgemein, auf das Testsystem zulaufend

A; GroBsignal-Wellengrofie, vom Objekt ablaufend (Testsignal)

A(k) komplexe Amplitude des Testsignals, k-te Harmonische

A (k) Messwert des Testsignals, k-te Harmonische

AAN Ausgangsanpassungsnetzwerk

ADS Advanced Design System, CAD-Programm
AGC Automatic Gain Control
ALM Automatic Load Module
ALPS Active Load Pull system

ATFE Automatic Test Equipment

ATS Automated Load-pull tuner system

ATTS Active Tuning Testset

b; Wellengrofie allgemein, vom Testsignal ablaufend

bref, brest Wellengroien in den Bezugsebenen der
Testset-Ausgange

B(k) Amplitudenkoeffizient des Referenzsignals,
k-te Harmonische

BFoM Baliga Figure of Merit

BMBF Bundesministerium fiir Bildung und Forschung

B(k) Messwert des Referenzsignals, k-te Harmonische

BV Avalanche-Durchbruchspannung

C Kapazitét F
Cr/Cr Gleichlauffehler des Netzwerkanalysator-Konverters

C, Fehlerparameter zur Beschreibung des Koppelfaktors

der Richtkoppler
C1,Cy Koppelfaktoren des Reflektometer

CAD Computer Aided Design
CcCMT Computer Controlled Microwave Tuner
DC Direct Current, Gleichstrom, Gleichanteil
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DECT
DFT
€ij
EAN
€0

€r.eff
€r

FCC
FDMA
FET

f
Jo

fi
G

Ge

GaAs
GaN
r

I'Aanzfo
I'eaNzfo
Linafo
Lout .z fo
GSM

HBT
HEMT
HF

I

Ips.pc
InP

J

JFM

k

La

La, Ly, Ly
LRRM
MDS
MESFET
P

Digital Enhanced Cordless Telecommunications
diskrete Fouriertransformation
Fehlerparameter des Testsets
Eingangsanpassungsnetzwerk
Dielektrizitéitskonstante = 8,854 -10712
effektive relative Dielektrizitéatszahl

relative Dielektrizitatszahl

Federal Communications Commission
frequency division multiple access
Feldeffekttransistor, Field Effect Transistor
Frequenz, allgemein

Grundfrequenz bei Erzeugung von Harmonischen,
Eingangsfrequenz eines Frequenzverdreifachers
Transitfrequenz eines Transistors

Leitwert, allgemein

Konversionsgewinn (Conversion Gain) Py, o/ Pout 2 fo

von Frequenzvervielfachern
Galliumarsenid
Galliumnitrid
Reflexionsfaktor, allgemein

Reflexionsfaktor, vom Transistor-Drain in Richtung AAN

gesehen, bei der Frequenz ¢,

Reflexionsfaktor, vom Transistor-Gate in Richtung EAN

gesehen, bei der Frequenz x4,

Reflexionsfaktor, in Transistor-Eingang gesehen,
bei der Frequenz x ¢,

Reflexionsfaktor, in Transistor-Ausgang gesehen,
bei der Frequenz x4,

Groupe Spciale Mobile (urspriinglich)

Global System for Mobile Communication
Heterobipolartransistor

High Electron Mobility Transistor
Hochfrequenz, auch RF (Radio Frequency)
Strom, allgemein

extrinsischer DC-Drain-Source Strom
Indiumphosphid

imaginire Einheit, v/—1

Johnson Figure of Merit

Boltzmann-Konstante = 1,381 -10-2

Gatelédnge

parasitidre Drain-, Gate- und Source-Induktivitat
Line-Reflect-Reflect-Match Kalibration
Microwave Design System, CAD-Programm
Metal Semiconductor Field Effect Transistor
Leistung, allgemein
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Pin,:vfo
Pout,a:fo
PAE
PCMCIA
q

R

RegTP
S1, 52,53
Sij

SiC
SPDT
SOLT

)

T
TARGET

TDMA
UMTS
US DoE
v

Vbs

Vas
WCDMA
WLAN
w

x, x(t)
X

9

Zi ;
ZLast,Sfo

ZQuelle,3f0

Eingangsleistung bei der Frequenz x fy
Ausgangsleistung bei der Frequenz x fj
Power Added Efficiency

Personal computer memory card international association

Elementarladung = 1,602 -10~%°

Widerstand, allgemein

Regulierungsbehorde fiir Telekommunikation und Post
Signalwege-Umschaltung

Streuparameter

Siliziumcarbid

Single Pole Double Throw Schalter
Short-Open-Load-Through Kalibration
Kanaltemperatur

Periodendauer eines Signals der Frequenz f

Top Amplifier Research Teams in a European Team,
Européischer Forschungsverbund

Time Division Multiple Access

Universal Mobile Telecommunication Service

United States Department of Energy

Spannung, allgemein

extrinsische Drain-Source-Spannung

extrinsische Gate-Source-Spannung

Wideband Code Division Multiple Access

Wireless Local Area Network

Kreisfrequenz = 27 f

anregendes periodisches Zeitsignal

komplexer Vektor der Fouriertransfomierten von x(t)
Admittanzparameter

Impedanzparameter

Lastimpedanz bei der verdreifachten Frequenz,

vom Transistorausgang in Richtung Last gesehen
Quellimpedanz bei der Grundfrequenz

vom Transistoreingang in Richtung Signalquelle gesehen
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Anhang B

Fourierzerlegung von Signalen bei
einer Frequenzmultiplikation

Bei Einfallen einer harmonischen Eingangswelle auf ein nichtlineares Element wird ein
Ausgangsspektrum erzeugt, welches bei gegebenen Randbedingungen harmonische An-
teile enthélt. Die Betrachtung der Fourierkoeffizienten dient der Wahl eines geeigneten
Arbeitspunktes, der dem untersuchten Ausgangsspektrum nahekommt. Dabei werden
einige vereinfachende Annahmen getétigt, die in realiter nur zu begrenzter Aussage—
kraft fithren. Angenommen wird eine stiickweise lineare bzw. eine quadratische Uber-
tragungskennlinie sowie die Nichtberiicksichtigung von Laufzeiteffekten innerhalb des

aktiven Elements. Camargo spricht dabei von einem niederfrequenten Modell [106].

Es werden zwei Fille dargelegt, in denen die Generation der Harmonischen am Beispiel

des Drainstromes aufgezeigt wird.

e Erzeugung von Harmonischen durch symmetrische Begrenzung der nichtlinearen

Ips-Kennlinie

Bei Erzeugung von Harmonischen durch eine symmetrische Begrenzung wird in
[53] eine Formel zur Beschreibung des Drainstromes angegeben. Bei einer sym-

metrischen Begrenzung ergeben sich die Parameter
von 0 bis 0,5, siche Gleichung (B.1).

To+T1
T

70 + 71 sin(nwr /T) sin(nw (g + 11 /T))

In = ZImam
T nrr /T nr (o + 71 /T)

zu 0,5, und 71 variiert

(B.1)

Camargo wiahlte als beschreibende Funktion eine symmetrisch begrenzte Tra-
pezfunktion. Gerade bei geringer Begrenzung geht die Funktion aber in eine
Dreieckfunktion iiber, beschreibt somit nicht ein lineares Verhalten im aktiven
Element. So geht der hoherharmonische Anteil bei geringerwerdender Verzerrung
nicht in 0 {iber. Graphisch belegt sind die harmonischen Koeffizienten in Abbil-
dung B.3, aus denen ersichtlich wird, dass die Anteile der dritten und fiinften

Harmonischen bei einer nichtvorhandenen Begrenzung nicht in 0 iibergehen.
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Abbildung B.1: Normierte harmonische Stréme als Funktion der symmetrischen Ver-
zerrung.

Daher wird zusétzlich eine begrenzte harmonische Schwingung untersucht und
die harmonischen Anteile als Funktion der Verzerrung dargestellt. Die Verzer-
rung ist hierbei definiert als der Anteil einer Periode einer Sinusschwingung, bei
der das Signal begrenzt wird. Die untersuchte Zeitfunktion ist in Abbildung B.2
ersichtlich.

Durch Fourieranalyse werden die harmonischen Komponenten berechnet und die
Ergebnisse graphisch in Abbildung B.3 dokumentiert. Punktweise verifiziert sind
die Ergebnisse in [89]. Es zeigt sich ab einer mittleren Verzerrung (ab ca. 0,5)
ein vergleichbares Ergebnis, welches jedoch in Richtung geringer Verzerrungen
Differenzen aufweist. Die Differenzen erkliren sich dadurch, dass bei geringerer
Verzerrung die harmonischen Koeffizienten mit n j 1 einer harmonischen Schwin-
gung zu null werden, die einer Trapezfunktion jedoch nicht.

e Erzeugung von Harmonischen durch asymmetrische Begrenzung der Ipg-
Kennlinie

Hier muss unterschieden werden zwischen einer stiickweisen linearen Darstellung
der Ips(Vis) Funktion und einer quadratischen Darstellung. Ebenso ist zu be-
merken, dass bei der Untersuchung nur eine Begrenzung durch den Pinch-off
Bereich betrachtet wird, Gate-forward Effekte werden vernachlissigt. Bei einem
Spektrum bestehend aus den Anteilen Iy, I, Is, - - -, siehe Gleichung (B.2)

I4(t) = Iy + Licos(wpt) + Icos(2wyt) + Icos(3wpt) + - - - (B.2)

ergibt sich ein Drainstrom in Abhéngigkeit des Offnungswinkels ¢ bei einer stiick-
weise linearen Ubertragungskennlinie zu Gleichung (B.3, B.4) [105]
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| ps(t) R

Abbildung B.2: Drainstrom als Funktion der symmetrischen Verzerrung.

I = ]m% (% . 5”;“”) (B.3)

o= e (SO O DD 2 i)) (o

und bei einer quadratischen Ubertragungslinie zu Gleichung (B.5 - B.7) [53]

2 maz 35in(9) /4 + sin(3¢) /12 — ¢cos(9)

L= s (1 — cos(9))? (B:5)
2l 9/4 — sin(20) /6 + sin(4¢) /48
I: = s (1 — cos(9))? (B:6)

2l 4z (4 — n?)sin(ng) + (n — 1)(n — 2)sin(nd)cos(2¢) + 3nsin((n — 2)¢)

In=— n(n? —1)(n* — 4)(1 — cos(¢))?

(B.7)

Abbildung B.4 und Abbildung B.5 belegen die normalisierten harmonischen
Strome der Ubertragungskennlinien. Die markanteste Differenz liegt in dem zwei-
ten harmonischen Anteil des Stromes, der bei einer quadratisch angenommenen
Ubertragungskennlinie bei einem Offnungswinkel von 1 nicht gegen 0 strebt wie
im Falle einer stiickweise linearen Ubertragungskennlinie.

Fiir den Fall der dritten harmonischen Komponenten ergibt sich eine weitgehen-
de Ubereinstimmung nahe des ersten Maximums bei einem Offnungswinkel von
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Abbildung B.3: Normierte harmonische Stréme als Funktion der symmetrischen Ver-
zerrung.

0.22. Bei dariiberliegenden Werten ist eine starke Diskrepanz erkennbar. Da die
Ubertragungskennlinie im Ubergang vom Abschniirbereich in den Séttigungsbe-
reich als nahezu quadratisch angenommen werden kann und im weiteren Verlauf
als nahezu linear [104], ist bei groferem Offnungswinkel unter Beachtung der
vorgenommenen Annahmen der Wert einer linearen Ubertragungskennlinie vor-
zuziehen.

Zum Vergleich mit den modellierten harmonischen Stromen sind im Folgenden
Messungen bei einer Arbeitsfrequenz von 2 GHz an einem GaAs Transistor, siehe
Abbildung B.6 und B.7, zusammengetragen.

Durch eine Variation der Eingangsleistung werden die Strom- und Spannungswellen be-
grenzt. In einer Messung wird das Zeitsignal des Ipg Stromes und der Vpg Spannung
aufgetragen. Eine nahezu symmetrische Begrenzung wird durch Variation des Arbeits-
punktes erreicht. In realiter wird eine vollstdndige Rechteckbegrenzung aufgrund von
Laufzeiteffekten nicht auftreten. Ebenso erfolgt eine gleichzeitige Verzerrung der Span-
nungswellen, so dass die alleinige Untersuchung der Stromwellen auf keine schliissigen
Interpretationen des Ausgangsspektrums schlieen lassen. Somit sind die oben vorge-
stellten Algorithmen nur als erste Approximationen zu sehen.
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Abbildung B.4: Normierte harmonische Strome als Funktion des Leitungswinkels bei
Annahme einer stiickweise linearen Ubertragungsfunktion.
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Abbildung B.5: Normierte harmonische Strome als Funktion des Leitungswinkels bei
Annahme einer quadratischen Ubertragungsfunktion.
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Abbildung B.6: Lastlinien im DC-Kennlinienfeld.
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Abbildung B.7: Gemessene Strom- (a) und Spannungswellen (b) mit unterschiedlichem
Grad der Verzerrung
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Anhang C

Parameter von
Frequenzmultiplizierern

Es sollen die Bewertungskriterien von Frequenzvervielfachern aufgelistet werden, unter
denen der Erfolg eines Schaltungsentwurfes beurteilt werden kann. Die

e Bandbreite

f o f u
(fo+ fu)/2
beschreibt den Frequenzbereich, in dem die Kenngrofie Ausgangsleistung sich um
nicht mehr als 3 dB von ihrem grofiten Wert andert. f, bzw. f,, beschreibt dabei

die obere bzw. untere Grenzfrequenz, an der die Abweichung 3 dB betrégt [178].
Der

B[%] = (C.1)

e Konversionsgewinn

Gc[dB] = Pout’n*fo [dB] - Pzn|f0 [dB] (02)

wird beschrieben durch das Verhéltnis zwischen Ausgangsleistung bei der be-
trachteten Harmonischen und Eingangsleistung bei der Grundwelle.

e Gewinn-Bandbreite-Produkt

GBP = 10820 4 B[GH 2] (C.3)

bzw. in relativer Form

GBP, = 10(C=l4B1/20) . B[%] (C.4)

beschreibt das Produkt der Designgréofien Bandbreite und Konversionsgewinn
und bewertet damit den beim Schaltungsentwurf eingegangenen Kompromiss
zwischen den beiden Designzielen. Tzeng [67] fiihrte den Wert mit einer abso-
luten Bandbreite ein, in dieser Arbeit wird das GBP ebenfalls mit einer relativen
Bandbreite verwendet.
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e DC Leistungsaufnahme

Ppo[W| = Vg« Lys (C.5)

bezeichnet bei einem Feldeffekttransistor in common source Schaltung die DC
Leistungsaufnahme. Diese Kenngréfie ist bei einem Einsatz in Mobilfunkanwen-
dungen oder bei Raumeinsatz von Bedeutung [87]. Der

o Wirkungsgrad

Pyr
= - Ar C.6
7 Ppc + Pur (C-6)

ist definiert als das Verhéltnis zwischen Nutzleistung und aufgebrachter Leistung

179).

e Nebenwellenunterdriickung

Pn*fo

R, —
“ 7 Py,

(C.7)

bezeichnet den Leistungsunterschied zwischen der Leistung einer gewiinschten
harmonischen Ausgangswelle und einer Leistung bei einer nichtgewiinschten Har-
monischen.
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Anhang D

Beispiele und Interpretation von
Lastkennlinien

In diesem Abschnitt werden diverse Lastzustande charakterisiert und deren Auswir-
kungen auf Zeitbereichssignale, unter anderen in Form von dynamischen Lastkennlinien
dargestellt.

In einer ersten Messung wird das DC-Kennlinienfeld aufgezeigt, um begrenzende
Effekte zu veranschaulichen, sieche Abbildung D.1. Aufgetragen sind zusétzlich Last-
kennlinien in einem 50 Ohm System bei unterschiedlichen DC Ansteuerungen. Speziell
im ohmschen Bereich ergibt sich eine Begrenzung von Ipg durch den Ausgangsleitwert
G ps und eine Begrenzung durch eine nichtlineare Ubertragungskennlinie bei Erreichen
des pinch-off Punktes. Weitere begrenzende Effekte ergeben sich durch Erreichen des
maximalen Drain-Source Stromes Ipg ., des Bauelements sowie in Richtung hoher
Vps Spannungen durch einen soft-breakdown Effekt, der sich durch einen erhohten
Leitwert Gpg ausdriickt.

Als Variation des Lastzustandes wird ausgehend von einem Wellensumpf mit einem
Wellenwiderstand von 50 Ohm der Realteil und der Imaginérteil des Lastreflexions-
faktors der Grundwelle variiert. Bei Variation des Realteils des Reflexionsfaktors
ergibt sich eine Lastkennlinie in Form einer approximierten Linie mit unterschiedlicher
Steigung, siehe Abbildung D.2. Bei einem Lastabschluss nahe einem Kurzschluss
erreicht die Lastkennlinie den ohmschen Bereich des Bauelementes. Wahrend des
Durchfahrens des linearen Bereiches ergibt sich eine leichte Aufbauchung. Der Effekt
verstiarkt sich bei groflerem Durchfahren dieses Bereiches, siehe Abbildung D.3. Als
Ursache hierfiir ist eine verdnderte Laufzeit im ohmschen Bereich anzusehen [104].
Bei Variation des Imaginérteils ist eine Aufbauchung der Lastkennlinie erkennbar, die
ellipsoiden Charakter aufweist. Bei einem Realteil des Widerstandes von null néhert
sich die Ellipse einem Kreis an.

Bei dem vorgestellten Messergebnis ist zu bemerken, dass die Resultate auf einem

rauscharmen GaAs pHEMT Transistor beruhen, der nicht in Grenzbereiche ausge-
steuert wird. Fiir einen GaAs Leistungstransistor wird die Messung der Variation des
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Abbildung D.1: Lastkennlinien im DC-Kennlinienfeld.
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Abbildung D.2: Variation des Realteils (griine Kontur) und des Imaginérteils (blaue
Kontur) des Reflexionsfaktors der Grundwelle eines GaAs HEMT (a) und daraus re-
sultierende Lastkennlinien (b)
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Lastreflexionsfaktors wiederholt. In diesem Fall werden die Grenzen des Kennlinien-
feldes angesteuert, so dass sich stidrkere Verzerrungen ergeben, sieche Abbildung D.3.
Speziell aus den Messungen, die in stark verzerrten Lastkennlinien miinden, ergeben
sich maximale Ausgangsleistungen der Grundwelle. Die h6herharmonischen Leistungs-
wellen steigen ebenfalls an, so dass die Nebenwellenunterdriickung reduziert wird [180].

!—\

Variation Gamma @ fo
lds

|

FAAN,fo - Ebene (b)
(a)

Abbildung D.3: Variation des Realteils (griine Kontur) und des Imaginérteils (blaue
Kontur) des Reflexionsfaktors der Grundwelle eines GaAs MESFET bei hoher Aus-
steuerung (a) und daraus resultierende Lastkennlinien (b)

Eine weitere Vergleichsmessung wurde an einem GaN HEMT durchgefiihrt. Der Tran-
sistor wurde im AB-Betrieb untersucht.

Es zeigt sich eine starke Verzerrung bei Durchfahren des linearen Bereichs. Dies ist
auf Stromeinbriiche zuriickzufithren. Ahnliche Effekte wurden sowohl bei LDMOS
Bauelementen [139] als auch bei GaN HEMTS gemessen [181]. Physikalisch beschrie-
ben wird der Effekt durch eine negative Oberflichenladung, der durch Ausbildung
eines parasitiren Gates modelliert wird [182]. Die Autoren schlagen das Einbringen
einer SiN Passivierungsschicht vor, um den Effekt vom Bauteildesign her zu reduzieren.

Bei steigender Aussteuerung eines Bauelements zeigt sich ein wachsender Einfluss der
Terminierung von Oberwellen. Der Abschluss des zweiten harmonischen Reflexions-
faktors ist daher fiir eine niedrige und fiir eine hohe Aussteuerung variiert worden.
Bei einer niedrigen Aussteuerung ist eine Verdnderung der Ableitung der Steigung der
Lastkennlinie zu erkennen, siehe Abbildung D.5. Zu erklédren ist der Effekt durch auch
bei linearem Betrieb vorhandenem Oberwellenanteil [183].

Bei groflerer Aussteuerung, die in den linearen Bereich fiihrt, fithrt der Stromeinbruch
zur Ausbildung eines Stromminimums, welches eine Stérung des harmonischen Signales
darstellt. In Abbildung D.5 ist dargestellt, dass eine Optimierung von Oberwellenlast-
abschliissen einen weiteren Ansatz zur Reduzierung des Stromeinbruchs darstellt.
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In einer weiteren Messreihe ist eine Variation des Lastreflexionsfaktors der ersten
Oberwelle durchgefiihrt, sieche Abbildung D.5. Je nach Einsatz des Bauelements kann
der hoherharmonische Anteil des Ausgangsspektrums um 20 dB verstéirkt oder abge-
schwécht werden.

Die Charakterisierung und Modellierung derartiger Effekte sind aktuelle Forschungs-
gegenstande.

91



0.030

00z

0.020

Ids /A

0015 —|
0.010 -

0.005 -

T
4.4 4.6

Abbildung D.5: Lastkennlinien bei Variation des Lastreflexionsfaktors der ersten Ober-

welle bei geringer Aussteuerung.
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resultierende Lastkennlinien (b)
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Anhang E

Reference Devices

Als Referenzbauelement wird eine 0,18 um Gate PHEMT Technologie der Firma
Infineon Technologies AG mit einer 4 x 45 Gatekonfiguration verwendet. Die Elemente
zeichnen sich durch eine Transitfrequenz f; von 60 GHz aus.

In der folgenden Tabelle sind die Leistungsdaten des Bauelements dargestellt [184, 42].

Parameter Wert
Durchbruchspannung >9V
Max. Drainstrom 500 mA / mm
max. Ausgangsleistung 400 mW / mm
Rauschzahl < 0.8dB @ 12 GHz
Steilheit 500 mS / mm

E.1 Uberblick iiber bisherige Schaltungsentwiirfe
von einstufigen Frequenzverdreifachern

Autor Technologie | Frequenz fy Gain Bandbreite | GBP,
Lé et al.[98] hybrid 2.5 GHz -2.4 dB n.a. n.a.
Mima et al.[118] hybrid 295 GHz | 29dB 6.8 % 9.49
Thibaud et al.[69] MMIC 12.3 GHz -3.4 dB 1.4 % 0.94
Jansen et al.[107] MMIC 11.5 GHz -8 dB 5.4 % 2.14
Henkus et al.[89] hybrid 9 GHz -10.4 dB 20 % 6.03
Campos-Roca et al.[1006] MMIC 25.5 GHz | -4.3dB 20 % 12.19
Namahoot [80] hybrid 6 GHz -3dB 2.38 % 1.68
Zhang [96] hybrid 2 GHz -6 dB 5.5 % 2.75
Beaulieu et al.[70] MMIC 28.5 GHz -5 dB 21 % 11.8
Bunz et al.[75] hybrid 5.85 GHz | -0.67 dB 2.5 % 2.31
Allen et al. [76] MMIC 25.5 GHz | -19dB 11.6 % 1.30
Danesh et al. [97] MMIC 8 GHz -9.5 dB n.a. n.a.
Zhang et al. [45] hybrid 11.5 GHz -7 dB 2% 0.89
Penn [87] MMIC 2.3 GHz -11.5 n.a n.a
Diese Arbeit hybrid 2 GHz 0.5 dB 23.3 % 24.68
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