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Bevor es los geht. ..
...ein paar Anmerkungen.

Dieses Vorlesungsskript wurde komplett iiberarbeitet und von weni-
gen Fehlern befreit, dennoch kann es vorkommen, dass hier und da
noch ein Fehler unentdeckt blieb oder sich neue eingeschlichen haben.

Wir sind stets bemiiht, Thnen ein moglichst fehlerfreies und aktuelles
Vorlesungsskript anbieten zu kénnen. In diesem Punkt sind wir sehr
auf Thre Mithilfe angewiesen. Sollten Sie Fehler, seien es einfache
Verschreiber oder inhaltliche Fehler, entdecken so teilen Sie uns dieses
bitte mit, damit es in der néchsten Auflage beriicksichtigt werden
kann.

Finden Sie Stellen, die unklar erscheinen, zu kompliziert ausgedriickt
sind oder zusétzlicher Erklarung bediirfen, lassen Sie uns das wissen.

Ebenso konnen Sie uns Themenwiinsche nennen, wenn Sie der Mei-
nung sind, dass dieses im Rahmen dieser Vorlesung behandelt werden
sollte. Wenn es nicht direkt in die Vorlesung passt, kann es eventuell
in einer der Ubungsstunden behandelt werden.

Wenn Thnen das Skript bei der Bewéltigung des umfangreichen Stoffes
und zur Priifungsvorbereitung eine Hilfe war, so freut es uns auch
davon zu horen.

Sie konnen dieses in schriftlicher Form an uns adressiert einfach im
Sekretariat des Instituts fiir Hochstfrequenztechnik und Elektronik
abgeben oder an die unten genannte Adresse per E-Mail schicken:

jens.flamm@ihe.uka.de
15. Oktober 2008, Jens Flamm
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Vorwort

Hochfrequenzschaltungen werden heute bis weit in den GHz-Bereich in planarer
Technik auf Substraten aus Kunststoffen oder keramischen Materialien aufge-
baut. Die Schaltkreise sind dabei in gemischter Technik als Hybridschaltungen
aufgebaut. Damit ist gemeint, dass passive Komponenten wie Widerstande, In-
duktivitaten, Kapazitaten und insbesondere Leitungen einheitlich erstellt werden,
aber aktive Halbleiterbauelemente anschliefsend mit besonderen Einbautechniken
eingefiigt werden.

Hochfrequenzschaltungen mit einheitlicher Technologie fiir alle Komponenten in
Gestalt monolithisch integrierter Schaltungen erreichen heute auf Silizium den
unteren GHz-Bereich, und auf GaAs Frequenzen bis {iber 40 GHz. Monolithisch
integrierte Schaltungen auf SiGe erreichen Frequenzen bis ca. 75 GHz. Der Spit-
zenreiter unter den Halbleitertechnologien stellt InP dar mit Frequenzen bis iiber
100 GHz. Die Technik der monolithisch integrierten Mikrowellenschaltungen
(MMIC nach Monolithic Microwave Integrated Circuit) entwickelt sich beson-
ders auf Mischhalbleitern (Heterostrukturen, zu noch héheren Frequenzen) sehr
schnell, erfordert aber einen sehr hohen, nur bei grofen Stiickzahlen vertretbaren,
Entwicklungs- und Herstellungsaufwand.

Aus diesen Griinden ist heute oft noch die hybride Schaltungstechnik bei hohen
Frequenzen vorherrschend. Auch auf diese Schaltungen wird meist der Uberbe-
griff Integrierte Schaltungen” angewendet, die verwendete Technik wird vielfach
auch als MIC-Technik bezeichnet (nach Microwave Integrated Circuit).

Neben wirtschaftlichen und fertigungstechnischen Griinden war mafsgebend fiir
die Entwicklung von Hochfrequenzschaltungen in integrierter Technik eine An-
passung der Grofe der passiven Schaltelemente an die Abmessungen von aktiven
Halbleiterbauelementen. Wesentliche Vorteile bringt hier die Verwendung von
Streifenleitungen, deren giinstige Eigenschaften zu Beginn der fiinfziger Jahre er-
kannt wurden. Schaltungsaufbauten mit Hohlleitern sind hierfiir nur sehr wenig
geeignet und erfordern einen hohen Fertigungsaufwand. Sie werden nur dann
verwendet, wenn sehr geringe Leitungsverluste gefordert werden oder aber hohe
Leistungen iibertragen werden miissen.

Das erste Kapitel dieser Vorlesung beschéftigt sich deshalb mit der Streifen-
leitungstechnik. Im Anschluss daran werden dann in den folgenden Kapiteln
Verstarkerschaltungen, Oszillatoren, Frequenzvervielfacher und Mischer zur Fre-
quenzumsetzung behandelt.



Kapitel 1

Streifenleitungen

1.1 Bauformen planarer Wellenleiter

Aus den Grundlagenvorlesungen sind insbesondere koaxiale Wellenleiter sowie
verschiedene Typen von Hohlleitern bekannt. Neben diesen klassischen Wellen-
leiterformen, die sich speziell durch relativ einfache Berechnungsméglichkeiten fiir
die Feldgeometrie auszeichnen, existieren noch vielféltige andere Strukturen. Auf-
grund der starken Nachfrage nach Hochfrequenz- und Mikrowellenkomponenten
und Geriéten entstand die Notwendigkeit, Leitertypen mit geringen Fertigungsko-
sten und guter Wiederholbarkeit der Eigenschaften zu bevorzugen. Hierzu bieten
sich die diversen Formen planarer Wellenleiter (Streifenleitungen) geradezu ideal
an.

Planare Wellenleiter sind Mikrowellenleitungen, die in Form von flachen leitenden
Streifen auf einem dielektrischen Substrat mit parallel gefiihrter Gegenelektrode
ausgefiithrt sind. Je nach Anwendungsbereich bieten sich verschiedene Ausfiih-
rungsformen geméaf Abb. 1.1 an:

Hierbei stellt die Mikrostreifenleitung (Abb. 1.1a) aufgrund ihres einfachen Auf-
baus und des relativ geringen technologischen Realisationsaufwands die am wei-
testen verbreitete Leitungsform dar (D. Grieg und H. Englemann, 1952). Die
Suspended-Substrate-Leitung (Abb. 1.1c) besitzt grofere Giite und aufgrund
des geschirmten Aufbaus bessere Genauigkeit der elektrischen Eigenschaften. Die
heute nur selten eingesetzte Dreiplatten-Leitung (Abb. 1.1b) wird auf Kunst-
stoffsubstraten aufgebaut. Die technologischen Schwierigkeiten sind hierbei nicht
unerheblich: Wird der Zentralleiter eingegossen, so sind nachfolgende Modifi-
kationen (z.B. Langenkorrekturen bei Stichleitungen, Einbau von Komponenten)
ausgeschlossen. Wird dagegen ein mehrlagiger Aufbau verfolgt (Sandwich), so be-
steht bei Temperaturdrift das Risiko des Werfens einer oder beider Substratseiten.
Hierdurch kann unkontrolliert Luft als drittes Dielektrikum zwischen obere und
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Abb. 1.1: Hauptleitungs-Bauformen mit eigener Schaltkreistechnik:
a) Mikrostreifenleitung (microstrip); b) Dreiplatten- (triplate) Leitung;
c¢) Suspended-Substrate-Leitung; d) Flossenleitung (finline); e) dielektrische
Bildleitung (dielectric image guide); f) Microguide.

untere Plattenhalfte dringen und so die Leitungsparameter wie Ausbreitungsge-
schwindigkeit und Wellenwiderstand erheblich beeinflussen.

Ausschlieflich fiir Millimeterwellen (ca. 30-300 GHz) geeignete Formen zeigen die
Abb. 1.1d—f. Bei der dimpfungsarmen Finleitung (Abb. 1.1d) befindet sich ein
mit geschlitzter Metallisierung versehenes Substrat in einem abschirmenden Hohl-
leiter. Thren Namen hat diese Leitung von den flossenférmigen Metallisierungen
des Substrats in den Ubergéingen zwischen Hohlleiter und Finleitungsstruktur.
Sie findet hauptséichlich dort Einsatz, wo innerhalb eines Hohlleiters parallele
Schaltungselemente (z.B. PIN-Dioden-Dampfungsglied) eingebracht werden sol-
len. Aufgrund des erheblichen Aufwands (Bau spezieller Halterungsteile fiir das
Substrat, Probleme der Massekontaktierung, schwieriges Biasing) wird diese Lei-
tung jedoch nur in Ausnahmefillen eingesetzt.

Dielektrische Wellenleiter beruhen auf der Umkehrung des Hohlleiterprinzips, d.h.
durch einen hohen Sprung der Dielektrizitdtskonstanten ¢, an der Aufenwand
tritt eine fast vollstdndige Reflexion der Welle zuriick in den Leiter auf; hier-
durch kann gleichfalls Wellenausbreitung im Leiter stattfinden. Als Beispiel zeigt
Abb. 1.1e die diclektrische Bildleitung (Image-Line) wobei die Welle in einem
iber einer Metallebene angebrachten dielektrischen Streifen gefithrt wird. Damit
ergibt sich eine zusétzliche Randbedingung. Als Abwandlung der Mikrostreifen-
leitung zeigt Abb. 1.1f den Microguide, der sich bei gegebener Frequenz von der
Microstrip durch den wesentlich breiteren Streifen unterscheidet. Damit kann sich
auf ihm die erste Oberwelle mit Querresonanz (Nullstelle des elektrischen Feldes
in der Streifenleitermitte) ausbreiten. Im Gegensatz zu den bislang vorgestellten
Leiterformen sind die in Abb. 1.2 dargestellten Typen nur fiir Spezialanwendun-
gen gedacht:
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Abb. 1.2: Leitungs-Sonderformen:
a) Invertierte Mikrostreifenleitung (inverted microstrip); b) Mikrostreifen-
leitung mit hochgesetztem Streifenleiter (elevated microstrip); ¢) High-Q-
Triplateleitung; d) Kammerleitung; e) gefiihrte invertierte Mikrostreifenlei-
tung (trapped inverted microstrip).

Die sogenannte High-Q-Triplate (Abb. 1.2c) ist eine Bauform der Suspended-
Substrate-Leitung bei der aber zwei Streifenleiter parallel geschaltet sind, um so
hohere Giite zu erreichen. Die gefiihrte invertierte Microstrip (trapped inver-
ted microstrip) aus Abb. 1.2e ermoglicht wegen der Feldenergiekonzentration
in dem mitlaufenden Massekanal eine stiarkere Entkopplung gegen benachbarte
Leitungen als die einfache Microstrip. Bei der Kammerleitung (Abb. 1.2d) lauft
sogar eine vollstdndige Schirmung mit dem Streifenleiter mit. Solche Leitungen
werden fiir Schlitzantennen in synthetischen Aperturradarsystemen eingesetzt.

Zusatzlich zu den vorgestellten Typen existieren noch diverse ,Hilfsleitungen®
der MIC-Technik (Abb. 1.3); das sind Formen, die z.B. im Ubergang zwischen
unterschiedlichen Leitungstypen oder zur Erzeugung definierter Kopplungen bzw.
hoher oder sehr kleiner Wellenwiderstinde eingesetzt werden. Bei der MMIC-
Technik jedoch ist die Koplanarleitung (Abb. 1.3a) die Hauptleitungs-Bauform
mit eigener Schaltkreistechnik.

® ®© ®

© © @
010 1 2 1 0 1 2 1 1
T J_E:
0 0 2

Abb. 1.3: Hilfsleitungen fiir Mikrostreifenleitungsschaltungen:
a) Koplanarleitung; b) koplanare Zweibandleitung; c¢) unsymmetrische Ko-
planarleitung; d) Schlitzleitung (slotline); e) Mikrostreifenleitung mit Mas-
seschlitz; f) Bandleitung,.

Im folgenden soll nur noch die Microstrip betrachtet werden, da sie die vielféltig-
sten Einsatzmoglichkeiten aufweist.
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1.2 Wellentypen und Feldverteilung der Mikro-
streifenleitung

1.2.1 Wellentypen

Fiir ein einfaches Schaltungsdesign ist es wiinschenswert, Leitungen mit einer
TEM-Feldverteilung einzusetzen, da hier Wellenwiderstand und Phasengeschwin-
digkeit (Ausbreitungsgeschwindigkeit) frequenzunabhéngige Grofen darstellen;
d.h. es herrscht keine Dispersion der sich ausbreitenden Welle. Im Gegensatz
dazu ist die Grundwelle der Streifenleitung bereits eine Hybridwelle mit F,- und
H,—Komponenten (Koordinatensystem geméfs Abb. 1.4). Allgemein werden
diese Felder als HE,,-Wellen bezeichnet, wobei n die Anzahl der Vorzeichenwech-
sel der Stromdichte J, in y-Richtung angibt. Grundwelle ist die HE,-Welle, die
fiir niedrige Frequenzen, wo die Dielektrikumsdicke A klein gegen die Wellenlénge
ist, in eine TEM-Form iibergeht. Sie wird daher oft als ,Quasi-TEM-Welle be-
zeichnet.

Vt
A

w: Breite des Streifenleiters
h: Dicke des Dielektrikums

y t: Dicke des Streifenleiters

Abb. 1.4: Mikrostreifenleitung (Microstrip).

Feldverteilung der Grundwelle

Da die Microstrip ein System aus Hin- und Riickleiter darstellt, sich also die
Rénder auch im Unendlichen nicht beriihren, ist die untere Grenzfrequenz

fg(]:O (11)

Als grobe Abschétzung des stabilen Bereichs der Quasi-TEM-Welle (HE() kann
fir die Grenzfrequenz der ersten Oberwelle (HE;) die Ndherung der H; o-Welle
(TE; o-Welle) des Rechteckhohlleiters getroffen werden: Mit

w

> 1 (1.2)
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gilt vereinfacht

Co

N —— 1.3
fgl Qw\/a ( )
wobei ¢y die Lichtgeschwindigkeit im Vakuum ist.
Somit ergibt sich etwa ein stabiler Bereich der HEy-Welle von:
0<f<—2 (1.4)

2w, /e,

Im Gegensatz zu einfachen Wellenleiterformen wie Koaxialkabel und Hohlleiter
lassen sich die Felder der Mikrostreifenleitung i.A. nicht geschlossen berechnen.
Das riihrt von der geschichteten Struktur des Dielektrikums her, wobei ein Teil
der Welle in Luft, ein anderer Teil im Substrat gefiihrt wird. Durch die unter-
schiedlichen Ausbreitungsgeschwindigkeiten ¢, innerhalb und ¢, aufserhalb des
Substratmaterials,

(1.5)

fithrt die Feldberechnung auf ein Eigenwertproblem mit nichttrivialen Losungen.
Solche Probleme kénnen nur numerisch gelost werden, wozu sich heute diverse
Verfahren wie Finite-Elemente-Methode, Finite-Differenzen-Methode, Finite-
Integrations-Methode, Transmissionsleitungs-Methode, Randelementen-Methode
oder Momenten-Methode (Orthogonalentwicklungen) anbieten. Bei der Orthogo-
nalentwicklung beispielsweise wird dazu ein System orthogonaler Eigenfunktionen
ermittelt, die alle in der Lage sind, die geforderten Randbedingungen zu erfiil-
len. Die zum besseren Verstiandnis der Wellenausbreitung auf der Microstrip im
folgenden gezeigten Abbildungen wurden sdmtlich mittels solcher Berechnungs-
verfahren numerisch ermittelt.

Die Abb. 1.5 zeigt qualitativ die
Stromdichtekomponente J, auf
der Streifenoberseite (x = h +t),
Streifenunterseite (r = h) und
auf der Grundplatte (x = 0).
Sie hat in y-Richtung keinen Vor-
zeichenwechsel, daher handelt es
sich um die HEy-Welle.

I Masseleiter

Abb. 1.5: Stromdichten auf der Mikrostrei-
fenleitung.
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Abb. 1.6 zeigt die E- und die H-Feldlinien in einer Querschnittsfliche z = con-
stant. Alle Feldbilder wurden des einfacheren Ansatzes wegen unter der Voraus-
setzung einer metallischen Schirmung ermittelt, so dass die Felder in grofsem Ab-
stand vom Streifenleiterzentrum nicht mehr ganz der Realitdt der offenen Strei-
fenleitung entsprechen.

elektrisches magnetisches
Feld: Feld: m
U

Abb. 1.6: E- und H-Feldlinien einer Mikrostreifenleitung mit metallischer Schrimung
in einer Querschnittsfliche z = constant. Leiterdicke ¢ = 0.

Um eine bessere Gesamtiibersicht zu erhalten, sind in den Abb. 1.7 und
Abb. 1.8 die Felder perspektivisch dargestellt. Abb. 1.7 stellt einige ausge-
wahlte H-Feldlinien dar, wobei A die Leitungswellenldnge ist. Abb. 1.8 zeigt
eine vollstdndigere Darstellung der E- bzw. H-Felder.

1. Art senkrecht

Abb. 1.7: H-Feld einer Mikrostreifenleitung.

Deutlich zeigt sich hier, dass sowohl das elektrische als auch das magnetische Feld
neben den dominierenden Queranteilen ebenfalls merkliche Langsanteile besitzen.

Aus Abb. 1.6 kann aufterdem eine Aussage iiber den Wellenwiderstand gemacht
werden: Bei eingehender Betrachtung ergibt sich, dass die transversalen E- und
H-Feldkomponenten in erster Naherung senkrecht zueinander stehen.

Mathematisch kann dies geméfs Gl. 1.6 und Gl. 1.7 formuliert werden:

E, = E 6, + E,e, und H, = H,é, + Hye, (1.6)
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E-Feld H-Feld

Abb. 1.8: 3-D Darstellung der H- und E-Feldlinien einer Mikrostreifenleitung.

EH,=0 oder E,H,+ E,H,=0 (1.7)

Aus GIL. 1.7 ergibt sich, dass unter obiger Naherung ein festes Verhéltnis zwischen
den Komponenten von E; und H; existiert, d.h. es gibt einen festen, charakteri-
stischen Wellenwiderstand (Gl. 1.8)

Zp=t— 4 (1.8)

fiir die Microstrip. Mit zunehmender Frequenz verliert die Annahme ihre Giil-
tigkeit, d.h. der Wellenwiderstand ist dort in Wirklichkeit unendlich vieldeutig
(hohere Wellentypen mit anderem Z7).

Hohere Wellentypen

Entsprechend dem Modenschema in Abb. 1.9 treten fiir hohere Frequenzen zu-
sitzliche Hybridmoden mit stark frequenzabhéngigen Phasenkonstanten 3 auf.
Zusétzlich aufgefiihrt ist der Anteil der Abstrahlung, die bei der offenen Mikro-
streifenleitung zur Leitungsddmpfung beitragt (schraffierte Fliche).

Den ortsabhingigen Verlauf der Langs- und Querstrome der ersten drei Moden
zeigt Abb. 1.10. Wahrend bei der Grundwelle der Langsstrom auf dem Strei-
fen nahezu iiber der gesamten Breite konstant bleibt und erst zum Rand hin
aufgrund des Skineffekts zunimmt (grofsere elektrische Feldkonzentration an den
Kanten), zeigen die htheren Moden Nullstellen und Vorzeichenwechsel im Léngs-
strom. Querstrome fliefen bei der Grundwelle nur in geringem Umfang, was eine
weitere Rechtfertigung fiir die Annahme der Quasi-TEM-Welle ist.
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co vp(f)
statische
(TEM-)N&herung: 7
- .
Z| = const., Z/’/
va const. - > / %
7
L Z
7 %
Strahlungs—
spektrum Grenzfrequenz
f .
Eindeutigkeits— <3 Oberwelle der n-ten Oberwelle:
bereich der fg.stat fg3
i—-TEM-Well ~ _MNCo
Quasl e t«——2. Oberwelle — — - fgn ~ 2wy/e,
fgz
|«——1. Oberwelle — — -

f
technische % o1

Anwendungen
«——— hybride Grundwelle - — — — — — —

(Quasi-TEM-Welle)

0

Abb. 1.9: Modenschema der Mikrostreifenleitung v, = v,,.

ST T T T T ]
Langsstromdichte Querstromdichte
[+=9,15 mm—| } 0,635 mm
| |
% £,=9,6 !
5 1 S
<
n
e HEQ
g0 —
£ | —
-1 } !
HE, 7
»
EAERTY ~
L [ |

0 02 04 06 08 10 O 02 04 06 08 10
2yl —»

Abb. 1.10: Normierte Lings- und Querstromdichte der Grundwelle HEg und der ho-
heren Wellentypen HE; und HEs der Mikrostreifenleitung bei f=12 GHz
(f51=5,27 GHz).

Bei offenen Strukturen und dicken Substratmaterialien miissen auch die Ober-
flachenwellen beriicksichtigt werden, die an Storstellen erzeugt werden koénnen.
Die TMy-Oberflichenwelle hat ebenso wie die HEy-Grundwelle der Mikrostrei-
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fenleitung keine untere Grenzfrequenz und tragt in Form von Abstrahlung zur
Leitungsddmpfung bei (Abb. 1.9). In Abb. 1.11 ist das Feldbild der TMj-
Oberflachenwelle (Zenneck-Welle) skizziert. Ist die Masseplatte, die in der y-z-
Ebene liegt, ideal leitend (ko — 00) so breitet sich die Welle als eine ebene Welle
im nichtleitenden Medium parallel zur Oberflache aus (¢ — 0).

H
SN L

-
|

2

Abb. 1.11: Feldbild der TMy-Oberflichenwelle.

Die Grenzfrequenz der ndchst hoheren Oberflichenwelle (TEq) erhélt man aus

Gl 1.9
Co

fg,TEO - m

Fiir die noch hoheren TM,,- bzw. TE,-Oberflichenwellen gilt der allgemeine
Zusammenhang (n =0,1,2,...):

(1.9)

Con

= — = 2
fg,TMn Qh\/m nfg,TEo

co (14 2n
fg,TE" - Zloh(gi\/——l) — (]_ + 2”) fg7TE0 (]_]_1)

(1.10)

In geschirmten Gebilden (z.B. Abb. 1.2d) sind zusétzlich zu den HE,-Wellen die
Grenzfrequenzen der TE,- und TM_-Wellen unter Beriicksichtigung der teilweisen
dielektrischen Fiillung zu beachten.
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1.3 Wellenwiderstand und Permittivitat

1.3.1 Statische Naherung

Bei tiefen Frequenzen breitet sich in der Mikrostreifenleitung ndherungsweise eine
TEM-Welle aus. Der Wellenwiderstand Z; und die Phasenkonstante 3 konnen
mit konformer Abbildung gewonnen werden. Hierzu wird in der Abbildungsebene
der Kapazitétsbelag C’ und die Phasengeschwindigkeit v, bestimmt.

Unter Vernachlassigung der Dampfung gilt

L/
41 =\ = 1.12
=15 (112)

Der Induktivititsbelag L' ergibt sich aus

2w
— VL =2 = 2 1.13
B=w T2 (113)
zu P X
L' = = 1.14
w20 w2 (1.14)
Der Wellenwiderstand ergibt sich somit aus G1. 1.12 zu
2y = — (1.15)
B v,C" '
Bei einer Leitung mit homogenem Dielektrikum (u,= 1, &, bekannt) ist
1
Uy = O mit co = (1.16)

NG v/ Hogo

Bei einer Leitung mit inhomogenen (z.B. mehrschichtigem) Dielektrikum wird
die Ausbreitungsgeschwindigkeit gemafs Gl. 1.17 zu

Co

\/67‘76ﬂ

und mit dem Kapazitatsbelag Cf der luftgefiillten Leitung ergibt sich der tat-
sachliche Kapazitdatsbelag C” der Leitung.

(1.17)

Uy =

C'=Ch erep (1.18)

Die effektive relative Dielektrizitétskonstante €, .4 fiir ein homogenes Ersatzme-
dium kann ndherungsweise berechnet werden, indem die Feldanteile in den einzel-
nen Schichten miteinander verglichen werden (sehr grob durch Abschitzung oder
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durch konforme Abbildung). Vielfach findet sich in Diagrammen statt des effekti-
ven g, auch der sogenannte Verkiirzungsfaktor (VKF) fiir die Leitungswellenlénge
A gemék Gl. 1.19, wobei )¢ die Freiraumwellenldnge bezeichnet.

1 A
VKF = = — (1.19)
Ereff )\0
Der Wellenwiderstand ergibt sich dann mit GI1. 1.15 zu
1 1 1 VEre 1 1
7 - LVEnel : = Z1o-VKF  (1.20)

= / /
C" v,  Cf-erep o Ch-co fEreff

wobei Z1 der Leitungswiderstand der luftgefiillten Leitung ist.

Ermittlung des Kapazititsbelag

Zur Berechnung des Kapazitdtsbelag C" am Beispiel der luftgefiillten Streifenlei-
tung (Abb. 1.12a) wird deren Querschnitt in den Querschnitt der Bildleitung
(Abb. 1.12b), hier eine Bandleitung, konform abgebildet.

a) b) c)
W Wett

o B -

Y

m
o
>

m
o
>

|

!

<t

[

|

|

-¢

L T~/ — E-Feld

elektr. Wande magn. Wande -- H-Feld
(K:OO,“:O) (K:O’quo)

Abb. 1.12: Luftgefiillte Streifenleitung

Weil auch die Streifenoberseite zu C’ (vergleiche Abb. 1.6: auch von der Ober-
seite des Streifens gehen Feldlinien aus) beitrégt, ist die bei den Berechnungen
zugrunde zu legende tatséchliche Streifenbreite w g grofer als die geometrische
Streifenbreite w:

Wefp > W. (1.21)

Durch die Abbildung ergibt sich ein homogener Feldverlauf geméaft Abb. 1.12c,
wobei hier die vertikalen Feldberandungen magnetische, die horizontalen Beran-
dungen elektrische Wénde darstellen. Fiir den Kapazitéitsbelag ergibt sich damit

' =Cl = gow;ﬁ” (1.22)
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und mit Zpg = /2 =~ 12072 ~ 3772 erhdlt man mit Gl. 1.20 fiir den Wellen-

€0
widerstand

h

weﬁv

Zro = Zro

(1.23)

Naherungslosung der Leitungskenngrofien

Aus der konformen Abbildung kann man das asymptotische Verhalten der Mi-
crostripkenngrofen fiir bestimmte Grenzfélle wie w/h < 1 beie, &~ 1 und &, > 1,
sowie fiir w/h > 1 bestimmen. Aus der Kenntnis des genauen Verlaufs (z.B. aus
Messungen) und mit Hilfe theoretisch ermittelter Stiitzstellen in erlaubten Be-
reichen sind von Wheeler (1977) die Analysegleichung Zp(w/h,e,,t = 0) und
die Synthesegleichung w/h(Zy,e,,t = 0) fir 0 < w/h < cound 1 < g, < 0
ermittelt worden:

Analyseform : % = (1.24)
42,4 ? ? o2

4 1+@ 144 (8/¢r) @_’_ 14+ (8/¢r) 4h s 1+i
er+1 w 11 w 11 w 2 Ep

w
Syntheseform : 5= (1.25)
g ox Zier +1 1 T+4/e, n 1+1/e, ox Zier +1 . -1
P\ 424 11 0,31 P\ 424

Der Fehler fiir Z;, bleibt im Giiltigkeitsbereich der statischen Néherung in jedem
Fall unterhalb von 2%, oft sogar unterhalb von 1%.

Fiir genauere Berechnungen bieten sich die Losungen nach Hammerstad und Jen-
sen (1980) an, die analytische Ausdriicke auf der Basis von Funktionalapproxi-
mationen herleiteten. Sie ermdglichen es, den Wellenwiderstand der luftgefiillten
Leitung Z;o und das effektive €, zu bestimmen, wodurch eine Ermittlung von 7,
gemafs Gl. 1.20 mit einem maximalen Fehler von 0,3% moglich ist:

Z Fi-h
Zio=Zple, =1) = 21;0 ~ln{ 1w +/1+ (2h/w)2} (1.26)

0,7528
mit Fy =64 (2mr —6) - exp {— (30,666—) } (1.27)
w
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Das effektive e, ergibt sich mit einem maximalen Fehler von 0,2% aus den

Gln. 1.28 zu:
_etl a1 () 10k o
frelf = g 2 w
1 (w/h)* + {w/(52h)}2 1 w \°
=14 —-1 ‘In{ 1 1.2
T e N Py S VI e S R IR T A B ST T (1.28)
0,053
b= 0,564 - {57‘ 0’9}
e +3

Die aus den numerischen Analysen hervorgegangenen Berechnungsgrundlagen fiir
Zr, und €, o sind in den Abb. 1.13 und 1.14 auf den nachfolgenden Seiten in
Diagrammform zusammengefasst.

Fiir die Grenzfille w/h < 1 bzw. w/h > 1 ergibt sich aus Gl. 1.28:

e+ 1
2

Ereff R fur w/h <1
(1.29)

Ereff R Ep fiir w/h>1

Grenze der statischen Rechnung

Die obere Frequenzgrenze fiir eine zweckméfige Anwendung der statischen Né-
herung beim praktischen Schaltungsentwurf 1afst sich empirisch aus Gl. 1.30
ermitteln.

ATIAY AN
—fg78tat = y 4 . LO/ - 0704 ° L/ ~ 0701 : fgl (130)
GHz /Eref - h/mm h/mm
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Abb. 1.13: Numerisch berechneter Wellenwiderstand Z; und effektive Permittivitat
Er.ef in Abhéngigkeit von der normierten Leiterbreite w/h = 0-1,8.
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Abb. 1.14: Numerisch berechneter Wellenwiderstand Z; und effektive Permittivitat
er.ef in Abhéngigkeit von der normierten Leiterbreite w/h = 1,5-5.
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1.3.2 Dynamische Analyse

Eine Losung unter Berticksichtigung der Frequenzabhingigkeit und damit der
Langskomponenten des Feldes wurde von Kirschning und Jansen (1983) durch-
gefithrt. Aus einer Fiille von mehr als 10* numerischen Stiitzstellen, die aufgrund
exakter Feldberechnungen ermittelt wurden, ermittelten sie ein approximatives
Funktionensystem. Der Gleichungssatz, der als Eingabegrofien nur die normierte
Leiterbreite w/h, die relative Substratpermittivitit ¢, und das Produkt & - f in
GHz - mm fiir eine Streifenleiterdicke ¢t = 0 bendtigt, ist im folgenden aufgefiihrt:

Er—Er eff,stat

ZL,dyn = ZL,stat : (R13/R14)R177 Ereff,dyn — Er — 1+Ps
(1.31)

Ry =0,03891 - £l

Ry = 0,267 - (w/h)"™0

Ry = 4,766 - exp {—3,228 - (w/h)"0*}

Ry = 0,016 + (0,0514 - g,)***

Rs = (hf/28,843)120

Re = 22,2 - (w/h)"?

R; = 1,206 — 0,3144 - exp (—Ry) - {1 — exp (—Ry)}

Rg = 1+41,275-[1 — exp {—0,004625 - Ry - 267 - (hf/18,365)>7}]

. . . Rs . eXp(fRG) . (ETf )6
Ry = 5,086 - Ry 0,383840,386-Rs 1+1,2992R; ~ 1+10(c,—1)0

Rip = 0,00044 - £2136 10,0184

B (hf/19,47)5
Ry = 140,0962-(h f/19,47)°
Ryip = i

14+0,00245-(w/h)?
Riz = 0,9408 - (g,.5)™ — 0,9603
Riy = (0,9408 — Ryg) - (&r.ef.stat) ' — 0,9603
Ri5 = 0,707 - Ry - (hf/12,3)1097

6
Rig=1+0,0503-2- Ry, - [1 —exp {— (wl_g) H
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R17 = R7- [1 — 1,1241 : (R12/R16) - exXp {—0,026 : (hf)1’15656 — R15}]

Py = 0,27488 + [0,6315 4 0,525/(1 + 0,0157 - hf)*°] - w/h
—0,065683 - exp {—8,7513 - w/h}

Py =0,033622 - [1 — exp {—0,03442 - ¢, }]

P3 =0,0363-exp{—4,6 - w/h}-[1 — exp {—(hf/3,87)*""}]

Py=1+42751[1—exp{—(&,/15,916)"}]

Py = P - P, [(0,1844 + Py - P,) - 10h.f]"°7%

mit

21 stat = ZL(w/h,Er, = 0)

Ereff ,stat — Er,eﬁ(w/ha e, [ = 0)

Die Variablen R; bis Rz und P, bis F; sind dimensionslose Hilfsgrofen, e, of stat
ergibt sich aus Gl. 1.28, und Zj, 44 ergibt sich aus den GIn. 1.20 und 1.26
unter Beriicksichtigung der effektiven Permittivitét.

1.3.3 Einfluss der endlichen Leiterdicke auf Zj, und ¢, ¢

Werden alle Mafe des Querschnitts einer Leitung um das selbe Vielfache vergro-
fsert oder verkleinert, so dndert sich weder Z;, noch ¢, 5. Bei kupferkaschierten
Tréagern ist aber oft die Leiterdicke t = 35 pm bzw. ¢ = 17,5 pm fest vorgegeben,
unabhéngig von der Hohe h. Mit sehr grofsem h ergeben sich die Leitungskenngro-
fsen fiir ¢ = 0. Verkleinert man h bei festgehaltenem Verhéltnis w/h, so wéchst
der Anteil der E-Feldlinien, die auf den Seitenflichen y = +w/2 des Streifens
beginnen oder enden (dquivalente Leiterverbreiterung Aw). Dies bewirkt:

e Eine Vergroferung des Gesamtkapazititsbelags (und eine Verminderung des
Induktivitatsbelags); bei gleichem w/h und konstantem ¢ hat die Leitung
mit kleinerem h einen kleineren Wellenwiderstand.

e Eine Zunahme des Feldanteils in der Luft; bei gleichem w/h hat die Leitung
mit kleinerem h den grofseren VKF (weniger Verkiirzung).

Beispielhaft zeigt Abb. 1.15 die Abhéngigkeit von Zp 4, und VKFg, von der
Leiterdicke fiir das Substratmaterial Epsilam 10.
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Abb. 1.15: Wellenwiderstand Z7, 4,,, und Verkiirzungsfaktor VKF g, als Funktion der

1.4 Dampfung der Mikrostreifenleitung

Leiterdicke ¢ (f=2 GHz, £,=10,3, w=1,2 mm, h=1,27 mm, Substrat: Ep-
silam 10).

Aus Abb. 1.16 gehen die wichtigsten Ursachen der Démpfung auf einer Mikro-
streifenleitung hervor. Im folgenden sollen die benannten Effekte kurz beschrie-
ben werden, und Naherungsgleichungen bzw. Kurvenscharen zur graphischen Be-
stimmung des Dampfungsbelages angegeben werden.

Leiterstreifen — g
Haftschicht ————

Haftschicht —#

Masseplatte 7 \

Abstrahlung
Oberflachenrauhigkeit

a4 Leitfahigkeit
a— Leitfahigkeit

| Dielektrikum |

4 Ableitung, Umladung

-a— Leitfahigkeit
~— Leitfahigkeit

Oberflachenrauhigkeit

Abb. 1.16: Schichten und Dampfungseinfliisse einer allgemeinen Mikrostreifenleitung

(Haftschichten gibt es nur bei Diinnschichttechnik).
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1.4.1 Die Leiterdampfung

Die Betriebsfrequenz der Streifenleitungen liegt bei fast allen Substratmaterialien
unter der so genannten Dampfungs-Ubernahmefrequenz f;, bei der Langsverluste
und Querverluste gleich grofs sind. Damit konnen die dielektrischen Verluste

gegeniiber den Leiterverlusten fast immer vernachléssigt werden (Aufer fir EPG-
Substrat; EPG: Epoxid-Glasfaser).

Die Leiterddmpfung entsteht durch den endlichen elektrischen Widerstand des
Streifens und der Massemetallisierung. Aufgrund des Betriebs unterhalb der
Ubernahmefrequenz sollte erwartungsgemif der spezifische Oberflichenwider-
stand Rp und damit die Ddmpfung mit y/f zunehmen (Skineffekt). Tatséchlich
trifft das wegen der frequenzabhéngigen Langs- und Querstromdichte der hybri-
den Wellen nicht exakt zu. Fiir eine exakte Losung des Problems miifste eine
dynamische Analyse erfolgen; hierfiir existieren jedoch bislang keine funktionen-
theoretisch approximierten Ergebnisse oder Kurvenscharen zur graphischen Aus-
wertung. Fiir eine unterhalb der statischen Grenzfrequenz (Gl. 1.30) liegende
Betriebsfrequenz sind Aussagen mit einer Genauigkeit von besser ca. 8% Restun-
sicherheit mdoglich.

Diese Beziehungen wurden nach dem Prinzip des Induktivitdtsinkrements her-
geleitet, das die Stromverdriangung beriicksichtigt und davon ausgeht, dass nur
Langsstrom auf dem Streifen fliefst.

Der Dampfungsbelag ergibt sich dabei nach Wheeler (1964) aus G1. 1.32:

mit dem Oberflichenwiderstand Rp = whp_ P (1.32)

P 2 J

fir.

= A
P Zih

«

wobei p der spezifische Widerstand und ¢ die Skintiefe sind. Der von ¢, unab-
héngige Geometriefaktor A, in dB ist abhéngig von w/h, wobei gilt:

w/h < 0,16 : (1.33)
Ay =5 L1 (o)L [1 4 pho g b (L (452)) ] |
0,16 <w/h <2: (1.34)
A, =58 {1 - (50)" ) |1+ gt + i {n (%) — £} |

2<w/h<oo:

Weq,0 wegq,0/(Th)
o8| 250 1 pasae |

. _h o4 h 2n) _ 1
T e (G| wos + s (0 () 1}
(1.35)

A, =
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Die dquivalente Leiterbreite weq o zur Beriicksichtigung der endlichen Leiterdicke
t errechnet sich nach Wheeler mit we, 9 = w+Aw; o und Gl. 1.36 bzw. GIl. 1.37:

t 4
Awgg=—-1n < - Analyseform (1.36)
T 2 1/m
\/(%) + {(w/t)/Jrl,IO}
t 4
Awgg=—-In < Syntheseform (1.37)

>

T 2 1/7 2
O+ { s
Die Gln. 1.33-1.36 ergeben sich graphisch dargestellt in Abb. 1.17, wobei sich

aus der normierten Grofe o die tatséchliche Ddmpfung mit Gl. 1.38 ergibt.

Fiir beliebige Werte von f in GHz, h in mm, ¢, .g(w/h.,e,) und p in Qcm betrégt
a, in dB/cm:

. ) Verey - (f/GHz) (p/SQem)
Oép — O[p . { h/mm . 1’72 : 1076 (138)
Die Skintiefe ist durch 6 = /2 p/(w - p) gegeben (Rrp = p/d, vgl. Gl. 1.32).
Fiir Kupfer gilt 6 /uym = 2,1/1/f/GHz, also § = 0,21 pm bei 100 GHz.

1.4.2 Einfluss der Haftschicht

Bei der Diinnfilmtechnik ist eine diinne, ca. 0,02-0,1 num dicke Haftschicht zwi-
schen dem Substrat und der eigentlichen Leitschicht des Streifenleiters sowie der
Massemetallisierung notwendig. Wahrend die Leitschicht aus gut leitendem Ma-
terial, z.B. Gold (p = 2,6-107% Qcm) in einer Stérke von mehreren Eindringtiefen
besteht, sind fiir die Haftschicht relativ schlechte Leiter wie Chrom und Tantal
(13-107% bzw. 15,6 - 1075 Qcm) notwendig.

Hierdurch erhoht sich die Leiterdampfung abhéngig vom Verhiltnis Haft-
schichtdicke zu Eindringtiefe ty /6y und dem Verhéltnis Leiterwiderstand zu
Haftschichtwiderstand pr/pg; das Resultat einer statischen Berechnung zeigt

Abb. 1.18.

In einem speziellen Prozess kann durch direktes Aufbringen einer Kupferkaschie-
rung auf die Substratoberfliche die Haftschicht vermieden werden. Die Kupfer-
beschichtung hat eine Dicke von 0,127 bis 0,305 mm. Diese Substrate sind ausge-
zeichnet geeignet fiir thermisch problematische Anwendungen, oder Einsatzfille
in denen relativ hohe Leistungen berticksichtigt werden miissen.
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Abb. 1.17: Normierter Leiterddmpfungsbelag a7 der Mikrostreifenleitung fiir
f=1GHz, &,=1, h=1 mm und p=1,72-107% Qcm (Kupfer) in Abhingigkeit
von der normierten Leiterbreite w/h.
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Abb. 1.18: Einfluss der Haftschicht auf die Leiterdampfung.
a) Leitung mit Haftschicht; b) Vergleichsleitung ohne Haftschicht;
c) haftschicht-bedingte Leiterddémpfungserhohung a, .g/c, in Abhéngig-
keit von der normierten Haftschichtdicke.
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1.4.3 Einfluss der Oberflachenrauhigkeit

(glatte Oberflache) (rauhe Oberflache)

Leiter

O(Psky )
Abb. 1.19: Rauhe Substratoberflache

Alle Substrate besitzen im mikroskopischen Bereich rauhe Oberflichen
(Abb. 1.19). Diese Struktur zeigt sich nach der Metallisierung auch auf der
dem Substrat zugewandten Seite des Leiterstreifens und der Masseplatte. Die
obere Seite und die Seitenbegrenzungen des Leiterstreifens besitzen ebenfalls stets
eine gewisse Rauhigkeit. Durch die aufgrund des Skineffekts erhchte Stromdichte
in diesen dufseren Leiterbereichen entsteht dort eine im Rhythmus der Rauhig-
keit modulierte inhomogene Stromdichteverteilung, die zu zusétzlichen Verlusten
fiihrt. Formal wird das durch eine Erhohung des Leiterdampfungsbelags vom
Wert «, bei glattem Substrat auf a, g bei rauhem Substrat ausgedriickt.

Dazu wird eine effektive Rauhtiefe 0.4 gemafs Gl. 1.39 eingefiihrt, die den qua-
dratischen Mittelwert der Oberflachenrauhigkeit darstellt:

Zip / 02(2)d (1.39)

Oeff =

Einige géngige Werte fiir 0.4 sind:

polierte Al,Os-Keramik oo ~ 0,05 pm
unpoliertes Al,O3 o ~ 0,25 pm
Kunststoffsubstrate o ~ 1,5 pm

Wenn die Rauhigkeit viel kleiner als die Wellenldnge bleibt, so ist es moglich die
normale Leiterddmpfung geméf Gl. 1.32 anzusetzen, wobei der spezifische Ober-
flachenwiderstand Ry mit Hilfe der Abb. 1.20 durch den effektiven spezifischen
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Oberflachenwiderstand Rp g ersetzt wird. Die Dampfung o, .4 erhélt man dann
aus der Dampfung o, der glatten Oberflache mit:

ap,eﬂ — RF,eﬁ (1 40)
@, RF
. Rp. a2
wobei —pb = [1 + 2 . arctan {\/Q () }] ist (Morgan, 1949).
2
18 = |
= //
Q| L
D:LL“II 1,6 /// d . d :
5| o 14 A ot = § —
gl B\
o] Strom—> - d |
12 /1 pu—
1 - N I O O I
O 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 22 24
et
o

Abb. 1.20: Normierter effektiver spezifischer Oberflachenwiderstand als Funktion der
normierten effektiven Rauhtiefe.

1.4.4 Dielektrische Dampfung

Dielektrische Verluste entstehen durch Umladeverluste im Substrat; sie konnen
durch den fiir nicht zu hohe Frequenzen ndherungsweise frequenzunabhéangigen
Verlustfaktor tan d. (,Verlusttangens®) ausgedriickt werden, der in Tabelle 1.21
zusammen mit anderen Eigenschaften fiir diverse Substratmaterialien dargestellt
ist. Dabei gilt fiir nichtleitende Dielektrika tand. = &/ /e/ mit e, =&/, —j- /.
Da die Verluste nur im Substratteil des Feldes auftreten ist es notwendig, den
Geometriefaktor F' einzufiihren; eine Beziehung fiir die Ddmpfung, die sowohl
die Frequenzabhéangigkeit als auch die Geometrie beriicksichtigt, stellt G1. 1.41
dar (Graphisch: Abb. 1.22):

1
a€:0,91-tan5€~f-\/w-{l+%} (1.41)

mit F = (1+ (10h/w))~"".
Fiir beliebige Werte der Frequenz f in GHz und des Verlustfaktors tan d. betréagt
der Dampfungsbelag in dB/cm:

i

Q. = -

¢ GHz

-1000 - tan . (1.42)



(WMLI)YORI([-JOISISUNY] 3 [RLIDJRIA SOUOST)

-OUSRUILLISY 9y ‘I9)IS[([R[] R {[RLIOIRIN SOUDSLIINI[OIP SoTpsIuRIIOUE [UY)

"9YRIISqNG JOSIPYOIM [OSIUYDD} U9YJeydsuaSt TIZ°T "qqV
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Permittivitit bei 10 GHz, 25°C fahigkeit bei 25°C ~ Warmeaus- von &,
dehnungsko-
effizient
25°C
Al A
Ep tan 55 RTh IAT Er—g%
in CVmVK in1075/K=in107¢/K =
ppm/K ppm/K
Al;03-Keramik 9,8 0,0001 0,37 6,3 +136 An
(99,5% Reinheit)
Al 03-Keramik 9,4 0,001 0,35 6,4 An
(96%)
Saphir 9,4, 11,6 0,0001 0,42 6 +110...4140 An anisotrop
Quarzglas 3,78 0,0001 0,017 0,55 +13 An anisotrop
Corning Glas 7059 5,75 0,0036 0,012 4.6 An
Berylliumoxidkeramik 6,3 0,006 2,1 (hoch!) 6,1 +107 An Staub ist giftig
(BeO) (98%)
Titanoxidkeramik (TiO,) 85 0,004 0,05 7.5 -575 An
Bariumtetratitanat 37 0,0005 (6 GHz) 0,02 9,4 -26 An neg. Temp.
(BaTis09) Koeff. von &,
Zirkonate 20 ...40 0,0002 5 -130...0...4100 An geringe
Temperatur-
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Diamant 5,67 0,00008 (10 GHz) 20 (sehr hoch!) 1.2 -0 An
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Semiisolierendes GaAs 12,9 0,002 0,46 57 Ha
Hochohmiges Silizium 11,9 0,015 1,45 4,2 Ha
(p = 10%Qcm)
Ferrit 9...16 0,001 Fe Curie Temp.
+100... 4500 °C
Teflon 2,1 0,0003 0,002 106 350 K
Polyolefin 2,32 0,0007 0,005 108 480 K
glasfaserverstarktes 2,55 0,001 0,003 16 ...100 K
Teflon
Aluminium 2,2 23,8
Kupfer 3,93 17 zum Vergleich
Invar 15
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1.4.5 Ableitungsverluste

Die Ableitungsdampfung entsteht durch die endliche spezifische elektrische Leit-
fahigkeit x des Substratmaterials. Sie ist bei den meisten Dielektrika (Isolatoren)
nicht zu beriicksichtigen, fallt jedoch bei semiisolierenden Halbleiterwerkstoffen
ins Gewicht. Sollen solche Substrate eingesetzt werden, so kann eine graphi-
sche Ermittlung des geometrieabhidngigen Dampfungsbelags mittels Abb. 1.23
erfolgen.

Fiir beliebige Werte von # in (Qcm) ™! betrigt der Diampfungsbelag:

« K

Die Eigenleitfahigkeiten einiger Halbleitermaterialien sind:

Halbleiter | Eigenleitfihigkeit x/(Qcm)™!
GaAs 1078
Si 5-107°
Ge 21072

1.4.6 Abstrahlungsverluste

Bei nicht metallisch abgekapselten, offenen Streifenleitungen wird an Storstel-
len, wie z.B. an einer offenen Stichleitung oder einer rechtwinkligen Richtungs-
anderung Mikrowellenleistung abgestrahlt. Diese Abstrahlungsverluste setzen
sich zusammen aus der in den Raum abgestrahlten Leistung (wie bei Patch-
antennen) und der von Oberflichenwellen fortgefiihrten Strahlung. Da die TMj-
Oberflachenwelle keine untere Grenzfrequenz besitzt (siehe Kapitel 1.2.1) ist
deren Anteil stets von Null verschieden.

Die verschiedenen Abstrahlungsverluste konnen z.B. mit der Momentenmethode
berechnet werden. Bei hohen Frequenzen, die aber immer noch kleiner als die
Grenzfrequenz der TEy-Oberflichenwelle sind, werden die Abstrahlungsverluste
durch die TMy-Oberflichenwelle dominiert.
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Abb. 1.23: Normierter Ableitungsdampfungsbelag «j der Mikrostreifenleitung fiir
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1.5 Uberginge und Testfassungen

Oftmals ist es notwendig, von Streifenleitungskomponenten auf andere Wellen-
leitertypen iiberzugehen, z.B. um ein koaxiales Antennenkabel anschliefen zu
konnen, oder um die in einer Streifenleitung erzeugte HF-Leistung in einen Hohl-
leitermischer einzuspeisen. Wie solche Uberginge moglichst dampfungs- und re-
flexionsarm auszufiihren sind, soll der néchste Teilabschnitt zeigen.

Um Schaltungen auf Streifenleitungssubstrat einfach testen zu konnen, ist es
notwendig, Testfassungen mit reproduzierbaren Eigenschaften zu besitzen. Im
Anschluss soll gezeigt werden, welcher technologische Aufwand hierzu notwendig
ist und wie eine solche Testfassung konstruiert werden kann.

1.5.1 Massekontaktierung

Im folgenden soll nur auf die Probleme des Ubergangs zwischen Koaxialleitungen
und Microstrip-Strukturen eingegangen werden, da dieses Problem in der Praxis
am haufigsten vorkommt. Die dabei auftretenden Schwierigkeiten sind:

e Gute Kontaktgabe (niedriger Ubergangswiderstand).
o Allseitige Kontaktierung des Substrates (bei Gehdusemontage).

e Keine Umwege fiir den Massestrompfad. Bei einem Anschluss mit Masse-
umweg kann vereinfacht folgendes Ersatzschaltbild angenommen werden:

- —Innenleiter —==< Ubergang —==— Streifenleiter — -
| |

o

Koaxialleitung Mikrostreifenleitung

Stichleitung
(Massespalt)

Abb. 1.24: Ersatzschaltbild fiir einen Anschluss mit Masseumweg.

Der Umweg wird dabei durch die Serienstichleitung verkorpert. Fiir eine
Léange von [ = \/4 14kt der Ubergang keine Hochfrequenz mehr durch!

e Anpassbarkeit fiir mechanische Toleranzen.
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Gehiiuseloser Ubergang

Soll keine Geh&usemontage vorgenommen werden, so sind grundsétzlich zwei ver-
schiedene Verfahren bekannt, das Einléten und die Klemmtechnik.

a)

b)

Mittelleiter—
[6tung Druckkontakt

e

\

Masselotnaht

Geschraubter
Metallklotz —

Abb. 1.25: Gehiuselose Uberginge.

a) Lotkontaktierung; b) Klemmkontaktierung.

e Einloten (Abb. 1.25a)

Hierbei wird der Innenleiter der Buchse direkt am Streifenleiter festgelotet,
die Massekontaktierung erfolgt durch eine Lotzinnnaht auf der Unterseite
der Microstrip. Nachteilig ist, dass die Verbindung nicht zerstorungsfrei ge-
16st werden kann, und z.B. Préazisionsstecker in Stahlausfiihrung nicht 16t-
bar sind. Zudem veréndert jeder Lotvorgang i.a. die Substrateigenschaften
(e, tand.), wodurch am Ubergang zusitzliche parasitire Elemente auftre-
ten.

Einklemmen (Abb. 1.25b)

Fiir hohere Frequenzen wird durchweg die Klemmkontaktierung eingesetzt,
da sie besser reproduzierbare Ergebnisse zeigt. In (Abb. 1.25b) wird das
Verfahren anhand einer gehéuselosen Befestigung gezeigt. Dabei ist der
untere Teil des Steckerflansches gegen einen Metallklotz (ca. 2 cm X 2 cm
x 1 cm) geschraubt. Der Abstand zwischen Buchsenmittelleiter und der
Oberkante des Metallklotzes ist geringfiigig kleiner gehalten als die Dicke
des Substrats mit beidseitiger Kupferauflage. Durch die Federkraft des Mit-
telleiters wird ein eindeutiger Massekontakt unmittelbar in der Umgebung
des Mittelleiters, wo die grofste Stromdichte herrscht, erzwungen.

Mit diesem Verfahren ergeben sich gute Resultate; bei entsprechender For-
mung des Mittelleiters lassen sich Riickflussddmpfungen von besser als
20 dB, bis iiber 18 GHz hinaus reproduzierbar, erzielen.
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Gehausemontage

Bei Gehausemontage erfolgt der Masseilibergang zumeist in zwei Stufen, vom
Stecker auf das Gehduse und von dort auf die Streifenleitung. Deshalb ist ein gu-
ter Masseiibergang von der Streifenleitung zum Gehéuse notwendig. Ein zentrales
Problem stellt hier der unterschiedliche Ausdehnungskoeffizient von Substrat und
Gehduseboden dar. Die gelaufigsten Verfahren zeigt Abb. 1.26.

e Klemmen (Abb. 1.26a, b)
Das Substrat wird an den Kanten, Ecken oder auch durch Substratlécher
(Durchmesser ca. 2-3 mm) mittels Schrauben oder Druckfedern auf die
Bodenplatte gedriickt. Eine Positionierung erhélt man durch Anschlag von
zwei Substratkanten an die Gehdusewénde oder durch Passstifte. Zur Ver-
meidung gegebenenfalls auftretender Spalte, ist es zweckmaéfig, ein Feder-
blech nach Abb. 1.26b zwischen Substrat und Boden einzulegen.

e Lot- oder Klebetechnik (Abb. 1.26¢, d)

Beim ganzflichigen Einléten oder Einkleben mit sogenanntem Leitkleber
(Epoxidharz mit eingelagerten Silberteilchen nach Abb. 1.26¢) wird gleich-
falls eine Spaltbildung vermieden. Allerdings ist eine flichenhafte Létung
wegen der Bildung von Lunkern und Lufteinschliissen schwierig zu beherr-
schen. Eine weitere Schwierigkeit hierbei stellt die Lotauswahl dar, da
die Goldauflage der Massemetallisierung ansonsten in das Lot diffundiert.
Zugleich tritt das Problem der erheblich unterschiedlichen Warmeausdeh-
nungskoeffizienten von Substrat und Gehéduseboden auf. Bei Substraten
aus Al,O3 hilft hier ein Boden aus einem Material mit ebenfalls sehr klei-
nem Langenausdehnungskoeffizienten, z.B. Invar (Fe(63,8%) - Ni(36%) -
C(0,2%)) oder Kovar (Fe(54%) - Ni(28%) - Co(18%)), der aufgrund des
hohen Preises dieser Spezial-Legierungen nur als Zwischenboden ausgelegt
werden kann (Abb. 1.26d).
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®

Substrat
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Substrat

Federblech

Gehauseboden Schraube mit Federblech
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Substrat PaBstift kurzer
Massestromweg

Substrat @ Feder

i

Lot oder Leitkleber Gehause (Alu, Stahl) Zwischentrager
(Invar, Kovar)

Abb. 1.26: Moglichkeiten des Substrateinbaus bei Gehdusemontage.
a) Klemmen mit Schraube und Scheibe oder mit Feder; b) Klemmen mit
Federblech; ¢) Loten bzw. Kleben mit Leitkleber; d) Loten auf Invar- oder
Kovar-Zwischentréger.

1.5.2 Der Innenleiteriibergang

Der Innenleiteriibergang kann entweder abrupt nach Abb. 1.27 oder gestuft bzw.
stetig nach Abb. 1.28 erfolgen, wobei der stetige Ubergang die grofte Bandbreite
aber auch die grofseren mechanischen Abmessungen aufweist. Fiir den abrupten
Ubergang, der durch entsprechende Mittelleiterkonstruktion tiefpasskompensiert
werden kann, bietet die Industrie, abgestuft fiir verschiedene géngige Substrat-
materialien, Buchsen mit unterschiedlich geformter Mittelleiterausfithrung an.

Die in Abb. 1.27 gezeigten Lot- bzw. Schweifsverbindungen sind nur bis ca.
1 GHz verwendbar. Das liegt einerseits an der erheblichen Beeintriachtigung der
Substrateigenschaften im Lotbereich, andererseits an der Einbringung einer nicht
reproduzierbaren Stofsstelle mit wesentlich erhohtem Kapazitiatsbelag.

1.5.3 Sonderformen von Ubergingen

Fiir die Ankopplung der Mikrostreifenleitung an einen Rechteckhohlleiter existie-
ren in der Literatur diverse Losungsvorschliage; Abb. 1.29 zeigt einige géngige
Typen.
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Abb. 1.27: Moglichkeiten des abrupten Innenleiteranschlusses.
a) Klemmtechnik mit Kontaktfederchen (f<18 GHz); b) wie a, aber mit
Kunststoff-Druckstiick; ¢) wie a, aber mit gefedertem Stempel; d) ange-
l6teter Innenleiter (f<1 GHz); e) angeschweifites Bandchen (£<0,5 GHz);
f) angeschweifites Bond-Drahtchen (f<0,2 GHz).

Die E-Feld-Sondeneinkopplung (Abb. 1.29a) erfolgt &hnlich wie die koaxiale
Hohlleitereinleitung mit Koppelstift. Es wird im Abstand Ay /4 von einer Kurz-
schlusswand im Hohlleiter ein Substrat ohne Massegrundfliche mit geeignet ge-
formtem Streifenleiter eingebracht. Die Masseflache wird aufen mit dem Hohllei-
ter kontaktiert. Mit dieser Konstruktion sind Bandbreiten bis ca. 15% moglich.

Grofere Bandbreite erlaubt der Stufentransformator nach Abb. 1.29b; es lassen
sich hiermit Bandbreiten grofer 20% erzielen. Die mechanische Herstellung des
Blechkamms fiir den Stufentransformator, sowie eine hinreichend exakte Berech-
nung der Abmessungen ist jedoch problematisch.

Der in Abb. 1.29c gezeigte Ubergang besteht aus drei Teilen: Die Finleitung
geht in eine symmetrische Bandleitung iiber, dieser folgt ein Balun-Ubertrager
(balanced /unbalanced) zur Anpassung an die Mikrostreifenleitung. Von 18 bis
26 GHz ist hier der Reflexionsfaktor kleiner 6%.
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Abb. 1.28: Cestufte und stetige reflexionsarme Ubergéinge von 3/7-Koaxialleitung

(di = 3 mm, d, = 7 mm) bzw. SMA-Koaxialleitung (d; = 1,3 mm,
d, = 4,3 mm) auf Mikrostreifenleitung auf Keramiksubstrat.

S: Substrat (Dicke: 25 mil = 0,635 mm, €, = 9,8), K: Kontaktfeder Innen-
leiter, B: Gehduseboden, D: Dielektrikum.

a) mit zwischengeschalteter Luftleitung

b) mit gestufter Querschnittsanpassung

¢) mit kontinuierlicher Querschnittsanpassung

d) mehrfach gestuft

e) exzentrischer Koaxialleitungsiibergang

f) hermetisch dichter Ubergang.
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Abb. 1.29: Uberginge von Rechteckhohlleitern auf Streifenleitungen.

a) E-Sondeneinkopplung von Suspended-Substrate-Leitung
(15% Bandbreite)

b) Stufentransformator-Ubergang auf Mikrostreifenleitung
(20% Bandbreite)

¢) Finline-Ubergang auf Mikrostreifenleitung
(36% Bandbreite).
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1.5.4 Messfassung fiir Microstrip-Komponenten

Einsatz:

e Messtechnische Ermittlung der Schaltparameter von Mikrostreifenleitungs-
Komponenten und Gruppen durch einen vektoriellen Netzwerkanalysator

(VNWA).
Anforderungen:

e Geringer Reflexionsfaktor der Mikrostreifenleitungsiibergénge
(kleiner —20 dB, bzw. Riickflussddmpfung grofer 20 dB)

e Hohe Phasenkonstanz reproduzierbar im ganzen Frequenzbereich
(besser +5° bei 18 GHz)

e Einfache Handhabung

Realisierte Messfassung

In Abb. 1.30 sind die Einzelteile einer am Institut fiir Hochstfrequenztechnik
und Elektronik der Universitiat Karlsruhe (IHE) entwickelten Messfassung in ihrer
Zusammengehorigkeit dargestellt.

Auf einer Grundplatte (a) aus vergoldetem Messing befindet sich eine Rahmenpla-
tine (b) des gleichen Substratmaterials, wie das der zu untersuchenden Schaltung;
hier RT Duroid 6010 (¢,=10,5). Die Rahmenplatine hat einen symmetrischen
Aufbau, d.h. in der Léngsachse ist eine geétzte 50 € (= Zy) Mikrostreifenleitung,
an deren aufseren Seiten jeweils die Streifenleitungsiiberginge der SMA-Stecker
aufgedriickt sind. Gelotete Uberginge wurden zunichst untersucht, zeigten je-
doch um 3 dB schlechtere Werte der Riickflussddmpfung. Im ausgesparten Feld
wird die zu vermessende Schaltung (d), DUT (Device Under Test) genannt, einge-
legt. Fiir den Fall des Eintores, in dem nur eine Reflexionsfaktormessung erfolgen
kann, ist es nicht notwendig, dass das Tragermaterial des DUT die gleiche Lange
wie die Aussparung aufweist.

Das DUT wird dann von einem in vier Passstiften (c) gefiihrten Kunststoffrah-
men (e) in der Rahmenplatine fixiert. Um das elektromagnetische Feld der nach
oben offenen Microstrip-Leitung mdglichst wenig zu beeinflussen, wurde der Rah-
men aus PVC-Material angefertigt, das ein €, von ca. 2 aufweist. Im Hinblick auf
geringe Feldstorung muss der Rahmen geeignet gestaltet sein. An der diesbeziig-
lich kritischsten Stelle des Rahmens, der Uberbriickung der beiden Streifenleiter
(Rahmenplatine-DUT), weist der Rahmen eine Langsnut (f) auf, deren Abmes-
sungen empirisch ermittelt wurden. Bei Anndherung dieses PVC-Materials an die
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Fuhrungsbalken (1)
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Abb. 1.30: Messfassung.

50 Q-Microstrip-Leitung treten erst bei Absténden kleiner als ca. 1 mm spiirbare
Messwertanderungen, und damit Feldbeeinflussungen, auf. Der Vergleich erfolgt
jeweils fiir Reflexions- und Transmissionsmessung gegeniiber der ,,ungeschirmten®
50 €2-Streifenleitung.

Die gewéhlten Abmessungen von 2 mm x 5 mm (Hdohe - Breite) fiir diese Langsnut
sind hinsichtlich Feldstorung vollkommen unkritisch.
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Wichtig ist, dass an dieser Stelle die fest montierte Rahmenplatine und das DUT-
Substrat vollkommen auf der vergoldeten Grundplatte aufliegen. Diese stellt
den Massekontakt der beiden Platinen an der Stofistelle her, wobei Luftspalte
parasitire Serieninduktivitéten verursachen wiirden (Abb. 1.31).

unerwinschter Spalt

Substrat

Grundplatte

Abb. 1.31: Parasitire Serieninduktivitat.

Um eine sichere Auflage an diesen Stofstellen der beiden Platinen zu erzielen, ist
in den Rahmen jeweils eine Quernut (g) gefréft, so dass der verbleibende Steg
einen sicheren Anpressdruck an den beiden entscheidenden Stofsstellen gewéhr-
leistet (Abb. 1.32). Auch fiir die Schrauben, die den Rahmen anpressen, wird
eine Kunststoffausfiihrung verwendet.

M

Anpressrahmen

Rahmenplatine Steg

Substrat (DUT)

Grundplatte

Abb. 1.32: Anpressvorrichtung.

Erhebliche Sorgfalt kommt der galvanischen Kontaktierung der Streifenleiter zu.
Dazu miissen die Streifenleiter der beiden stumpf zusammengefiigten Substrate
durch eine Kontaktbriicke verbunden werden, welche durch den im Substrat aus-
gesparten Schacht aufgebracht werden kann. Diese Kontaktbriicke muss so ge-
staltet sein, dass das Feld so wenig wie moglich gestort wird, d.h. sie muss an
dieser Stelle eine hohe Riickflussdampfung aufweisen.
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Anforderungen an die Kontaktbriicke fiir hohe Riickflussddmpfung:

e identische Breite wie der Streifenleiter
e Triager der metallischen Briicke moglichst kleinies €, haben
e moglichst deckungsgleich mit Streifenleiter

e reproduzierbares Aufsetzen

Verschiedene Materialien und Fiihrungssysteme wurden getestet, die jedoch alle
aufgrund schwieriger Verarbeitung (Kupferfolie, Styrodur), geringer mechani-
scher Stabilitdt und nicht reproduzierbarer Ergebnisse (Fithrung in dem Schacht
des Anpressrahmens) verworfen wurden.

Ein hervorragendes Ergebnis lieferte die in Abb. 1.30 dargestellte Art fiir die
Kontaktbriicke. Um reproduzierbare Ergebnisse zu erzielen, ist eine exakte, aber
leichtgdngige Fiithrung notwendig, wie sie nur von Metall auf Metall in einer
Passung realisiert werden kann. Dazu wird der Messingbalken (1) von den beiden
Passstiften, die in der Stofstellenebene beider Platinen montiert sind, gefiihrt.

Um mit dem Fiihrungsbalken das Feld nicht zu stoéren (der Abstand wurde mess-
technisch zu grofser als 1 cm ermittelt), dient zundchst der ungeschraubte Stempel
(i), der aus dem gleichen Material wie der Rahmen gefertigt ist, als Abstands-
halter. Erst in unmittelbarer Néahe der kritischen Stelle wird das mechanisch
starre Gebilde auf einen minimalen Zapfen (k) reduziert, auf dem die eigentliche
Kontaktbriicke (j) aufgeklebt ist. Diese besteht aus einer auf RT Duroid 5880 ge-
dtzten Leiterbahn (Riickseite selbstversténdlich nicht metallisiert), deren Breite
identisch ist mit der Streifenleiterbreite der zu verbindenden Platinen. Dieses
Material besitzt die Substratstirke 0,5 mm bei einem &, von 2,2. Von Vorteil
ist die getrennte Ausfithrung auch deshalb, weil in einem einmaligen Vorgang
(mit ortsabhéngiger Darstellung des Reflexionsfaktors) der Kunststoffstempel als
Trager der Kontaktbriicke durch die Verschraubung mit dem Fiihrungsbalken auf
minimale Riickflussddmpfung justiert werden kann. Ein weiterer Vorteil ist, dass
bei einwandfreier Verarbeitung der (Pass-) Fiihrung bereits die Gewichtskraft
einen reproduzierbaren Auflagendruck fiir die Kontaktbriicke verursacht, so dass
auf aufwéndige Federsysteme verzichtet werden kann. Im Vergleich zu einer di-
rekten Fiihrung im Schacht des Anpressrahmens tritt hier keine Verkopplung der
Krifte fiir Anpressrahmen und Kontaktbriicke auf.

Die Aussparung in der Rahmenplatine als auch das exakte Zuschneiden der zu
vermessenden Platinen erfolgt mit einem an einem scharfkantigen Metallklotz
gefiihrten Skalpell. Dieser wird an vorgegebenen (auf dem Substrat erhabenen)
Markierungen justiert. Bei exaktem Einpassen konnten ohne Kontaktbriicke be-
reits Werte fiir die Riickflussddmpfung besser als 20 dB erreicht werden.
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Der am IHE realisierte Ubergang Streifenleiter-Streifenleiter weist iiber eine
Bandbreite von etwas mehr als 20 GHz (1-24 GHz) eine hohe Riickflussdamp-
fung von 28 dB auf. Dieser Messwert ist reproduzierbar und wird auch nach
wiederholtem Auswechseln von Messobjekt und Kontaktbriicke wieder erreicht.

Kommerzielle Messfassungen

Kommerzielle Testfassungen (z.B. von Agilent, frither Hewlett Packard) sind oft
zweiteilig ausgefithrt (Endblocke), die mit jeweils einer DC-Zuleitung versehen
sind. Fiir Messungen an aktiven Komponenten kann eine Mittelsektion eingebaut
werden, die mit zwei weiteren DC-Zuleitungen ausgestattet ist.

1.6 Bauelemente in Microstrip-Technik

Zum Aufbau komplexer Schaltungen ist es notwendig, die Eigenschaften der prin-
zipiellen Konstruktionselemente zu kennen. Da ihre Behandlung sehr aufwéndig
ist, sollen hier nur grundsétzliche Bauformen, sowie einfache Konstruktionsricht-
linien dargestellt werden.

1.6.1 Der Leerlauf

Eine am Ende offene Microstrip stellt das klassische Streifenleitungsbauelement
dar, wie es z.B. fiir Stichleitungen eingesetzt wird. Wie in Abb. 1.33a dargestellt,
endet das Feld der Microstrip nicht abrupt am Leitungsende, sondern reicht noch
weiter in Richtung der Streifenleitungssymmetrieachse fort.

©) . Streufeld E ® | O Al
- | vz

——J»l

2, €y : ]‘cl.

(hombgen )

€

|
|
T

magn. Wand
(idealer Leerlauf
ohne Streufeld )

Substrat: &, T

Abb. 1.33: Mikrostreifenleitungsleerlauf.
a) Aufbau mit elektrischem Streufeld E; b) Ersatz-Endkapazitat Cy;
¢) dquivalente Leitungsverlangerung Aly,

Diese Verldngerung der Feldlinien bewirkt eine dquivalente Verldangerung der ei-
gentlichen Streifenleitung, wobei das zusétzliche Endfeld als Parallelkapazitéat
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geméfs Abb. 1.33b bzw. als Leitungsverlangerung gemafs Abb. 1.33c gedeutet
werden kann.

Die genaueste, bis zu hochsten Frequenzen giiltige Analyse ist die dynamische
(frequenzabhéngige) numerische Analyse des Leerlaufs. Bei Frequenzen von 6-
10 GHz liegt die relative frequenzabhéngige Aly-Verldngerung einer \/4-langen
Stichleitung unter 2 %. Daher ist fiir die meisten technisch vorkommenden Félle
eine einfache statische (frequenzunabhéngige) Formel hinreichend. Die genaue-
ste statische Gleichung wurde von Kirschning, Jansen und Koster (1981) durch
Funktionalapproximation an die fiir niedrige Frequenzen berechneten Ergebnisse
einer Hybridwellenanalyse abgeleitet (maximaler Fehler: 2.5%):

Leitungsverlangerung:
Al, A-C-FE
= 1.44
. i) (1.44)
0,81
e +0,26) - {(w/h)"¥54 40,236
A = 0434907 - ( el ) - {lw/h) — )
(e — 0,189) - {(w/h)0854 + 0,87}
0,371
B = 1+—(w/h)
2,358 ¢, +1
0,5274
C = 1+ o= - arctan (0,084 - (w/h)M943/5)
6 )
r7eﬁ

D = 1+0,0377-[6—5-exp{0,036 - (1 —&,)}] - arctan (0,067 - (w/h)"**°)
E = 1-0218-exp{-7,5-(w/h)}

Graphisch dargestellt ergeben sich Kurven geméfs Abb. 1.34:

Zur exakten theoretischen Beschreibung von Microstrip-Leerlaufen in nicht me-
tallisch abgeschirmten, offenen Streifenleitungsschaltungen miissen auch die Ab-
strahlungsverluste geméfs Kapitel 1.4.6 berticksichtigt werden.

1.6.2 Kurzschlisse

Werden reale Kurzschliisse von Streifenleitungen verlangt, so treten zumeist er-
hebliche technische Probleme auf. Solange nur schmalbandige Losungen ange-
strebt werden sollen (ca. 5 % Bandbreite), kann der Kurzschluss bekanntermafen
durch A/4 Transformation aus einem Leerlauf abgeleitet werden. Sind dagegen
z.B. breitbandige Kalibrationsnormale gefragt, so scheidet diese Moglichkeit aus.
Hier eignet sich nur eine Durchkontaktierung nach Abb. 1.35 oder 1.36.

Bei dem Verfahren nach Abb. 1.35 wird ein Teilbereich des Substrats durch ein
Messer oder eine Stanze ausgespart, und das Streifenleitungsbandchen auf die
Masseplatte umgebogen und kontaktiert. Nachteilig ist, dass nicht das ganze Feld
abrupt endet, sondern Feldanteile nach hinten iiber das Béndchen herausragen
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Abb. 1.34: Normierte aquivalente Leitungsverlangerung Alr/h des
Mikrostreifenleitungs-Leerlaufs in Abhéngigkeit von der normierten
Leiterbreite w/h.
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Abb. 1.35: a) Kurzschluss durch Verldngerung des Streifenleiters nach Masse;
b) Ersatz-Endinduktivitét L,

Wand Streifenleiter

&

~+— Substrat
y . — Masseflache

Abb. 1.36: Kurzschluss mit Kurzschlussplatte.

kénnen und zu einer Endkapazitit fithren. Gleichzeitig beengt das Béndchen
die Massestrome und fiihrt zu einer parallelen Endinduktivitét (L), so dass der
Kurzschluss nur fiir nicht zu hohe Frequenzen hinreichend gut ist.

L,/nH 2h b+t
=02 |In|—— 0,2235 - | —— 0,5 1.45
i =07 [ (550) ro - (57) 03] 0

Das Einfiihren einer Kurzschlussplatte nach Abb. 1.36 schafft hier Abhilfe; die
Massestrome konnen so ungehindert abflieffen, und es ragt kein E-Feld iiber den
Kurzschluss hinaus (das gesamte elektrische Feld wird kurzgeschlossen).

Gemeinsam ist beiden Methoden, dass die Unterseite des Substrats verletzt wird
und Unebenheiten durch Létungen erhélt, wodurch ein zuséatzlicher mechanischer
Aufwand beim Gehéuseeinbau entsteht.
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1.6.3 Reflexionsfreie Abschliisse

Reflexionsfreie Abschliisse kénnen in der Mikrostreifentechnik auf vielféltige
Weise hergestellt werden:

e Durch Einbringen eines Kohle-Schichtwiderstandes zwischen der Streifenlei-
tung und der Masseplatte. Dies kann zu einem erheblichen mechanischen
Aufwand fithren, wenn eine Durchkontaktierung notwendig wird oder gar
das Substrat in der Form des Widerstandskorpers ausgestanzt werden muss.
Dem Vorteil geringer geometrischer Abmessungen steht der Nachteil gegen-
tiber die Anordnung nur bis zu relativ niedrigen Frequenzen (<5 GHz) ein-
setzen zu konnen, da dariiber merkliche parasitire Anteile auftreten. Diese
kénnen mit Kompensationselementen in Grenzen ausgeglichen werden.

Kompensation

verloéten

Abb. 1.37: Widerstand fiir Oberflichenmontage (SMD: surface mounted device)
als Abschluss fiir die Streifenleitung.

e Durch Verwenden eines verlustbehafteten Substrats (z.B. Ferritmaterial).
Man kann damit stark geddmpfte Leitungen mit guter Anpassung herstel-
len. Ein Problem ist der Ubergang zwischen den beiden Substraten weshalb
diese Methode nicht auf der eigentlichen Streifenleitung eingesetzt werden
kann. Man verwendet solche Aufbauten hauptséichlich in eigenen Baugrup-
pen zum Beispiel als Kalibrierstandard.

e Durch Auflegen eines verlustbehafteten Keils (Abb. 1.38). Solche Struk-
turen dampfen nur den Feldanteil in der Luft und benétigen daher einige
Wellenldangen Baugrofe.

e Durch Aufbringen einer Dampfungspaste auf einer Spiralanordnung
(Abb. 1.39). Solche Formen der Leitungsfithrung werden auch als Anten-
nen fiir hohere Frequenzen eingesetzt und haben deshalb viele Feldanteile
aufserhalb des Substrats. Durch diesen Aufbau kann auf verhéltnismékig
kleinem Raum gute Anpassung (besser -20 dB bis 20 GHz) erreicht werden.



54 KAPITEL 1. STREIFENLEITUNGEN

Leiterbahn Dampfungskeil

Abb. 1.38: Abschluss durch Auflegen eines verlustbehafteten Keils.

[ il

L _

Abb. 1.39: Reflexionsarmer Abschluss der Streifenleitung. Die Spirale wird mit
einer stark dampfenden Paste bestrichen.

1.6.4 Symmetrische Leiterbreitenstufe

Unter einer symmetrischen Leiterbreitenstufe wird hier eine abrupte Anderung
der Breite der Streifenleitung verstanden, bei der die beiden Leitungen nicht ge-
gen einander versetzt sind. Anderungen der Leiterbreite wie in Abb. 1.40 fithren
zu einer sprunghaften Anderung des Wellenwiderstandes. Derartige Wellenwider-
standsspriinge werden fiir Impedanztransformationen benétigt. Abb. 1.40 zeigt
qualitativ den Feld- und Stromlinienverlauf einer solchen Stufe sowie deren Er-
satzschaltbild aus konzentrierten Bauelementen.
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| Ls | @ 3 _55 ) @
! I ! Weir| Wi - I — Wi
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.......................... *:3\{
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elektr. Streufeld
Substrat: €,

Abb. 1.40: Ersatzschaltbild und Feldlinienverlauf einer sym. Leiterbreitenstufe.

Die abrupte Anderung der Breite w fithrt zu einer Einschniirung der Stromlinien
und zu einem elektrischen Streufeld auf der Stirnseite der breiteren Leitung.
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Die Einschniirung der Strombahnen wirkt induktiv, ihr Einfluss kann durch die
Serieninduktivitdt Ly im Ersatzschaltbild beschrieben werden.

Der Einfluss des elektrischen Streufeldes wird durch die parallele Kapazitéit C),
im Ersatzschaltbild erfasst.

Stufenlose  Wellenwiderstandsiiberginge werden als ,Taper bezeichnet.
Abb. 1.41 zeigt einen solchen Ubergang. Die Leiterbreite w ist ortsab-
héngig, w = w(z). Durch geeignete Wahl der Funktion w(z) lassen sich
reflexionsarme Wellenwiderstandsiibergénge fiir grofe Bandbreiten erreichen.

Abb. 1.41: Kontinuierlicher Wellenwiderstandsiibergang (Taper).

1.6.5 Symmetrische Verzweigung

Symmetrische Verzweigungen nach Abb. 1.42a werden fiir die meisten Mikro-
wellenschaltungen bendtigt. Die Verzweigung bewirkt Feldverzerrungen, deren
Einfluss durch das in Abb. 1.42b gezeigte Ersatzschaltbild beschrieben werden
kann. Das Ersatzschaltbild ist in den Ebenen 77, T5 und T3 einzusetzen. Diese
sind um die Strecken d; und ds von den jeweiligen Mittellinien versetzt. Nume-
rische Werte fiir die Elemente des Ersatzschaltbildes di, da, n (Ubertragungsver-
héltnis) und B, (paralleler Blindleitwert) kénnen den Kurven in Abb. 1.43 in
normierter Form entnommen werden.

a) dp —| |=— b)
‘ 2dq — I |- ‘ Tll le
' O O
' do | |
] I D v | iBp
i T3 I I
| t ? I?
wy | | w1 idealer = T
i Wo Trafo [[Wl
T1 To -0-0- T3

Abb. 1.42: a) Symmetrische Leitungsverzweigung; b) Ersatzschaltbild
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Abb. 1.43: Elemente dy, d2, n, B, des Ersatzschaltbildes in Abb. 1.42b berechnet

nach dem Bandleitungsmodell mit der Grundwelle.
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1.6.6 Berechnung von Kopplern in Streifenleitungstechnik

Zwei parallel eng nebeneinander gefiihrte Streifenleiter, die gleich breit sind, bil-
den einen symmetrischen Microstrip-Koppler. Ist die Lange des Koppelabschnitts
[ = A\/4, so findet bei Speisung an Tor 1 eine maximale Verkopplung zum Tor 3
statt, wihrend minimale Leistung zum Tor 4 fliekt (Abb. 1.44). Die Kopp-

® @

A4

A
Y

Abb. 1.44: Symmetrischer Koppler in der Schaltung und Leitungsquerschnitt.

lung ist abhéngig von der Breite w und vom Abstand s der Leiter. Fiir einen
gegebenen Koppelfaktor Cy berechnet sich die Koppeldampfung C4p) in dB zu:

C(dB) = —-20dB - 1Og10 CO (]_46)

Aus dem Koppelfaktor Cy folgen aufserdem der Gegentakt-Wellenwiderstand Z,
und der Gleichtakt-Wellenwiderstand Z;. bezogen auf den Wellenwiderstand Zj:

Zoe 1+ C

Gleichtakt (even)-Wellenwiderstand: ¢ = Rl (1.47)
Zy 1—-Cy
Zoo 1—-C,

Gegentakt (odd)-Wellenwiderstand: ZOO =4/ T C’g (1.48)

Mit diesen Werten ist Anpassung an 7, gegeben:

ZO =V ZOe . ZOO (149)

Mittels dieser Gleichungen lassen sich Gegentakt- und Gleichtakt-
Wellenwiderstand berechnen.  Als weiteren Zusammenhang zwischen dem
Koppelfaktor und dem Gleich- und Gegentaktwellenwiderstand ergibt sich

daraus:
ZOe - ZOo

Cp =222
’ ZOE+ZOO

(1.50)
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Abb. 1.45: Spaltbreite und Leiterbreite fiir gekoppelte Mikrostreifenleitungen auf
einem Substrat mit . = 9,6 in Abhéngigkeit vom Gleichtakt- und
Gegentakt-Wellenwiderstand.

Aus Abb. 1.45 folgen daraus fiir €, = 9,6 und gegebener Hohe h die Leiterbreite
w und die Spaltbreite s des Koppelabschnitts.

Fiir Substrate mit anderer Permittivitiat e, gibt es ein Umrechnungsverfahren.
Fiir einen gegebenen Koppelfaktor Cy und ein Substrat mit €, werden Zj.o und
Zoo2 wie oben beschrieben berechnet. Zur Bestimmung von w/h und s/h wird
eine mittlere effektive Permittivitit €, .z ermittelt (Bsp. fiir £,0 = 2,34):

Eragz = 0,7567 - £,5 + 0,2433 (1.51)
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Fiir Al;O3-Keramiksubstrat (¢, = 9,6) erhélt man entsprechend:
57 = 0,7567 - £,1 + 0,2433 (1.52)

Daraus berechnen sich fiir den gleichen Koppelfaktor Cy:

Zoer = Zges - el (1.53)
Er eff1

Zoor = Zgos - || =L (1.54)
Er effl

Fiir Zpe; und Zy,; kann dann mit Abb. 1.45 die Leiterbreite w/h und die Spalt-
breite s/h bestimmt werden.

Vorteilhaft bei dieser Art des Kopplers ist, dass Gleichstromentkopplung statt-
findet; er eignet sich daher auch als Filter. Um die Flanke des Filters steiler zu
machen und damit die Giite zu verbessern, werden mehrere \/2-lange Leitungs-
stiicke iiber eine Linge von A\/4 miteinander verkoppelt (Abb. 1.46).

Abb. 1.46: 2-poliges Bandpassfilter mit parallelgekoppelten A/2-Resonatoren.



Kapitel 2

Verstarker

Verstéarker sind aktive Ein-, Zwei- oder Mehrtore, die mit Hilfe duferer Energie-
quellen eine Verstarkung von Eingangssignalen vornehmen. Verstiarker werden
vielseitig eingesetzt, deshalb wird oft eine Einteilung beziiglich ihrer Anwendung
vorgenommen. In Tabelle 2.1 ist diese Einteilung nach dem Anwendungsgebiet
und den damit verbundenen Kriterien dargestellt.

Eigenschaft Einteilung
Grofssignalverstérker
Kleinsignalverstérker
Gleichstromverstérker
Verstarkter Frequenzbereich Niederfrequenzverstérker
Hochfrequenzverstarker
Schmalbandverstarker
Breitbandverstéarker

Ein- bzw. Ausgangsamplitude

Ubertragene Bandbreite

Tabelle 2.1: Einteilung von Verstiarkern nach der Anwendung.

Zur Schaltungssimulation kann es zweckmafiger sein, Verstarker nach ihrer Ein-
und Ausgangsimpedanz und dem damit verbundenen idealisierten Ersatzschalt-
bild zu unterteilen. Eine mogliche Einteilung diesen Fall betreffend zeigt Tabelle
2.2.

Verstarkertyp Ersatzschaltbild

Spannungsverstirker (Treiber) Spannungsgesteuerte Spannungsquelle
Transadmittanzverstarker Spannungsgesteuerte Stromquelle
Transimpedanzverstarker Stromgesteuerte Spannungsquelle
Stromverstérker Stromgesteuerte Stromquelle

Tabelle 2.2: Einteilung von Verstarkern nach dem idealisierten Ersatzschaltbild.

60
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Weitere wichtige Eigenschaften von Verstéarkern sind Eingangs- und Ausgangssét-
tigungspegel, Eingangs- und Ausgangsimpedanz sowie die Ubertragungsfaktoren
als Funktion der Frequenz. Beim Entwurf von Verstéirkern kommt es ferner an
auf Storabstand und Verzerrungen, Wirkungsgrad und Gleichleistungsverbrauch,
Stabilitit gegen Anderung der Abschlussimpedanz, gegen Temperaturschwankun-
gen und gegen Alterung von Bauelementen.

Im folgenden werden nur die Eigenschaften von Verstéirkern fiir hhere Frequen-
zen (f > 100 MHz) eingehend untersucht und Optimierungsverfahren beschrie-
ben. Da sich in diesem Frequenzbereich eine Darstellung der Bauteileigenschaften
durch Streuparameter anbietet und auch die Halbleiterhersteller fast ausnahms-
los ihre HF-Komponenten durch Streuparameterangaben spezifizieren, wird auch
im folgenden diese Schreibweise bevorzugt.

2.1 Zweitorverstarker

Rohrentriode und Transistor als klassische Verstarkungselemente begiinstigen
aufgrund ihrer internen Dreipolstruktur den Aufbau von Zweitorverstiarkern, wo-
bei eine Elektrode dem Eingang und Ausgang gemeinsam sein muss. Zusétzlich
kommt diese Bauform den héufigsten Aufgabenstellungen sehr entgegen. Deshalb
sollen die hauptséchlichen Entwurfsmethoden anhand von Zweitorverstarkern er-
lautert werden.

Grundsatzlich kann ein Verstédrker durch eine Darstellung geméfs Abb. 2.1 be-
schrieben werden:

Tor 1 Tor 2
I 14 l,
oO—»— —— -0

> a1 a7 -

v S(w)] v
14— k_)l [ (D DZ—»
o—— ———0

Abb. 2.1: Verstarker-Zweitor.

b, = Sua + Siea,

(2.1)
by, = Sy a,+ Sx»a,
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Fiir Kleinsignalbetrieb reicht zum weiteren Einsatz der Komponente in einer
groferen Baugruppe die Kenntnis der zumeist frequenzabhingigen Streumatrix

[S(w)] aus.

Fiir die Elemente der Streumatrix eines Verstérkers gelten hierbei folgende idea-
lisierte Forderungen:

Si; = const # f(w) im Betriebsfrequenzbereich

Sii = 0 (Eigenreflexionsfreiheit)

(2.2)
S12 = 0 (Riickwirkungsfreiheit)

|So1| > 1 (hohe Verstirkung)

Je nach Anforderung (Verstdarkung, Rauscharmut, Breitbandigkeit usw.) muss
auf eine oder mehrere dieser Forderungen verzichtet werden.

2.1.1 Grundschaltungen

Transistor und Rohrentriode sind Verstéarkerelemente mit drei Elektroden. Die
Eigenschaften des entsprechenden Zweitors hdngen davon ab, welche der drei
Elektroden gleichzeitig dem Eingangs- und dem Ausgangstor angehort.

Die Basisschaltung des Transistors und die Gittergrundschaltung der Rohren-
triode haben einen niedrigen Eingangswiderstand, einen grofen Spannungsiiber-
tragungsfaktor, aber einen Stromiibertragungsfaktor ungefdhr kleiner als eins.
Die Emitterschaltung des Transistors und die Kathodengrundschaltung der R6h-
rentriode besitzen grofe Ubertragungsfaktoren fiir Spannung und Strom. Die
Kollektorschaltung des Transistors und die Anodengrundschaltung der Rohren-
triode verbinden einen Spannungsiibertragungsfaktor, der kleiner als eins ist, mit
grofser Eingangs- und kleiner Ausgangsimpedanz (Impedanzwandler). Dies gilt
analog fiir Gate-, Source-, und Drain-Schaltung beim Feldeffekttransistor (FET,
Abb. 2.2).

Hersteller dieser Verstarkerelemente geben meist nur die Streuparameter fiir eine
dieser Grundschaltungen an. Soll eine andere Grundschaltung eingesetzt werden,
so konnen die Daten unter gewissen Voraussetzungen aus den vorhandenen her-
geleitet werden. Wichtigste Voraussetzung ist, dass die Zweitordaten fehlerfrei
und reproduzierbar durch den Hersteller ermittelt wurden. Bei Frequenzen un-
ter 10 GHz kann hiervon ausgegangen werden; dariiber sind oftmals erhebliche
Abweichungen aufgrund der Chargenstreuungen in der Produktion zu verzeich-
nen. In diesem Fall empfiehlt sich ein Nachmessen jedes Einzelelements oder
zumindest einer reprasentativen Auswahl von Mustern mittels eines vektoriellen
Netzwerk-Analysators mit Transistormessfassung.
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a) Gate—Schaltung b) Source-Schaltung c¢) Drain—Schaltung
N-Kanal- Source  Drain

D S
Sperrschicht G G
Feldeffekttransistor: Gate S D

d) Basis—Schaltung e) Emitter-Schaltung  f) Collector-Schaltung

Emitter Collector C E
NPN-Bipolar XZ
. B B
Transistor:
Basis E C
oO——e—0

g) Gitter—Schaltung h) Kathoden-Schaltung i) Anoden-Schaltung

Vakuum-

Kathode Anode
Triode:

Gitter

Abb. 2.2: Grundschaltungen von aktiven Verstidrkerbauteilen.

Bei der Umrechnung von einer Grundschaltung in eine andere wird von einer
Dreitordarstellung ausgegangen, die geméf Abb. 2.3 (bei hohen Frequenzen)
aus der Zweitordarstellung resultiert.

Dreitor [S]

O Zweitor O
[S']
0 T o

Lol

Abb. 2.3: Dreitordarstellung eines Zweitors.

Aufgrund schon vorhandener interner Massebeziige (z.B. durch Kapazitdten zwi-
schen Chip und Streifenleitungsmasse) sowie der unsicheren Festlegung der Be-
zugsebenen fiir die Herstellerangaben der Streuparameter (Streuparameter miis-
sen immer auf einen definierten geometrischen Ort bezogen sein) ist diese einfache
Umrechnung nur bis ca. 10 GHz uneingeschrankt zuldssig. Fiir hoherfrequente
Anwendungen muss fiir jede Grundschaltung getrennt eine Messung durchgefiihrt
werden.
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Es ist allgemein zu beachten, dass die bei der Ermittlung der Streuparameter ein-
gesetzten Arbeitspunkte auch beim spéteren Betrieb des Bauelements eingehalten
werden.

Ausgehend von Abb. 2.3 fiir die Beschreibung eines Drei-Elektroden-Bauteils
als Dreitor wird die Beziehung zwischen den ein- und auslaufenden Wellen in den
Toren durch Gl. 2.3 beschrieben:

by, = Siua;+S2a,+ 513 a3
by = S a;+ So2 ay + S23 ag (2.3)
by = Sz a; + Sz ay+ S33 ag

Um die Streuparameter S}, des Transistor-Zweitors zu bestimmen wird je nach
der Grundschaltung, in der die Parameter ermittelt wurden, eines der Tore kurz-
geschlossen (Abb. 2.4).

Drei—Elektroden—Bauteil

I
——
N

o
——
N

T=
az=h ——
Kurzschluss
bT=a _
=37ZL
—[ r

Abb. 2.4: Drei-Elektroden-Bauteil als Dreitor.

Im folgenden Beispiel sei die Elektrode Ejz die gemeinsame Masse fiir Eingang
und Ausgang; entsprechend muss Tor 3 mit einem Kurzschluss versehen werden:
QL as

Is ar (_)3 ( )
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Aus Gl. 2.3 und GIl. 2.4 erhalt man sodann die aus den Dreitor-Parametern
abgeleitete Zweitormatrix [ST] des Transistors.

T 5138 S135
by _ Su — 1452 S12 — T+ 555 _ ai _ St Sk _ af (2.5)
by So1 — FHGH Gy, — Jrgn a3 Sh S a;
Zur vollstandigen Bestimmung aller 9 Dreitor-Parameter aus den 4 Zweitor-
Parametern fehlen somit noch 5 Gleichungen. Diese konnen aus der Matrizentheo-

rie fir indefinite Dreitore (Bezugspotential nicht festgelegt) hergeleitet werden.
Gl. 2.6 und GI. 2.7 folgen aus den Maschen- und Knotenregeln.

» S;=1 fir i=123 (2.6)
j=1
3
> Sy =1 fir j=1,23 (2.7)
=1

mitteln:

Sy = =i _ Sh+Sh+ S5+ 5% 2:8)
4 — ;12 Sh 4— (ST, + Sty + 83, +5%)

1+ S

S = — R ) (2.9)
1+ S

S = — e ) (2.10)

5935
T 23832

= — 2.11

Sag = Sy + T (2.11)

531 =1- 533 - 532 (212)

512 - 1 - 522 - 532 (213)

521 =1- SQQ - 523 (214)

513 - 1 - 523 - 533 (215)

511 =1- 512 - 513 (216)

Aus den somit ermittelten Dreitor-Parametern kann geméf Gl. 2.5 durch sinnge-
méfse Vertauschung der Tore die Zweitormatrix fiir jede beliebige Grundschaltung
ermittelt werden.
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2.1.2 Gegenkopplung

Fiihrt man eine Ausgangsgrofse eines aktiven Zweitors (z.B. Verstérker) auf seinen
Eingang zuriick, erhélt man eine Riickkopplung.

Bei einem aktiven elektrischen Zweitor kénnen eine oder beide Eingangsgro-
fsen (Eingangsspannung, Eingangsstrom) durch eine oder beide Ausgangsgrofen
(Ausgangsspannung, Ausgangsstrom) verdndert werden. Man unterscheidet da-
bei zwischen Mitkopplung (positive Riickkopplung; in Phase) und Gegenkopplung
(negative Riickkopplung; in Gegenphase).

Gegenkopplungsschaltungen bieten eine einfache, aber sehr wirksame Methode
zur Vergroferung der Bandbreite, zum Anpassen, zur Stabilisierung und zur Ver-
ringerung der nichtlinearen Verzerrungen von Verstarkern.

Beschréinkt man sich auf den Fall, dass nur jeweils eine Eingangsgrofse durch
eine Ausgangsgrofe beeinflusst wird, ergeben sich entsprechend den vier Kom-
binationsmoglichkeiten die vier in Abb. 2.5 dargestellten Gegenkopplungsarten.

Zur Ermittlung der resultierenden Gesamtstreumatrix [ST| des riickgekoppelten
Zweitors wandelt man zweckmaéfigerweise zuerst mit Hilfe von Abb. 2.6 (oben)
die Streuparameter in auf den Anwendungsfall zugeschnittene Parameter um:
Bei Abb. 2.5a in Z-Parameter (2.5b: Y-Parameter; 2.5c: H-Parameter; 2.5d:
P-Parameter), wodurch sich als resultierende Z-Matrix geméf Gl. 2.17 einfach
die Summe

[ZR:| o Z{ll—i_Zi)l Z?2+Zi)2 (2 17)
Z$ + 75 3y + Z3

der Einzelmatrizen ergibt.  Durch anschliefende Riicktransformation nach

Abb. 2.6 (unten)

27 — [s"] 219

erhélt man die gewiinschte Gesamtstreumatrix [SR}.
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a)

<)

[S°]

[S°]

[S°]

[S°]

[S°]

[S°]

[S°]

[S°]

)

Uz $

Abb. 2.5: Die vier Gegenkopplungsarten.

a) Serien-Serien-Gegenkopplung; b) Parallel-Parallel-Gegenkopplung;
¢) Serien- Parallel-Gegenkopplung; d) Parallel-Serien-Gegenkopplung.
Hierbei bedeutet [S%] aktives Zweitor und [S®] Riickkopplungszweitor.
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(5) = (), (2), (h), (p)
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14+ 8p— S —Ag o —2851,
I S + S + Ag 2 G + S+ Ag
—2891 1— S0+ S —Ag
Y21 = Y22 =
14+ 8o + S+ Ag 1+ S99+ S+ Ag
. :1_522+311_AS L= 2512
t 1— 8% —Su+Ag 2 1— 8% —Su+Ag
o 2821 2oy = 1+ 322 - Sll - AS
o 1— 85 — S +Ag - 1— 85 — S+ Ag
Ag+ 511+ 8»n+1 2512
hll = hlZ =
—Ag— S+ S +1 —Ag — S+ S +1
ot — —2521 By — AS - Sll — S22 +1
T A= S+ Spm+1 2 A =S4 Sy +1
_ AS — S —Sp+1 _ —2515
b —Ag+ 511 — S +1 br2 —Ag+ S — Sp+1
2591 Ag+ S+ 8n+1
P21 = P22 =
—Ag+ 51 —Sp+1 —Ag+S11— Sy +1
(), (2), (h), (p) = (5)
S = Yo + 1 — (Ay + y11) 5. — —2y1»
H Yoo + 14+ Ay +yn 2 Yar + 14+ Ay +yn
S, — =2y oyt 1= (Ay + y)
21 = =
Y22 + 1+ Ay +yn Yz +1+ 48, +yn
S = A, 4211 — (222 + 1) S 2219
H A, + 211+ 22 +1 2 A, 4211+ 200+ 1
g = 2291 g, = A+ 29— (211 +1)
21 = 2 =
A, 4211+ 202 + 1 A, 4211+ 200 + 1
g :h11+Ah*1*h22 g = 2Nz
H hin + Ap + 1+ ho . hin +Ap 4+ 14 hoy
—2hy; hin — Ap+ 1 — hy
521 = h 522 =
1+ Ay + 1+ ho hin 4+ Ap + 1+ hy
g — P2 +1—A,—pn S, — —2p12
1= 12 =
P2+ 14+ Ay +pn paz +14+ A, +pu
2p pa—1+A,—p
Sy = 21 S 22 " 11

P2+ 1+A, +pi

_p22+1+Ap+pll

Abb. 2.6: Gleichungen zur Umrechnung der Streuparameter in Y-, Z-, H- und P-
Parameter (oben) und zur Riickrechnung (unten). Mit Ag = 511522 —
512591 (Ay, A., Ap und A, analog).
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a) G D b) G D
s I3 S
2
Zp Z3 Zg Zp U Zp
[]
]
—

Abb. 2.7: a) Gegen- (Riick-)gekoppelter FET; b) Praktische Ausfiihrungsform in
Streifenleitungstechnik. Die Impedanz Z3 ist als leerlaufende, stufig ver-
laingerbare Reaktanzleitung realisiert.

Fiir den héaufig vorkommenden Fall der Serien-Serien-Gegenkopplung geméf
Abb. 2.7 geht man entsprechend nach Abschnitt 2.1.1 zur Dreitordarstellung
des FET {iber. Analog zu Gl. 2.5 kann dann fiir beliebige Gegenkopplungsim-
pedanzen (Abschluss mit ry an Tor 3) die resultierende Zweitormatrix geméf
Gl. 2.19 bestimmt werden.

S135311 S13532r
Sll+ 13953113 5«12+ 1393273

1—S33r 1—S33r

[S7] = - - (2.19)
Sop S23S53113 Soo + S23S32r3
21 1-S3375 22 1-S3375

Hierin sind Sg die Streuparameter des mit 7, gegengekoppelten FET und die
S;; die Dreitorparameter, die ausgehend von den Gl. 2.8 — Gl. 2.16 aus den
gegebenen Zweitorparametern des FET resultieren.

Aus den durch GIl. 2.18 oder GIl. 2.19 ermittelten Streuparametern Sg konnen
dann spéter die Stabilitdt sowie die Gesamtverstarkung ermittelt werden.

2.1.3 Stabilitat und Leistungsanpassung

Da die GaAs-FETs beziiglich 50 €2 hohe Betrdge der Ein- und Ausgangsreflex-
ionsfaktoren haben, die Ein- und Ausgénge der Verstérker aber an den Wellen-
widerstand der Anschlussleitungen angepasst werden sollen, miissen Anpassnetz-
werke vorgesehen werden. Die Berechnung erfolgt mit Hilfe der im Transistor-
Datenblatt angegebenen S-Parameter. Sie werden im Allgemeinen in der Source-
Schaltung mit dem Gate als Eingang und dem Drain als Ausgang gemessen.

Die Source-Schaltung ist stabiler als die Drain- oder die Gate-Schaltung, da sie
nur eine geringe Riickkoppelkapazitit zwischen Drain und Gate besitzt. Aufser-
dem ergibt sich so maximale Leistungsverstarkung und minimale Rauschzahl,
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wenn die Anordnung richtig angepasst ist. Die Art der Anpassung richtet sich
nach dem Stabilitdtsverhalten des Transistors.

io
- oD
i
G Uo
Ell
oS

Abb. 2.8: N-Kanal-FET in Source-Schaltung.

Stabilitat des Zweitores

Man unterscheidet in der Vierpoltheorie zwischen instabilen, bedingt stabilen
und unbedingt stabilen Vierpolen bzw. Zweitoren. Als stabil wird ein Netzwerk
bezeichnet, in dem eine herbeigefiihrte Storung nicht anklingt; unbedingt stabil
ist es, wenn es sich bei jeder beliebigen passiven Beschaltung stabil verhélt. Die
Stabilitdatsbedingungen lassen sich mit Hilfe der S-Parameter ausdriicken.

Zg

Eingangs- Ausgangs-
netzwerk T r FET T r netzwerk 2L

s

[ein [aus

-L

Abb. 2.9: Definition und Bezugsebenen der Reflexionsfaktoren.

Ein Zweitor ist fiir eine gegebene Frequenz unbedingt stabil, wenn gilt:

ITein| < 1firalle |r;| <1 wund ¢y beliebig

und (2.20)
| <1fiiralle [rg| <1 und ¢g beliebig

|£au8

Die Winkel ¢;, und ¢g bezeichnen die Argumente der Reflexionsfaktoren r; und

Ts.
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Aus GI. 2.20 folgt als notwendige und hinreichende Bedingung;:

K > 1
und ‘512521| < 1- |511‘2 (221)
oder |512521| < 1- |522|2

K wird als Rollett’scher Stabilitatsfaktor bezeichnet (Rollett, 1962).

o LA = [Sul® =[S
2|512S21‘

mit AS = 511522 - 512521 (222)

Fir K < 1 ist ein Zweitor nur bedingt stabil oder instabil, d.h. GIl. 2.20 gilt
nicht. FEin Verstédrker kann sowohl mit einem unbedingt stabilen als auch mit
einem bedingt stabilen Bauelement aufgebaut werden.

Verstiarker mit unbedingt stabilem Zweitor

Sind die Voraussetzungen (Gl. 2.20) fiir unbedingte Stabilitit des Transi-
storzweitores erfiillt, dann ist an Ein- und Ausgang gleichzeitig Leistungsanpas-
sung ohne Selbsterregung moglich. Dazu muss der Reflexionsfaktor rg des Ein-
gangsnetzwerkes konjugiert komplex zum Eingangsreflexionsfaktor r,, des FETs
und der Reflexionsfaktor r; der Last konjugiert komplex zum Ausgangsreflex-
ionsfaktor r,, . des Zweitores sein (Abb. 2.9).

Da in der Literatur mehrfach abgeleitet, sei hier nur das Resultat der Berech-
nungen dargelegt. Die Reflexionsfaktoren rg und r; ergeben sich in diesem Fall
gemal Gl. 2.23 und Gl. 2.24 zu:

B, + /B — 4012
T =
=9 2CY

(2.23)

By 4+ /B3 — 4]Cy?
'S fr—
—L 20,

(2.24)
mit:
Cy = 511 — AsSy
Cy = S — AgST;
B =1+ [Su]* — |52 — |As]?
By =1+ |S5]? = |Su]? — |Agl

2.25
2.26
2.27

(
(
(
(2.28

)
)
)
)

Das Vorzeichen der Wurzeln ist positiv, wenn der Wert von B; bzw. B, negativ
ist, und negativ, wenn By bzw. B positiv ist. Fiir unbedingt stabile Zweitore
ist nur das negative Vorzeichen zutreffend, d.h. B; und B, sind positiv.
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Sind die Anpassnetzwerke so ausgelegt, dass rg und r; die GI. 2.23 und 2.24 er-
fiilllen, dann erhélt man den maximalen verfligharen Leistungsgewinn (Maximum

Available Power Gain: MAG)

521

G e = MAG =
Si2

- (K - m) (2.29)

Verstarker mit bedingt stabilem Zweitor

Fiir bedingt stabile Transistoren miissen die Reflexionsfaktoren der Anpassnetz-
werke so gewéhlt werden, dass der Verstéirker im stabilen Bereich arbeitet und
nicht zu schwingen anfingt. Die Grenze zwischen stabilem und instabilem Be-
reich wird durch die Stabilitdtskreise im Smith-Diagramm festgelegt.

Fiir die Eingangs- und Ausgangsreflexionsfaktoren gilt:

S129217,
=5 —_— 2.30
Tein 11 + 1— SQQZL ( )
Tous = SQ + SlQSzlES (231)

- Surg
Nach Gl. 2.20 ist das Zweitor fiir eine gegebene Frequenz unbedingt stabil, wenn

el <1 fiiralle  [r | <1 (2.32)
und

|7 s | < 1 fiir alle Irg] <1 (2.33)

gilt.

Die Grenze zwischen stabilem und instabilem Bereich ist also gegeben durch:

S12591 L | !
S —— =1 2.34
n 1 — Sy Ty ( )

|£em‘ -

Aus dieser Forderung ergibt sich der Stabilitdtskreis in der komplexen r; -Ebene:

S3e — S11AG

Mittelpunkt: M, = Sl — [Ag]? (2.35)
S12521

e Ry =|——F—F7— 2.36

Radius: L= 150 — |AsP (2.36)

Aus der zu Gl. 2.34 analogen Gleichung Gl. 2.37 fiir |r

aus ‘

S12521 Ts

21onzs | L 1 (2.37)
1-51 Ts

|7’ |: 522—|—

—aus




2.1. ZWEITORVERSTARKER 73

erhélt man den Stabilitatskreis in der rg-Ebene:

ST — S2A%

Mittelpunkt: Mg = m (2.38)
S12591

ius: R¢y=|—""F— 2.39

Radius: S =TS0l — | AP (2.39)

Alle Lastreflexionsfaktoren r;, die auf dem Kreis mit dem Mittelpunkt M ; und
dem Radius Ry liegen, ergeben einen Eingangsreflexionsfaktor mit |r,,,| = 1.
Entsprechendes gilt fiir die Quellreflexionsfaktoren rg auf dem Kreis Mg, Rg

(2 s = 1).

Es ist zu priifen, ob der jeweilige Stabilitatsbereich durch die Flache innerhalb
oder aufserhalb dieser Kreise gegeben ist. Man wéhlt dazu zweckméfigerweise
jeweils den Mittelpunkt der rg-, r;-Ebene. Mit rg = 0 wird r,,, = S99, bzw. r; =
0 fithrt auf r,;,, = S11. Ist das betreffende |S;;| < 1 (i = 1,2), so ist auch |r,,,| <
1 und |r.;,| < 1 und der Mittelpunkt der r¢-Ebene bzw. r;-Ebene liegt im
stabilen Bereich. Diese Verhéltnisse sind in Abb. 2.10 schematisch fiir typische
Falle dargestellt. Der bei passiven Abschliissen (|r;| < 1) vorhandene stabile
Bereich ist schraffiert gezeichnet. Bei |S;;| > 1 dagegen gehort der Mittelpunkt
der betreffenden Reflexionsfaktorebene zum instabilen Bereich. In diesem Fall
ware folglich in Abb. 2.10 der instabile Bereich durch den nicht schraffierten
Teil im Inneren des Einheitskreises gegeben.

Die beiden Stabilitatskreise geben jeweils nur Aufschluss iiber das Stabilitédtsver-
halten bei einer Frequenz. Will man Stabilitat fiir alle Frequenzen sicherstellen,
so muss man folglich die Stabilitdtskreise fiir alle Frequenzen aus dem mogli-
cherweise weiten Frequenzbereich konstruieren, in dem fiir das Zweitor K < 1
gilt.

Wahlt man die Reflexionsfaktoren zu:

ry = |rgl-d¥s
mit  |rg| = [Mg] - Rs (2.40)
ps = arg(Mg)
bzw.:
;= [rgl e
mit ey = Myl - R (2.41)

pr = arg(Mp)

so liegen sie genau auf der Grenze zwischen stabilem und instabilem Bereich.
Die Verluste in den Anpassschaltungen stellen jedoch sicher, dass die Schaltung
stabil arbeitet. Diese Wahl ergibt einen guten Kompromiss zwischen Stabilitét
und Leistungsgewinn (siehe spater Gl. 2.50).
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r=0 ausserhalb des r=0 innerhalb des
Stabilitatskreises Stabilitatskreises
IS11l<1 | stanil instabil
bzw.
|822| <1
instabil
1S111>1 instabil stabil stabil
bzw.
|822| > 1
instabil

Abb. 2.10: Stabilitatsbereiche in der r;- bzw. rg¢-Ebene.

Dies gilt, solange keine Temperaturdrift oder Alterungserscheinungen auftreten
und solange der Transistor nicht ausgewechselt wird. In diesem Fall miissen bei
der Berechnung der Stabilitatskreise diese Faktoren mitberiicksichtigt werden.
Des weiteren miissen fiir eine optimale Auslegung des Verstéarkers weitere Krite-
rien wie Bandbreite und Rauschverhalten hinzugezogen werden. Auferdem sind
die S-Parameter frequenzabhingig und damit auch die Reflexionsfaktoren rg bzw.
r;. Sie stellen also nur Richtwerte fiir den Entwurf schmalbandiger Verstérker

dar.
Beispiel:
In Abb. 2.11 sind die Stabilitdtskreise in der r¢- und r;-Ebene fiir einen GaAs-

MESFET-Chip CFY 10 dargestellt. Da stets |S11| < 1 und |Sas| < 1 ist, liegt der
instabile Bereich hier jeweils innerhalb der Stabilitdtskreise. Aufgrund der mit
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2GHz

Abb. 2.11: Stabilitdtskreise fiir einen GaAs-MESFET-Chip (CFY 10, Siemens AG)
in der rg- (oben) und r;-Ebene (unten). Zum Vergleich sind fiir diesen
Chip ST, und S35, angegeben. Der instabile Bereich liegt jeweils innerhalb
der Stabilitatskreise.
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wachsender Frequenz absinkenden Verstirkung |Ss;| und des damit sich erhéhen-
den Stabilitdatsfaktors wird der instabile Bereich in den Reflexionsfaktorebenen
mit wachsender Frequenz kleiner.

Unterhalb von 9 GHz ist der Chip bedingt stabil (K < 1), so dass je nach
Reflexionsfaktor der Beschaltung Stabilitét oder Instabilitdt vorliegen kann. ST,
und S3,, die zum Vergleich eingezeichnet sind, verlaufen z.B. iiberwiegend im
stabilen Bereich. (Es sei hier daran erinnert, dass die Reflexionsfaktoren r,;, und
T s D€l beliebiger Beschaltung wegen der Riickwirkung nicht genau mit S7; und
Sao libereinstimmen).

Oberhalb von 9 GHz (K > 1) liegen die Stabilitéatskreise aufserhalb der Impe-
danzebene, so dass bei passiven Abschliissen keine Selbsterregung méoglich ist.

Aus Abb. 2.11 erkennt man auch, dass die Mittelpunkte der Stabilitédtskreise
ungefiahr auf der Verldngerung der Verbindungslinie von r = 0 und S}, (i = 1,2)
liegen.

Leistungsgewinndefinitionen

Beim Entwurf von Verstérkern interessiert das Leistungsiibertragungsverhalten.
Es gibt mehrere Leistungsgewinndefinitonen, deren ausfiihrliche Erlduterungen
in Zinke/Brunswig: Lehrbuch der Hochfrequenztechnik, Springer Verlag 1999,
2. Band Kapitel 9.1 erfolgt; hier sei nur eine knappe Darstellung gegeben.

e Klemmen- oder Betriebsleistungsgewinn (operating power gain) G

o _ P,  vom Zweitor an den Verbraucher abgegebene Leistung

P, von der Quelle an das Zweitor abgegebene Leistung

= f([Slrp) (2.42)
a — |S91 2 (1 — [ |?)
1 — [Sul? + [rp | (|S22]? — [As]?) — 2Re [r}, (S22 — AgST)]

G hingt von den Zweitorparametern und r; ab, nicht jedoch von rg. Uber
die Ausniitzung der von der Quelle verfiigharen Signalleistung durch das
Zweitor und die Last sagt der Klemmenleistungsgewinn nichts aus.

o Ubertragungsleistungsgewinn (transducer power gain) Gr

Py vom Zweitor an den Verbraucher abgegebene Leistung

Gr = Py von der Quelle verfiighare Leistung
= f([Slrp1s) (2.43)
[S21]? (1 — |rgl*) (1 — |z [?)

‘(1 - Snts)(l - S22£L) - 512521£L£s|2
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G héngt von den Zweitorparametern, von rg und von r; ab. Im Allgemei-
nen ist Gy < G. Nur fiir den Spezialfall, dass Quelle und Zweitoreingang
angepasst sind, gilt Gr = G.

G7 beschreibt, welchen Vorteil ein aktives Zweitor beziiglich der Leistungs-
iibertragung bringt, im Vergleich zu einem angenommenen passiven Netz-
werk, das Quelle und Verbraucher verlustlos anpasst.

Spezialfall:
Unilateraler Ubertragungsleistungsgewinn
(unilateral transducer power gain) G,

Falls die Riickwirkung klein ist, kann sie in erster Ndherung vernachlassigt
werden (S12 = 0), wodurch der Rechenaufwand fiir den Schaltungsentwurf
erheblich geringer wird.

vom Zweitor bei Vernachlassigung der Riickwirkung
an den Verbraucher abgegebene Leistung

Gra = von der Quelle verfiighare Leistung
= f([S]vﬁL7£S> (2'44)
Gr — |21 (L — |rgl?) (1 — |z [?)

11— Sirgl* |1 — Sty |?

Fiir das Verhéltnis von G zu G, lésst sich folgende Ungleichung angeben:

1L _Gr_ 1
(14+u)?  Gr, (1—u)?

(2.45)

£5£L512521
(1 - £5511)(1 - £L522)

mit u =

Der Fehler wird um so kleiner, je kleiner w ist.

Verfiigbarer Leistungsgewinn (available power gain) G 4

a. - Py vom Zweitor verfiighare Leistung
4 Py von der Quelle verfiighare Leistung
= f([S]rs) (2.46)
o Soaf? (1= Il

1 —[S%2)% + |rgl? (]511]2 — |As]?) — 2Re [rg (S11 — AsS3,)]

G 4 hingt von den Zweitorparametern und rg ab, jedoch nicht von r;. Falls
der Spezialfall vorliegt, dass der Zweitorausgang und die Verbraucherimpe-
danz angepasst sind, gilt G4 = Gr. Bei Fehlanpassung ist G4 > Gr.
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e FEinfiigungsleistungsgewinn (insertion power gain) G

Q. P, vom Zweitor an den Verbraucher abgegebene Leistung
L Ps  von der Quelle an den Verbraucher abgegebene Leistung
= f([S]rprs) (2.47)
G, - [So[* |1 — 15|

‘(1 - Snts)(l - 522£L) - 512521£L£5‘2

G hangt von den Zweitorparametern, sowie von rg und r; ab. Gj ent-
spricht dem Gewinn, der gemessen wird, wenn ein Zweitor zwischen Quelle
und Verbraucher eingefiigt wird. Fiir den Spezialfall, dass Quelle und Ver-
braucher angepasst sind, gilt G; = Gr.

e Maximaler Leistungsgewinn
(Maximum Available Power Gain) MAG = G4,
Der maximale Leistungsgewinn wird erreicht, wenn an Ein- und Ausgang
des Zweitores Leistungsanpassung vorliegt. Es gilt dann: r; = r? . und
rg = 1.,,. Bei unbedingt stabilen Zweitoren kann dieser Zustand immer er-
reicht werden. MAG kann als Funktion der Streuparameter des Zweitores
angegeben werden (Gl. 2.29). Liegt an Ein- und Ausgang Leistungsanpas-

sung vor, dann ergeben alle Gewinndefinitionen den gleichen Wert:

G:GT:GA:GI:MAG:f([S]>

Zur Verwendung der verschiedenen Gewinndefinitionen ist festzustellen: G wird
iblicherweise von Schaltungsentwicklern zur Beschreibung der Wirksamkeit einer
Verstarkerschaltung bei den jeweils vorliegenden Betriebsbedingungen benutzt,
(1 entspricht dem gemessenen Gewinn, wenn ein Zweitor zwischen Quelle und
Verbraucher eingefiigt wird. G4 wird fiir Rauschberechnungen benétigt. MAG
wird dagegen von Bauelementeherstellern zur Beschreibung des mit einem aktiven
Element tiberhaupt erzielbaren maximalen Gewinns herangezogen.

Kreise konstanter Verstarkung

Durch die Vernachlissigung der Riickwirkung (Sj2 = 0) wird nach Gl. 2.30 der
Eingangsreflexionsfaktor r,,, eines Zweitors unabhéngig vom Lastreflexionsfak-
tor r; und nach Gl. 2.31 der Ausgangsreflexionsfaktor r . unabhéngig vom
Quellenreflexionsfaktor rg.

S

Eein |512:0 - 511 ) Z(Lus |512:O = 522 (2'48)

Weil so Eingang und Ausgang entkoppelt sind, wird ein vereinfachtes und an-
schauliches Vorgehen beim Schaltungsentwurf moglich.
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In Abb. 2.12 ist gezeigt, wie die in Gl. 2.49 etwas anders dargestellte GI1. 2.44
einem Netzwerk zugeordnet werden kann. G, wird als das Produkt von drei
Verstarkungsbeitragen aufgefasst, die in eindeutiger Weise den Transformations-
netzwerken und dem Zweitor zugeordnet werden konnen.

1—|rel? 1—|r, |2
GTu — |—S| 5 .|521|2. |—L| >
|1 —Surgl |1 — Saory]
= Ggu Gy Gy (2.49)

= GsyaB + Goas + Gryds

e e I R N e N

r

L:

Abb. 2.12: Unilateraler Ubertragungsgewinn G, eines mit Anpassungsnetzwerken
beschalteten Zweitors.

Je nachdem, ob die Transformtionsnetzwerke die Anpassung gegeniiber dem Fall
rg = r; = 0 verbessern oder verschlechtern, erhélt man einen Anpassungsgewinn
oder einen Anpassungsverlust. Der Verstarkungsbeitrag G, beispielsweise hangt
bei gegebenem Sy; (Zweitoreigenschaft) nur vom Reflexionsfaktor rg der Quelle
ab, der beim Schaltungsentwurf durch eine geeignete Anpassungsschaltung op-
timiert werden kann. Fiir rg = 1 wird Gg, = 0, fiir r¢ = 0 wird Gg, = 1
(Gl. 2.49). Den maximalen unilateralen Ubertragungsgewinn GTu,maz €rhalt
man, wenn das Zweitor beidseitig konjugiert komplex angepasst wird (rg = 57,
r; = 955,). Einsetzen in Gl. 2.49 ergibt:

1
1— S/

1

.‘521‘2.7
1 — [Sp?

GTu,maz - = GSu,max . Go . GLu,max (250)

Das eingangs erwihnte Verfahren fiir den Schaltungsentwurf beruht nun darauf,
dass alle r¢-Werte, die ein konstantes G, (0 < Gsy < Gy maz) bewirken kénnen,
im Smith-Diagramm auf einem Kreis liegen.
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Der Ausdruck fiir Gg, ist formal gleich dem von G, wobei nur rg durch r; und
S11 durch Sy zu ersetzen sind. Fiir G, gilt daher dasselbe wie fiir Gg,. Der Ein-
fluss der Eingangs- (i = 1) und Ausgangsanpassung (i = 2) auf den Gewinn G,
kann folglich jeweils durch eine Schar von Kreisen konstanter Verstarkung be-
schrieben werden, deren Mittelpunkte und Radien im Smith-Diagramm gegeben
ist durch

gi - |5l

=S (1 - g)

VI =g:- (1-[Sal”
p= VI 9 (L 1Sal) (2.52)
1—[Sul" (1 — gi)

(2.51)

i

mit
Giu

Gju,maz

gi = Gy, (1—[S4%) = . i=1,j=Sbaw.i=2 j=1

Der Mittelpunkt des Kreises konstanter Verstarkung G; liegt in Richtung des
Vektors S im Abstand d; vom Mittelpunkt des Smith-Diagrammes. R; ist der
Kreisradius, g; die zugehorige normierte Verstarkung.

Beispiel:

In Abb. 2.13 sind Kreise konstanter Verstarkung (G-Kreise) fiir einen GaAs-
MESFET-Chip fir 12 GHz in der rg- bzw. r;-Ebene gezeigt. Mit GI. 2.45 kann
der maximale Fehler fiir G abgeschétzt werden. Die Mittelpunkte der G-Kreise
liegen jeweils auf der Verbindungsgeraden zwischen dem Mittelpunkt des Smith-
Diagramms und S7; bzw. S3,. Bei S7; bzw. S5, werden die Verstarkungsbeitriage
maximal (g; = 1): die Kreise entarten jeweils zu einem Punkt. Die G-Kreise, die
sich innerhalb des 0 dB-Kreises befinden, bringen eine Verbesserung gegeniiber
dem Fall der Beschaltung mit Z;, jene auferhalb davon eine Verschlechterung.
Dort, wo die G-Kreise dicht benachbart sind, dndert sich G, stark mit rg bzw.
Tr-

Zum Vergleich mit den aus Abb. 2.13 bestimmten Werten (G 1y, mes =
(2,3+20-1g1,56 +2,1) dB = 8,26 dB fiir r¢ = 0,65/168° und r; = 0,62/72°)
sind im folgenden Werte fiir den maximalen Gewinn G'r 4, und die erforderliche
Anpassung bei exaktem Vorgehen, also bei Beriicksichtigung der Riickwirkung
(|S12] = 0,08), angegeben:

G 7mas = G amas = MAG = 8,9 dB fiir rg = 0,73/178° und r, = 0,71/85°.
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(oben) bzw. G, in

Ebene
GaAs-MESFET-Chip CFY 10 bei 12 GHz

in der rg-

ng GSu
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2.1.4 Verstarkerrauschen

Nachdem im vorherigen Abschnitt die Entwurfskriterien fiir Stabilitdt und Lei-
stungsanpassung dargelegt wurden, soll hier in geraffter Darstellung die Charak-
terisierung und Optimierung des Verstarkerrauschverhaltens gezeigt werden.

Rauschbetrachtungen sind deshalb notwendig, weil maximale Verstarkung und
minimales Rauschen nicht bei der gleichen Dimensionierung des Eingangs-
Anpassnetzwerks auftreten. Um fiir die gegebene Aufgabe jeweils ein Optimum
festlegen zu konnen, wird deshalb hier die bekannte Methode der Kreise konstan-
ten Rauschens aufgezeigt.

Rauschen in Zweitoren

Mikrowellenverstérker produzieren auch dann ein Ausgangssignal, wenn keine
Eingangsspannung anliegt. Ursache hierfiir ist das thermische oder Johnson-
Rauschen des Verstarkers, das durch die Verstéarker-Rauschzahl F' charakterisiert
wird. Zur Bestimmung dieser Rauschzahl wird wie folgt vorgegangen:

Ein rauschendes Zweitor wird am Eingangstor 1 geméafs Abb. 2.14a mit einem
rauschenden Widerstand Ry abgeschlossen, dessen Rauscheigenschaften geméaf
Abb. 2.14b auch durch eine externe Rauschquelle Uy und einen rauschfreien
Widerstand Ry beschrieben werden konnen.

Abb. 2.14: Rauschendes Zweitor

Es ergibt sich die allgemein bekannte Beziehung (Nyquistgleichung)

\Uy|?> = 4kTBRy (2.53)

mit r
k=138 10_23E(Boltzmann—Konstante)

fiir die Ermittlung des Effektivwertes Uy der Rauschspannung bei bekannter
Temperatur 7" und Bandbreite B. Der Querstrich steht fiir den zeitlichen Mit-
telwert.
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Da das Rechnen mit Leistungen im Allgemeinen angenehmer ist und im folgenden
Anwendung findet, sei hier noch die maximal an Ry verfiighare Rauschleistung
Py angeben (Lastwiderstand = Innenwiderstand):

N —kTB (2.54)

Ausgehend von diesen Beziehungen ergibt sich die Rauschzahl F' eines Zweitors
per Definition (Gl. 2.55) aus dem Verhéltnis der am Verstirkerausgang abnehm-
baren Gesamtrauschleistung Py, zur mit dem verfiigharen Leistungsgewinn G 4
(Gl. 2.46) des Zweitors multiplizierten Eingangsrauschleistung Py;, die durch
Ry verursacht wurde.

PNO

B PrniGy

(2.55)

Der verfiigbare Leistungsgewinn G 4 kann auch als das Verhéltnis der am Ausgang
verfiighbaren Leistung P,y zur am Eingang verfiigbaren Leistung Py angeschrie-

ben werden (Gl. 2.46):
Py

G =
47 Py

(2.56)

Mit GIl. 2.55 ergibt sich die Rauschzahl F' als das Verhéltnis der Signal-Rausch-
Abstéande (Signal-to-Noise Ratio, SNR) von Eingangs- und Ausgangssignal:

. PIV/PNZ' - SNRz
- Pyw/Pn, SNR,

Oft wird die Rauschzahl im logarithmischen Maf angegeben (Noise Figure, NF).
Die Definition hierzu lautet:

F

(2.57)

NF =101g(F) dB (2.58)

Da die am Eingang verfiigbare Leistung von der Quellimpedanz und nicht von der
Lastimpedanz abhéngt, hangt auch die Rauschzahl F' nur von der Quellimpedanz
(oder vom Quellreflexionsfaktor rg) ab.

Bei Kettenschaltung mehrerer Verstiarkerzweitore wird die Gesamtrauschzahl ent-
sprechend Abb. 2.15 bestimmt. Hierbei stellt Py; wieder die verfiigbare Ein-
gangsrauschleistung dar, wahrend P,; und P, die durch die einzelnen Verstér-
kerstufen hervorgerufenen Rauschleistungsanteile verkérpern. Diese sind nicht
korreliert und konnen daher addiert werden.

Die Gesamtrauschleistung am Verstérkergruppenausgang Py, ror bestimmt sich
Zu:

Pyoror = Gaz (Ga1Prni + Pa1) + P (2.59)
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Verstarker 1 Verstarker 2

RN Ga1l — G a2
Pnl Pn2
Pyi=KTB Ga1Pyi*tPar

Abb. 2.15: Kettenschaltung zweier Verstarkerzweitore.

Hiermit ergibt sich die Gesamtrauschzahl eines zweistufigen Verstéarkers zu:

Py, P, P,
F— No,TOT 1 2

= =1+ + 2.60
PniGa1G as PyniGa1 PniGa1Gas (2:60)
oder P
F=F 42— (2.61)
Al
mit
P, P.s
Fi=1 =1+ F d Frb=1 =1+ F
! * PNZGAI * Sl 2 * PN’LGA2 * 7

(Fz: Zusatzrauschzahl mit T, = F;Tj effektive Rauschtemperatur)

Aus diesen Beziehungen kann durch Rekursion die Rauschzahl beliebig komplexer
Verstarkerketten ermittelt werden (H. T. Friis, 1944):

-1 F,—1
+ .-

F +
Ga Gar-Gaz-...-Gapa

ges:F1+

(2.62)

Aus GI. 2.61 geht auch hervor, dass die Rauschzahl F, der zweiten Stufe mit
einem um die Verstarkung der ersten Stufe reduzierten Gewicht in die Gesamt-
rauschzahl eingeht. Daraus folgt, dass bei hoher Verstirkung der ersten Stufe
die zweite Stufe keine besonderen Anforderungen an die Rauscharmut erfiillen
muss.Es kann also sinnvoll sein, lieber eine hohere Verstarkung der ersten Stufe
bei gleichzeitig geringfiigig hoherer Rauschzahl F} in Kauf zu nehmen, um so das
Rauschen der zweiten Stufe zu unterdriicken.

Kreise konstanten Rauschens

Die Rauschzahl eines Zweitors kann dargestellt werden durch Gl. 2.63, wobei
ry = Ry /Zy der auf den Bezugswiderstand Z; normierte Rauschwiderstand ist,
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und Ys = Gg+jBg der Quellenadmittanz und Yso = Ggo +jBso dem Eingangs-
leitwert, der die geringste Rauschzahl der Verstarkerstufe verursacht, entspricht
(der Index O steht fiir optimal).

Ry

F:me
+Gs

,
Vs — Ysol* = Fin + g_];[ lys — ysol’ (2.63)

ys = YsZy = gs + jbs
yso = YsoZo = gso + jbso

Werden Yg und Ygo durch rg und rg,, ausgedriickt, so ergibt sich fiir die Rausch-
zahl die Beziehung Gl. 2.64, die von Fl,;,, rn, rgo und r¢ abhangt:

dry rg — Kso|2
2 2
(1= 1[rsl”) 1+ rs0l

Die vier Grofsen Fy;,,, ry sowie Betrag und Phase von g, sind als Rauschparame-
ter bekannt und werden gemeinhin von den Transistorherstellern angegeben oder
kénnen experimentell bestimmt werden. Hierzu wird die Impedanz der Quelle
(z.B. mit einer verdnderlichen Serien- und Parallel-Stichleitung) so lange vari-
iert, bis sich minimales Rauschen am Ausgang ergibt. Der Wert von rg kann
dann mit einem Vektor—Netzwerkanalysator gemessen werden; aufgrund der Ab-
gleichbedingungen ist sichergestellt, dass rg = g, ist. Die bei dieser Einstellung
ermittelte Rauschzahl stellt F,,,, dar. Aus den schon ermittelten Werten kann
durch Nullsetzen von rg und einer weiteren Rauschzahlmessung F(rg = 0) der
normierte Rauschwiderstand ry bestimmt werden:

F(rg) = Fn + (2.64)

2
11+ 7150l

v = (F(rg=0) — Fuin) 5
4 |£So|

(2.65)

Die minimale Rauschzahl Fj,;, in dB steigt mit der Arbeitsfrequenz ungefihr
linear an und héngt von dem Kollektor- bzw. Drainstrom ab. Als typisches Bei-
spiel der Frequenz- und Stromabhéangigkeit zeigt Abb. 2.16 das Rauschverhalten
des GaAs-FETs ATF10136.

Ausgehend von Gl. 2.64 kann das geeignete rg fiir eine gewiinschte Rauschzahl
F; bestimmt werden. Mit Gl. 2.64 ist implizit die Kreisgleichung fiir den Vektor
rg gegeben. Durch Umformung ergibt sich die explizite Form Gl. 2.66, wobei
N; (Gl. 2.67) als Rauschzahlparameter bezeichnet wird.

2 _ NZ2 + N; (1 — ‘fso‘Q) (2 66)
(1+N;)° '

_ Iso
s ™14 N,

wobel )
75 — 5ol Fy — Frn 9
N, = = 1+7r 2.67
s = S 1 2o (2.67)
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Abb. 2.16: Verstirkung und minimale Rauschzahl des GaAs-FETs ATF10136.
links: Aufgetragen iiber der Frequenz.
rechts: Aufgetragen iiber dem Drainstrom Ipg. Bei kleinem Ipg dominiert
das thermische Rauschen, bei groffem das Schrotrauschen.

Damit ergeben sich der Mittelpunktsvektor C'r. und Radius Rr, des zugehorigen
Rauschkreises zu

T
C, =-——9 2.68
Cr, = 1259 (2.68)
— 1 2 2
Rr = 137 VN4 0 (1= Irsol?) (2.69)

Diese Kreise konnen wie in Abb. 2.17 in ein Smith-Diagramm eingetragen wer-
den; fiir den Sonderfall F; = F,,;,, (N; = 0) entartet der Kreis zu einem Punkt
bei rg = rgp. Die Mittelpunkte der weiteren Rauschkreise liegen nach G1. 2.68
auf der Verbindungsgeraden zwischen dem Ursprung und dem Punkt rg,. In
Abb. 2.17 ist ein typisches Beispiel fiir solche Rauschkreise dargestellt. Die mini-
male Rauschzahl betrégt 3 dB. Am Punkt A ergibt sich fiir r¢ = 0,38-exp(+j119°)
eine Rauschzahl von F' = 4 dB. Beim Entwurf zeigen sich grundsétzliche Unter-
schiede zwischen dem geplanten und dem tatsdchlichen Wert der Rauschzahl. Das
rithrt einerseits von den Exemplarstreuungen der Transistordaten her, anderer-
seits von den immer vorhandenen Verlusten in den Transformationsnetzwerken.
Typische Werte fiir die Abweichung von Theorie und Praxis liegen zwischen ca.
0,1 dB und 1 dB fiir schmalbandige Verstarker.

Zur Dimensionierung von Verstérkerstufen auf minimales bzw. gewiinschtes Rau-
schen bei optimaler Verstdrkung werden nun wie in Abb. 2.18 nicht nur die
Rauschkreise, sondern gleichzeitig auch die Kreise konstanter Verstirkung in das
Smith-Diagramm des Quellreflexionsfaktors eingetragen. Ausgehend von einer
feststehenden Forderung (z.B. F; = 2 dB) sucht man den Bertihrpunkt dieses
Rauschkreises mit einem Kreis konstanter Verstédrkung (im Beispiel Punkt B mit
G = 1,5 dB). Der Beriihrpunkt stellt dann unter den genannten Anforderungen
den optimalen Reflexionsfaktor rg dar, d.h. ein Eingangsnetzwerk muss immer
auf dieses rg transformieren. Diese Betrachtungen sind selbstverstandlich durch
eine Kontrolle der Stabilitdtsbedingungen zu ergéanzen.
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Abb. 2.18: Rauschkreise und Kreise konstanter Verstarkung in einem Diagramm fiir
einen GaAs-FET bei 4 GHz (- - - Verstarkung, — Rauschen).
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2.1.5 Grofisignaleigenschaften und nichtlineare Verzerrun-
gen

Die Streuparameter sind Kleinsignalparameter und beschreiben folglich die FET-
Eigenschaften nur bei hinreichend kleinen Aussteuerungen. Die S-Parameter sind
iiblicherweise in Datenblédttern angegeben. Damit kénnen der erreichbare Klein-
signalgewinn, Rausch- und Stabilitdtseigenschaften ermittelt werden, aber nicht
das Verhalten bei Grofsignaleinfluss. Als Beispiel seien die S-Parameter des 1 W
GaAs-FET MSC88004 in Abb. 2.19 dargestellt. Die Betrdge von Siy, Soo und
S1o sowie die Phasen von S7; und Sp; wachsen im Allgemeinen mit zunehmender
Ausgangsleistung an.

10GHz

Abb. 2.19: Streuparameter eines 1 W GaAs-Leistungs-FET (MSC88004; Ups = 9 V,
Ip = 500 mA) fiir den Frequenzbereich 2 bis 10 GHz; Wellenwiderstand
Zr, = 50 Q.
a) Eingangsreflexion S7; und Ausgangsreflexion Sag;
b) Vorwértstransmission Ss; und Rickwértstransmission Sia x 30.

Aus diesem Grund ist die Anpassung (insbesondere die Breitbandanpassung)
umso schwieriger, je hoher die Ausgangsnennleistung des Transistors ist. Hinzu
kommt, dass die S-Parameterbeschreibung mit wachsender Aussteuerung unge-
nauer wird. Deutlich nichtlineares Verhalten ist bei einem GaAs-FET bereits
bei Ausgangsleistungen vorhanden, die noch ca. 10 dB unter der Sattigungslei-
stung liegen. Folglich tritt beim Betrieb von Leistungsverstiarkern zwangslaufig
— je nach augenblicklicher Signalamplitude — sowohl Kleinsignal- als auch Grof-
signalaussteuerung auf.

Es gibt noch keine allgemeine und geschlossene Methode zur Beschreibung der
Grofsignaleigenschaften von GaAs-FETs. Die Grofssignaleigenschaften miissen
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daher im Allgemeinen experimentell bei den jeweils vorliegenden Betriebsbedin-
gungen ermittelt werden. Im folgenden werden die Grofssignaleigenschaften und
die nichtlinearen Verzerrungen beschrieben, die bei Leistungsverstarkern zu be-
riicksichtigen sind, sowie Methoden zu deren Optimierung angegeben.

Beschreibungsformen nichtlinearer Verzerrungen

e Aussteuerungsabhingigkeit des Gewinns

Abb. 2.20 zeigt schematisch, dass die Ausgangsleistung P,,s mit wachsender
Eingangsleistung P.;, einem Sattigungswert P, zustrebt. Wegen der im Aus-
gangskennlinienfeld vorhandenen Begrenzungen nimmt der Gewinn mit wachsen-
der Aussteuerung ab.

P,s/dBm } Gp Go-1dB

Psat -

P_1dB ~

MDS, s~

Rauschen—s—fe———— 1 —— »le— 2 —»{«e—3

Abb. 2.20: Zusammenhang zwischen Eingangsleistung Pe;,, und Ausgangsleistung
P,.s eines Verstarkers.
1) Bereich linearer Verstérkung;
2) Bereich der Verstarkungskompression;
3) Sattigungsbereich;
D: Dynamikbereich; MDS: Minimum Detectable Signal.

Abb. 2.20 unterscheidet die drei Bereiche: lineare Verstdarkung, Verstirkungs-
kompression und gesattigte Ausgangsleistung:

1. Der Bereich linearer Verstarkung ist nach unten hin durch das Verstér-
kerrauschen begrenzt. Die sogenannte kleinste nachweisbare Signalleistung
(Minimum Detectable Signal) MDS,;, ist definitionsgeméfs gleich grof wie
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das auf den Eingang bezogene Verstarkerrauschen in der Empfangsband-
breite B.

MDS.;,/dBm = kTyBF = —174 dBm/Hz + 101g(B/Hz) + NF /dB (2.70)
Die von MDS,;, hervorgerufene Ausgangsleistung betragt somit:

MDS s /dBm = kTyBFGo = —174 dBm/Hz + 101g(B/Hz) + NF/dB + Go/dB
(2.71)

Als obere Grenze des linearen Verstarkungsbereichs wird allgemein die
Stelle angesehen, bei der eine Verstarkungsabnahme (Verstarkungskompres-
sion) von 1 dB gegeniiber dem Kleinsignalgewinn G erfolgt. Die an dieser
Stelle vorliegende Ausgangsleistung P_14p wird iiblicherweise in Datenblét-
tern zur Beschreibung der vom Transistor abgebbaren maximalen Leistung
verwendet.

Durch die Grofse des Bereichs linearer Verstarkung wird der Dynamikbe-
reich D des Transistors festgelegt.

D/dB = P_145/dBm — MDS,;,/dBm — G,/dB (2.72)

2. Im Bereich der Verstarkungskompression treten bei der Nachrichteniiber-
tragung storende nichtlineare Verzerrungen auf, wie z.B. harmonische Ober-
wellen, Intermodulation, sowie AM-AM-Konversion (Gewinn-Kompression)
und AM-PM-Konversion (Phasenverzerrung).

3. Im Sattigungsbereich ist die Ausgangsleistung Pj,; unabhéngig von der Ein-
gangsleistung. In diesem Aussteuerungsbereich arbeiten zum Beispiel Be-
grenzerverstarker.

e Aussteuerungsabhingigkeit der Intermodulation

Bei mehrfrequenten Eingangssignalen entstehen durch das nichtlineare Verstér-
kerverhalten zusétzliche Mischprodukte am Verstarkerausgang. Das diesbeziigli-
che nichtlineare Verhalten wird im Frequenzbereich durch aussteuerungsabhén-
gige Intermodulationsabstdnde beschrieben.

Zu deren Messung werden, wie in Abb. 2.21 gezeigt, zwei frequenzmaéfig be-
nachbarte (f =~ fo, |fi — f2| < f1) unmodulierte Signale gleicher Amplitude
(Pein(f1) = Pein(f2)) verwendet. Durch die Nichtlinearitdten dritter Ordnung des
Verstarkers entstehen am Ausgang zusétzlich zu Pyys(f1) und Pgys(f2) Mischpro-
dukte bei den Frequenzen 2 f; — f5 und 2 f, — f1, die in der Ndhe der Signalfrequen-
zen f1 und fy liegen und deshalb besonders storen. Der Intermodulationsabstand
IM héngt ab von der gesamten Eingangsleistung P.;, = P (f1) + Pein(f2) der
beiden Tréger und ist durch das Verhaltnis der Leistungen von Tréger und Misch-
produkt am Ausgang gegeben:

IM/dB = P, (f1)/dBm — Py (2fs — f1)/dBm (2.73)
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19 Pein 19 Paus )

IM
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fi f Xfl fz‘\' f
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fo-f4 2f;-f5 2f-f
=t -(f-fy)  =fh+(f-fy)

Abb. 2.21: Bestimmung des Intermodulationsabstandes eines Verstérkers.
a) Frequenzspektrum am Verstérkereingang; b) Frequenzspektrum am
Verstarkerausgang aufgrund nichtlinearer Verzerrungen dritter Ordnung.

In Abb. 2.22 ist angenommen, dass Nichtlinearitdten hoherer als dritter Ord-
nung vernachlassigt werden kénnen. Im Bereich linearer Verstiarkung wéchst die
Ausgangsleistung P,,s(f1) proportional zur Eingangsleistung P,;,, die Leistung
des Mischprodukts P, (2fs— f1) jedoch proportional zu P2, . Der Intermodulati-
onsabstand /M nimmt daher bei zunehmender Eingangsleistung P,;, umgekehrt
proportional zu P2 ab.

ein

Paus /dBm A
IP3aus-f----------------------- £

IM

L Rus (2f2 =f1)

MDSays-|-- -+

o
L

MDSein IP3,ein Pein/dBm

Abb. 2.22: Zusammenhang zwischen Intermodulationsabstand IM und Eingangspegel
P.in; IP3 Interceptpunkt 3. Ordnung.
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Bei hohen Pegelwerten ergibt sich eine fiktive Ausgangsleistung, bei welcher Tra-
ger und Mischprodukt gleich grof sind. Diesen Schnittpunkt bezeichnet man als
Interceptpunkt dritter Ordnung (/P3). Falls Nichtlinearitdten hoherer als dritter
Ordnung vernachléssigt werden konnen, ist der Interceptpunkt unabhéngig von
der Aussteuerung und charakterisiert somit das Intermodulationsverhalten des
Verstarkers durch eine einzige Zahl. Diese Voraussetzung wird z.B, von Bipo-
lartransistoren und Wanderfeldrohren erfiillt, nicht jedoch von Feldeffekttransi-
storen. Deren Intermodulationsverhalten wird durch den Interceptpunkt nur fiir
Intermodulationsabstinde grofer etwa 30 dB gut beschrieben. Sind diese jedoch
geringer als etwa 20 dB, dann nimmt der Intermodulationsabstand starker als
mit 1/P? ab. Deshalb kann man bei FETs, die nahe der Ausgangsnennleistung
betrieben werden, durch eine kleine Verringerung der Ausgangsleistung in der
Regel eine erhebliche Verbesserung des Intermodulationsabstands erzielen.

In Abb. 2.22 ist mit D; der von Intermodulationsstérungen freie Dynamikbe-
reich (spurious free dynamic range) des Verstérkers bezeichnet. Dieser ergibt sich
Zu:

2
Dy /dB = 5 (IP g, us /B — MDS /B — Go/dB) (2.74)

Beispiel:

Fiir einen 1 W GaAs-Leistungs-MESFET (MSC88004) weisen die oben genannten
Eigenschaften bei 6 GHz typisch folgende Werte auf (B = 1 MHz):

P_1as = 30 dBm, Gy = 8 dB, IP; = 39 dBm, NF = 5,3 dB,
MDS iy, = -105,7 dBm, D = 117,6 dB, D; = 84,5 dB

e Lastabhingigkeit der Ausgangsleistung

Die mit einem vorgegebenen Feldeffekttransistor in einem bestimmten Gleich-
stromarbeitspunkt erreichbaren Grofisignaleigenschaften hingen vor allem von
der gewahlten Lastimpedanz ab, denn fiir die Optimierung der Ausgangsleistung,
des Gewinns, des Wirkungsgrades und des Intermodulationsverhaltens sind je-
weils unterschiedliche Lastimpedanzen erforderlich.

In Abb. 2.23 sind zB. fir einen 0,5 W GaAs-Leistungs-FET (MSC88002,
f = 6 GHz) die Ausgangsleistung P, und der Wirkungsgrad n als Funktion der
Eingangsleistung P, fiir zwei verschiedene Lastimpedanzen dargestellt. Im Falle
der mit 2 markierten Kurven ist die Lastimpedanz im Hinblick auf maximale Ver-
stdrkung im linearen Bereich gewéhlt, im anderen Fall (Kurven 1) im Hinblick
auf maximale Ausgangsleistung. Die zu den beiden Lastimpedanzen gehérenden
Verstarkungen unterscheiden sich im linearen Bereich um ca. 1 dB, die Ausgangs-
leistungen nach Einsetzen der Begrenzung jedoch um fast 3 dB.

Die hier fiir maximale Ausgangsleistung erforderlichen Quellen- bzw. Lastrefle-
xionsfaktoren rg und r; sind in Abb. 2.24 als Funktionen der Frequenz gezeigt.
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Abb. 2.23: Ausgangsleistung P, Leistungsgewinn G und Wirkungsgrad n
(n = P,/P-) als Funktion der Eingangsleistung P; fiir zwei verschiedene
Lastimpedanzen. Die Kurven wurden an einem 0,5 W GaAs-Leistungs-
FET (MSC88002, f = 6 GHz) gemessen.

1) Lastimpedanz fiir maximale Ausgangsleistung bzw. maximalen
Wirkungsgrad;
2) Lastimpedanz flir maximale Verstarkung im linearen Bereich.

I, —Ebene

Abb. 2.24: Fiir maximale Ausgangsleistung erforderliche Quellenreflexion rg bzw.
Lastreflexion r; fiir einen 0,5 W GaAs-Leistungs-FET (MSC88002; Ups =
8 V, Ips = 200 mA). Zum Vergleich sind die Kleinsignal-Streuparameter
St1 und S5, angegeben (Wellenwiderstand Zj, = 50 Q).
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Zum Vergleich sind die Kleinsignal-S-Parameter ebenfalls eingetragen. Man sieht,
dass rg von S7;, vor allem aber r; von S5, deutlich verschieden sind. Je nachdem,
ob Kleinsignal- oder Grofssignalaussteuerung vorliegt resultieren daraus bei gege-
benem r¢ und r; unterschiedliche Anpassungsverluste. Durch Abb. 2.25 wird
dieser Sachverhalt fiir einen GaAs-Leistungs-MESFET mit 0,1 W Ausgangsnenn-
leistung néher erlautert. Am FET-Eingang ist Grofsignalanpassung vorgenom-
men. Aus den S-Parametern wurden die Kreise fiir konstanten Kleinsignalgewinn
Gr, in der r;-Ebene berechnet. Die Konturen konstanten Grofsignalgewinns
(Load-Pull-Konturen), d.h. konstanter Ausgangsleistung bei vorgegebener hoher
Eingangsleistung wurden dagegen experimentell bestimmt. Bei den Konturen
konstanten Grofssignalgewinns handelt es sich im Allgemeinen nicht um Kreise.
Diese Konturen konnen auch ndherungsweise aus dem Ausgangskennlinienfeld
und dem Ausgangsersatzschaltbild des FET berechnet werden.

Abb. 2.25: Konturen konstanten Grofisignalgewinns und Kreise konstanten Kleinsi-
gnalgewinns fiir einen 0,1 W GaAs-Leistungs-FET (P,;, = 12 dBm, f =
9 GHz) in der r;-Ebene (Schrittweite 1 dB, Wellenwiderstand Z;, = 50 Q).

Fiir einen linearen Verstdrker muss nun die Lastimpedanz des FET so gewéhlt
werden, dass der Gewinn moglichst wenig von der Eingangsleistung abhéngt.
Wihlt man beispielsweise die Lastreflexion r; entsprechend Punkt A, so betrigt
der Kleinsignalgewinn zwar 9,3 dB, der Grofisignalgewinn aber nur 6,5 dB und
die Verstarkungskompression folglich 2,8 dB. Giinstiger in dieser Hinsicht ist eine
Wahl von r; entsprechend Punkt B. Der Kleinsignalgewinn betrégt dort 6,7 dB,
der Grofssignalgewinn unverdndert 6,5 dB und somit die Verstarkungskompres-
sion nur 0,2 dB.

e Lastabhangigkeit der Intermodulation

Die Lastimpedanz hat auch grofen Einfluss auf den Intermodulationsabstand, der
mit einem Feldeffekttransistor bei vorgegebener Ausgangsleistung erzielt werden
kann. In Abb. 2.26 ist dies fiir den 1 W GaAs-Leistungs-FET (MSC88004)
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Abb. 2.26: Konturen konstanter Ausgangsleistung und konstanten Intermodulati-
onsabstandes IM in der r;-Ebene fiir einen 1 W GaAs-Leistungs-FET
(MSC88004; f = 3,96 GHz, Py, = 16 mW, Wellenwiderstand Z; = 10 ).

gezeigt. Durch Verdnderung der Lastreflexion kann hier der Intermodulations-
abstand IM um z.B. 10 dB verbessert werden, wenn eine Verringerung der Aus-
gangsleistung um nur 0,3 dB gegeniiber dem optimalen Wert in Kauf genommen
wird.

Sind fiir einen Leistungs-FET die in Abb. 2.25 und 2.26 dargestellten Zusam-
menhénge bekannt, dann kann damit ein den jeweils vorliegenden Anforderungen
entsprechender optimaler Kompromiss beziiglich Gewinn, Ausgangsleistung, Wir-
kungsgrad und Intermodulationsabstand gefunden werden.

2.1.6 Anpassungsnetzwerke

In Kleinsignalverstiarkern, also Vorverstarkern, ZF-Stufen usw. wird die Ausle-
gung der Anpassnetzwerke entsprechend den in den Kapiteln 2.1.3 und 2.1.4
zusammengestellten Regeln erfolgen, nachdem fiir den Anwendungsfall ein Kom-
promiss beziiglich Stabilitit, Verstarkung und Rauschen festgelegt wurde. Dieser
Abschnitt beriicksichtigt auch die Probleme der Grofsignalverstérker.

Die Ausgangsleistung von GaAs-MESFETs kann durch Vergrofserung der Gate-
weite erhoht werden. Dabei verringern sich die Eingangs- und Ausgangsimpedan-
zen umgekehrt proportional zur Gateweite, so dass eine verlustarme Anpassung
an z.B. 50 €2 mit wachsender Gateweite immer schwieriger wird.

Fiir die Dimensionierung der Eingangs- und Ausgangsanpassungsnetzwerke ist
die Kenntnis der fiir optimalen Grofsignalbetrieb benotigten Quellen- und Last-
impedanzen im Betriebsfrequenzbereich erforderlich. Ublicherweise gehen die
Entwurfsmethoden fiir Anpassungsnetzwerke von einem riickwirkungsfrei ange-
nommenen Ersatzschaltbild fiir den FET aus. Die Ersatzschaltbildelemente des
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Eingangs- bzw. Ausgangsanpassungsnetzwerks des FET sind so zu wéhlen, dass
sie moglichst den konjugiert komplexen Verlauf der bendtigten Quellen- und La-
stimpedanz nachbilden. Beim Entwurf von Breitband-Leistungsverstéirkern muss
zusétzlich der mit der Frequenz abnehmende Gewinn des aktiven Elements kom-
pensiert werden. Da die erreichbaren Grofssignaleigenschaften im wesentlichen
von der Ausgangsanpassung abhidngen, muss die Frequenzgangkompensation im
Netzwerk fiir die Eingangsanpassung erfolgen.

Mit verlustlosen, nur aus Blindelementen (,reactively matched“) bestehenden
Netzwerken lassen sich jedoch nicht gleichzeitig Anpassung am Eingang bzw.
Ausgang, sowie breitbandig konstante Verstiarkung realisieren. Der breitbandig
unter der Annahme verlustloser Anpassungsschaltungen bestenfalls erreichbare
minimale Reflexionsfaktor r ldsst sich mit einer von Fano (1950) erstmals ange-
gebenen Beziehung abschétzen zu:

|£| > e~ TQK/QF (2.75)
—L_ FET-Eingangsgiite
mit Qg = d und  Qp =< “f¢ BANESE
Wy — w1 wRC FET-Ausgangsgiite

Giite des Anpassnetzwerkes

wo ist die obere, wy die untere Bandgrenze des Ubertragungsbereichs. Die Giite
Qr ist umso kleiner, je grofer die gewiinschte Bandbreite ist. QQr dagegen be-
schreibt die Giite der anzupassenden Last, die hier durch die Eingangs- bzw.
Ausgangsimpedanz des FET gegeben ist.

Nach GI. 2.75 wird der Reflexionsfaktor grof bei kleinen Quotienten Qg /QF,
also bei grofser Bandbreite und hoher Giite der Last. Die Verbindungsleitung zwi-
schen Anpassungsnetzwerk und Last vergrofert die Giite der Last und ist folglich
so kurz wie mdéglich zu halten oder besser zusammen mit den parasitdren Elemen-
ten der Last in das Anpassungsnetzwerk mit einzubeziehen. Dementsprechend
héngt die mit einer konkreten Anpassungsschaltung erreichbare Bandbreite u.a.
ab vom zuldssigen VSWR,, vom erforderlichen Transformationsverhéltnis und von
der Anzahl der verwendeten Blindelemente.

Anpassungsschaltungen kénnen grundsétzlich mit konzentrierten und/oder ver-
teilten Elementen realisiert werden. In diskreter Form lassen sich minimale In-
duktivitdten L,,;, =~ 0,2 nH sowie minimale Kapazititen C,,;, ~ 0,1 pF her-
stellen. Die mit Streifenleitungen realisierbaren Wellenwiderstdnde liegen etwa
zwischen 20 €2 und 150 €2. Mit konzentrierten Elementen kann man im Allgemei-
nen grofere Transformationsverhéaltnisse realisieren als mit verteilten Elementen.
Letztere lassen sich genauer herstellen.

Die iiblichen Entwurfsmethoden fiir Anpassungsschaltungen gehen von konzen-
trierten Elementen aus. Diese lassen sich mit den nachfolgenden Beziehungen
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oder mit den aus der Leitungstheorie bekannten Verfahren im Smith-Diagramm
in die entsprechenden verteilten Elemente umrechnen.

2wl

kurzgeschlossene Leitung: L = 22 tan 2% Y
, oA il < 2 (2.76)
leerlaufende Leitung: C = T 7y tan T 4
[ — ZovEr \
also o %57 }fiir < ) (2.77)
cZo

Induktivitdten lassen sich durch kurzgeschlossene Leitungen mit groffem Indukti-
vitdtsbelag und kleinem Kapazitdtsbelag, also durch Leitungen mit hohem Wel-
lenwiderstand (z.B. 120 Q) realisieren. Die Kapazititen dagegen kann man durch
leerlaufende Leitungen mit niedrigem Wellenwiderstand (z.B. 25 €2) nachbilden.
Dabei ist [ die effektive Lange der benotigten Leitungsstiicke (geméf Kapitel
1.6.1).

Nachstehend wird die Dimensionierung von zwei gebrauchlichen Anpassungs-
schaltungen, die L-Transformation und die \/4-Transformation, angegeben. Die
- und T-Transformation werden hier nicht betrachtet. Danach werden dann die
Verluste in Anpassungsschaltungen berechnet.

L-Transformation

Abb. 2.27 beschreibt die Dimensionierung der sogenannten L-Transformation,
bei der zwei Blindelemente unterschiedlichen Reaktanztyps verwendet werden.
Diese Schaltung transformiert bei einer Frequenz fy den reellen Widerstand R
nach Zj. Der Blindwiderstand Xp liegt dabei parallel zum groéfseren der Wider-
stdnde Zy (in Abb. 2.27a) bzw. R (in Abb. 2.27b). Bei z.B. einem Transfor-
mationsverhéltnis von n = Z,/R = 8 und einem VSWR von 1,05 (1,5) erreicht
man damit eine Bandbreite von ca. 17% (62%).

b)

a) XS XS

Zg Zy
Xp R Xp R

S

Abb. 2.27: L-Glied zur Transformation eines reellen Widerstandes R nach Zj, wobei
X5, Xp > 0 fiir Induktivitdten und X, X, < 0 fiir Kapazitaten.
a) Z0>R,b) Zy < R.
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Zy>R X,=+\R(Z —R) X,=-1&

(2.78)
Zy<R X,=£R\iZy  X,=-E&

Die Eingangs- bzw. Ausgangsimpedanz eines FET ist i. A. jedoch nicht reell,
sondern komplex. Daher muss vor Anwendung der L-Transformation der Blind-
anteil kompensiert werden. Die Eingangsimpedanz des FET kann z.B. haufig
naherungsweise durch eine Serienschaltung von R und C' beschrieben werden. In
diesem Fall kann bei fy der kapazitive Blindanteil durch eine geeignete Serienin-
duktivitdt kompensiert werden. Ebenso kann die Ausgangsimpedanz des FETs
durch eine Parallelschaltung von R und C' beschrieben werden und der kapazitive
Blindanteil durch eine Parallelinduktivitdt kompensiert werden.

A/4-Transformation

Eine A/4-Leitung mit dem folgenden Wellenwiderstand Z; vermag den reellen
Widerstand R in den reellen Widerstand Z; zu transformieren:

7, = \/RZ, (2.79)

Mit einer solchen \/4-Transformation erzielt man bei einem Transformationsver-
héltnis von beispielsweise n = 8 und einem VSWR von 1,5 nur eine Bandbreite
von ca. 20%.

In Abb. 2.28 sind einstufige kompensierte \/4-Transformatoren zusammen mit
den Entwurfsgleichungen gezeigt. Bei einem Transformationsverhéltnis von z.B.
n — 8 und einem VSWR von 1,5 erreicht man damit eine Bandbreite von ca. 24%.

Bei mehrstufigen L- oder A/4-Transformatoren lassen sich grofere Bandbreiten
und/oder héhere Transformationsverhéltnisse erzielen. Fiir grofe Bandbreiten
werden héufig auch Tschebyscheff-Transformatoren gewéhlt, welche auch an den
Bandgrenzen eine gute Anpassung aufweisen.

Verluste in Transformationsschaltungen

Leistungs-FETs besitzen niedrige Impedanzen. Daher fliefen in den Anpassungs-
schaltungen hohe Strome, so dass deren Verluste vor der Schaltungsrealisierung
tiberpriift werden miissen. Eine Abschétzung der Verluste ist mit dem Prinzip der
konstanten durchgehenden Wirkleistung moglich. Dieses Prinzip beruht darauf,
dass in (idealen) Blindwidersténden keine Wirkleistung verbraucht wird.

Die effektiven Strome und Spannungen der als verlustlos angenommenen Trans-
formationsschaltung aus Abb. 2.29a ergeben sich folglich zu:

P = |L|’R, = |L*Ry = |I5|*Rs = |U1|*G, = |U|*Gy = |Us|*Gs (2.80)
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Abb. 2.28: Lings- bzw. querkompensierte \/4-Transformatoren zur breitbandigen
Anpassung des Verlustwiderstandes R eines Parallelresonanzkreises (FET-
Ausgang) bzw. Serienresonanzkreises (FET-Eingang) an Z.
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Abb. 2.29: Berechnung der Verluste in einer T-Transformationsschaltung.
a) verlustlose, b) verlustbehaftete Transformationsschaltung.

Reale Blindwiderstdnde besitzen jedoch Verluste, die — wie in Abb. 2.29b ge-
zeigt — durch Einfilhrung zusétzlicher Wirkwiderstédnde beriicksichtigt werden
konnen. Sind die Verluste in den Bauelementen klein () > 10) gegeniiber der
iibertragenen Leistung, dann kénnen die Strome und Spannungen in guter Né-
herung mit GIl. 2.80 berechnet werden. Der Gesamtverlust P, der Transforma-
tionsschaltung ergibt sich aus der Summe der Verluste in den realen Blindwider-
stdnden zu

Py = Pyr, + Pye, + Py, = |L|°Re, + |Us|*Ge, + |12 Ry, (2.81)

Die Giite der Induktivitdten bzw. Kapazitédten (Leitfahigkeit des Dielektrikums)
ist gegeben durch:

wlsy WCQ WL?:
= = = 2.82
QLQ RL2 QCQ GC2 QLS RL3 ( )
Damit berechnen sich die Verluste geméaf
L wC; wlL
Py = | P22 4 U222 4 | 1222 2.83
VoL T IR, 259
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Die Gleichung zeigt, dass grofe Serienblindwiderstinde und grofte Parallelblind-
leitwerte in Transformationsschaltungen zu vermeiden sind. Dieser Forderung
entsprechen kurze Wege im Smith-Diagramm, wozu auch eine Anpassung der
FET-Chips bereits im Gehduse beitragen kann.

Bei 6 GHz betragt die Giite ()7, von Bonddraht-Induktivitdten typisch 50 bis 80
und die Giite von Chip-Kondensatoren typisch 30 bis 60. In beiden Féllen wird
die Giite zu hohen Frequenzen durch Skineffekt-Verluste (R ~ w'/?) im Leiter
der Induktivitdt bzw. in den Zuleitungen der Kapazitat begrenzt, so dass gilt:

wlL 1 1

QL:R—LN w QCZWCRC Nw3/2

(2.84)

(1, wachst proportional zur Wurzel aus der Frequenz, wahrend ()¢ umgekehrt
proportional zu w*? abnimmt (effektiver Serienwiderstand Rc). Daher liefern
Kondensatoren bei hohen Frequenzen einen wesentlichen Beitrag zu den Gesamt-
verlusten.

Beim Vergleich der Verluste fiir eine Transformationsschaltung mit 2, 4 und 6
Blindelementen, aber jeweils gleichem Transformationsverhiltnis (n = 50) bei
6 GHz, konnte gezeigt werden, dass die Verluste (ca. 1 dB) praktisch nicht
von der Anzahl der Blindelemente abhéngen. Mit deren Zahl wichst jedoch die
Bandbreite von 20% auf 60%. Wegen der Toleranzen der Blindelemente bringen
in der Praxis mehr als 6 Elemente jedoch keine weitere Verbesserung beziiglich
der Bandbreite.

Bei 6 GHz ist eine verlustarme Anpassung von GaAs-Leistungs-FETs mit Ein-
gangswiderstéanden bis hinab zu etwa 1 2 moglich. Dies entspricht Transistoren
mit etwa 7,5 mm Gateweite und 2,5 W Ausgangsleistung. Bei noch niedrigeren
Eingangswiderstinden wachsen die Anpassungsverluste stark an und begrenzen
die so erreichbare Ausgangsleistung.

Praktischer Aufbau

Sollen Anpassnetzwerke bzw. ganze Verstiarkerschaltungen realisiert werden, so
wird sich die verwendete Technologie nach dem geforderten Frequenzbereich rich-
ten. Bis ca. 300 MHz werden nahezu alle Schaltungen in konventioneller Tech-
nik mit diskreten Bauelementen ausgefithrt. In Abb. 2.30 ist dazu die Schal-
tung eines schmalbandigen Vorverstarkers fiir 150 MHz dargestellt. Wie aus dem
Schaltungslayout in Abb. 2.30 rechts zu erkennen ist, wird auf eine groftflichige
Massefiihrung auf der Leiterbahnseite geachtet. Vielfach wird auch schon bei
diesen Frequenzen die Bestiickungsseite der Leiterplatte metallisiert ausgefiihrt.
Um magnetische Verkopplungen zwischen den Induktivitdten L; und L, gering
zu halten, wird vielfach eine metallische Zwischenwand eingebracht; in weniger
kritischen Féllen werden die Schwingkreisspulen um 90° gegeneinander verdreht
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Abb. 2.30: Schmalband-Vorverstirker mit Dual-Gate-GaAs-FET. Die Zufiihrung der
Betriebsspannung erfolgt iiber den Innenleiter der ausgangsseitigen Ko-
axialleitung (Fernspeisung). Bei ortlicher Speisung kann auf die Drossel
(22 pH) verzichtet werden. Links: Schaltbild; rechts: Platinenlayout.

angeordnet. Die Betriebsspannungszufiihrung ist relativ unkritisch. Sie erfolgt
iiber Drosselspulen und RC-Tiefpassfilter mit konventionellen Bauelementen.

Der Frequenzbereich von ca. 300 MHz bis 1 GHz stellt ein Ubergangsgebiet dar:
hier werden teilweise noch konzentrierte Bauelemente eingesetzt, aber auch schon
Elemente in Streifenleitungs- oder Koaxialtechnik. Auch hier wird ein relativ
grofser Aufwand zur Trennung der Ein- und Ausgangsseite von Verstarkerstu-
fen getrieben (Schirmbleche, gefréste oder verlotete Gehéduse). Beispielhaft zeigt
Abb. 2.31 einen schmalbandigen Vorverstéirker fiir 430 MHz, bei dem die An-
passnetzwerke durch Koaxialkreise realisiert wurden. Die Anpasstransformation
erfolgt durch die geeignete Wahl der Einkopplungslage am Leitungskreis. Die am
Drain schematisch eingezeichnete Ferritperle (FP) soll parasitire Schwingungen
im GHz-Bereich beddmpfen. Die Stromversorgung kann noch durch RC-Tiefpésse
und Drosselspulen erfolgen. Wie bei allen selbstleitenden FET-Typen kann die
Vorspannung fiir das Gate automatisch iiber den Source-Widerstand erzeugt wer-
den.

Ab etwa 1 GHz wird meist, wenn moglich, auf die Verwendung von konzentrierten
Bauelementen verzichtet. Die fiir Anpassschaltungen benotigten Blindelemente
werden mit Streifenleitungen realisiert.

Es ist grofe Sorgfalt beim Einbringen der konzentrierten Elemente —Transistoren
und Koppel- bzw. Abblockkondensatoren — auf den Substrattréager notwendig.
Wiéhrend im unteren GHz-Bereich noch gelotet oder mit Leitkleber verbunden
wird, werden iiber ca. 12 GHz die Kontaktierungen fast ausschliefslich durch
Klemmen oder durch Bondung vorgenommen. Abb. 2.32 zeigt einen 5,7 GHz-
Verstarker, bei dem alle Anpasstransformationen in Streifenleitungstechnik aus-
gefiihrt sind. Die Betriebsspannungen werden iiber hochohmige A/4-Leitungen



2.1. ZWEITORVERSTARKER 103

Durchfiihrungs—

kondensator (1n I
keramischer Chip-
Rohrtrimmer (5p! ’_L‘ Kondensator

G2
Gl

Koaxial—
leitung

BNC-

Buchse
Eingang

bo

Ausgang

-

Tren@

b)

17

Abb. 2.31: 430-MHz-Vorverstarker.
a) Schaltbild; b) Mechanischer Aufbau im Kammerbausystem.
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Abb. 2.32: a) 5,7 GHz Verstéarker mit GaAs-FET; b) Layout.

(Ly und Ls) zugefiihrt, da konzentrierte Bauelemente hier versagen bzw. keine
eindeutige Funktion (nur L oder nur C) mehr aufweisen.

In zunehmendem Maf finden auch integrierte Analogschaltungen (MMIC = mo-
nolithisch integrierte Mikrowellenschaltungen) Anwendung, bei denen auch Lei-
tungsstiicke und Anpassschaltungen auf dem Substrat integriert sind. Lediglich
die Stromversorgung und einige Abblockkondensatoren sind noch extern anzu-
bringen. Solche Strukturen sind derzeit kommerziell bis ca. 40 GHz verfiig-
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bar und eignen sich aufgrund der exakteren Dimensionierungsmoglichkeiten (der
Transistor z.B. wird immer gleich kontaktiert) speziell fiir den Einsatz als Breit-
bandstrukturen.

2.1.7 Breitbandverstarker

Der Entwurf von Breitbandverstirkern wirft neue Probleme auf, deren Losung
grofse Erfahrung und Umsicht erfordert. Grundséitzlich muss durch geeignete
Auslegung des Anpass- und/oder Gegenkopplungsnetzwerks der Frequenzgang
von Sp; des Transistors kompensiert werden. Hierbei wird schon fiir relativ ein-
fache Aufgaben der Einsatz von CAE- bzw. CAD-Programmen notwendig, die
mittels geeigneter Optimierungsverfahren (Monte-Carlo, Gradientensuche, Evo-
lutionsoptimierung) einen sinnvollen Kompromiss zwischen Flachheit der Verstér-
kung, Rauschen, Stabilitdt sowie Ein- und Ausgangswiderstand ermitteln. Die
hauptséchlichen Entwurfsprobleme kénnen wie folgt formuliert werden:

e Die Frequenzabhingigkeit von |Sy;| und |Stal.
Typisch nimmt |Ss;| bei steigender Frequenz mit 6 dB/Oktave
(20 dB/Dekade) ab, wahrend |Sis| im gleichen Maf zunimmt. Typische
Frequenzverldufe von |Sg;|, |Si2| und |S12591| sind in Abb. 2.33 darge-
stellt. Das Verhalten von |S15591| mit der Frequenz ist sehr wichtig, da von
diesem Wert die Stabilitdt des Verstédrkers entscheidend abhéngt (vergl.
Seite 72).

Frequenz / bel. Einheit

-10 1

/ IS12 So1
_20 ]

-30 1

1S12!
-40 1

-50 4

Abb. 2.33: Frequenzabhéngigkeit von [Sia|, [S21| und |S12521] (typischer Ver-
lauf).
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e Die Streuparameter S7; und Ss, sind ebenfalls frequenzabhéngig und verur-
sachen zusammen mit dem Anpassnetzwerk eine Fehlanpassung, wodurch
die Verstarkung vermindert wird.

e Rauschzahl und VSWR werden im Allgemeinen frequenzabhéngig sein.

Zur Losung dieser Probleme existieren im wesentlichen 4 Verfahren, die im folgen-
den kurz vorgestellt werden: Kompensierte Anpassnetzwerke, Gegenkopplung,
balancierte Verstiarker und Wanderwellenverstirker (verteilte Verstarker).

Kompensierte Anpassnetzwerke

Das Verfahren beruht im einfachsten Fall darauf, mittels der Anpassnetzwerke
eine gezielte Fehlanpassung von Transistorein- und ausgang bei der Mittenfre-
quenz zu erzeugen. Bei entsprechendem Frequenzgang des Netzwerks bleibt dann
die Verstiarkung tiber einen gewissen Frequenzbereich nahezu konstant. Die Ur-
sache dafiir ist, dass bei guter Dimensionierung der Netzwerke mit steigender
Frequenz, also abnehmendem |Ss;| die Anpassung besser wird, also ein groferer
Teil der Leistung den Transistor erreicht bzw. vom Transistor an den Verbraucher
abgegeben werden kann. Entgegengesetzt muss dann mit absinkender Frequenz
die Fehlanpassung zunehmen.

Obwohl ein solches Design in einfachen Féllen noch mit Hilfe des Smith-
Diagramms und grofem Fleifs einigermafen befriedigend durchgefiihrt werden
kann, werden doch zumeist CAD-Verfahren dazu eingesetzt. Dabei wird von ei-
nem Netzwerkanalyseprogramm die Streumatrix [Ses] des Gesamtverstirkers fiir
verschiedene Frequenzen ermittelt. Ein angeschlossenes Optimierungsprogramm
vergleicht sodann im einfachsten Fall den Verlauf von |Ss 45| mit einer vorgege-
benen Sollkurve und verdndert bis zur Erzielung eines annehmbaren Ergebnisses
die Parameter der Anpassnetzwerke. Der Benutzer kann die verdnderlichen und
nicht veranderlichen Parameter angeben sowie deren Startwerte, Maximal- und
Minimalwerte definieren (z.B. mogliche Wellenwidersténde bei Streifenleitungs-
schaltungen).

Am héufigsten werden die Eingangs- und Ausgangsnetzwerke mit Streifenleitern
konzipiert, insbesondere oberhalb ca. 6 GHz, da die Breitbandigkeit wesentlich
von der Giite der Leitungstransformatoren mitbestimmt wird. Die am Eingang
verwendeten Anpassglieder weichen etwas von den am Ausgang benutzten ab,
und zwar hauptsdchlich wegen des unterschiedlichen Charakters der anzupassen-
den Impedanz. Wiahrend namlich die Ausgangsimpedanz des Transistors kapa-
zitiven Charakter hat und durch eine Kettenstreifenleitung kompensiert werden
kann, nimmt die Eingangsimpedanz von einer bestimmten Frequenz an indukti-
ven Charakter an und wird in der Regel durch eine Kombination von Ketten- und
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Parallelstreifenleiter kompensiert. Aber auch reaktive Anpassglieder aus konzen-
trierten Elementen mit LC-Charakter werden herangezogen: Der Verstarker in
Abb. 2.34 wurde beispielsweise fiir den Frequenzbereich 1,75 bis 6 GHz konzi-
piert. Sehr breitbandige Verstarkermodule iiber mehrere Oktaven konnen in der
Kombination Riickkopplungs-/Anpassnetzwerk realisiert werden. Die Abb. 2.36
und 2.35 zeigen hybride Verstéarker auf der Basis eines 900 pm-MESFETs in der
Konzeption mit konzentrierten Elementen (100 MHz bis 6 GHz) bzw. mit Strei-
fenleitern (Bandbreite 350 MHz bis 14 GHz).

0.61pF == 400Q J‘ 50pF == 0,47pF
O ® )\ o

Abb. 2.34: Hybrider GaAs-Breitbandverstirker mit Anpassungsnetzwerk aus konzen-
trierten Bauelementen (Bandbreite 1,75 bis 6 GHz).

1,12nH 461Q
J_ 7YY :li
1,6pF 1,75nH 0,35nH

0,27nH

0,49pF 169Q — 0,21pF
DJ O

Abb. 2.35: Hybrider GaAs-Breitbandverstirker mit Riickkopplungs- und Anpassungs-
netzwerk aus konzentrierten Elementen (Bandbreite 0,1 bis 6 GHz).

0,27nH

Der Nachteil eines einfachen Entwurfs liegt darin, dass nahezu zwangsléufig Ein-
und Ausgang des Verstérkers fehlangepasst sind. Um diesen Nachteil zu beseiti-
gen, wurden zweistufige Breitbandverstiarker geméfs Abb. 2.37 konzipiert.

Dabei dient das Eingangsanpassnetzwerk nur zur Kompensation des Frequenz-
gangs von Si1(w) des ersten Transistors, das Ausgangsnetzwerk kompensiert nur
die Effekte von Sos(w) des zweiten Transistors, so dass am Ein- und Ausgang des
Verstarkers gleichermafen Anpassung im gesamten genutzten Frequenzbereich
herrscht. Das Ubertragungsnetzwerk hingegen muss so dimensioniert werden,
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Abb. 2.36: Hybrider ultrabreitbandiger GaAs-Verstarker mit frequenzabhéngiger
Riickkopplung und einfacher Streifenleiteranpassung (Bandbreite 0,35 bis

14 GHz).
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Abb. 2.37: Zweistufiger Breitbandverstéarker.

dass es gerade den Frequenzgang von S (w) der beiden Transistorstufen kompen-
siert. Dazu muss im Allgemeinen die ,Verstarkung* des Ubertragungsnetzwerks
mit steigender Frequenz zunehmen.

Gegengekoppelte Verstarker

Als einfache, aber sehr wirksame Methode der breitbandigen Ubertragung gelten
Gegenkopplungsschaltungen. Die schematische Darstellung in Abb. 2.38 enthalt
alle wichtigen Gegenkopplungselemente sowie Block- und Ableitkondensatoren,
die nicht immer zusammen eingesetzt werden.

(1) Wir beschrénken uns zunéchst auf eine Schaltung mit rein ohmscher Gegen-
kopplung und betrachten den héufig auftretenden Fall einer Kombination von
Serien- und Parallelgegenkopplung anhand eines Si-Bipolartransistors in Emit-
terschaltung. Fir niedrige Frequenzen bis ca. 400 MHz lassen sich dann bei
geniigend grofer Verstarkung die Kenndaten der Schaltung ohne spezielle Kennt-
nisse iiber den Transistor abschéatzen:
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Abb. 2.38: Prinzipschaltung eines Breitbandverstiarkers mit moglichen Gegenkopp-
lungselementen, Block- und Ableitkondensatoren und Kompensationsblin-

delementen.
. R, Rp— Rg

Spannungsverstarkung : V = — ——— 2.85
p g g Re Rr iRy (2.85)
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Mit Hilfe von ohmschen Riickkopplungswidersténden werden die Niederfrequenz-
verstarkung und die Eingangs- und Ausgangsimpedanz herabgesetzt. Die Band-
breite lasst sich auf Kosten der Verstarkung erhéhen, wobei die Bandgiite, das
Produkt aus Verstiarkung und Bandbreite, anndhernd konstant bleibt. Daraus er-
gibt sich im 50 -System (Zy = 50 Q und Ry = 50 Q, Ry, = 50 Q) mit Rp = 10
im optimalen Anpassungsfall (Rp = 250 , z.B. aus Gl. 2.87) eine Verstirkung
von 12 dB (V' = —4) und eine 3 dB-Bandbreite von 500 MHz bis 1 GHz.

Eine Erhéhung der Verstiarkung bei etwa gleichem Verstarkungs-Bandbreite-
Produkt kann erreicht werden, wenn man zwei npn-Transistoren als integrierte
Darlington-Verstérker, d.h. mit gemeinsamem Kollektor, in die Gegenkopplungs-
schaltung aufnimmt (Abb. 2.39). Dies bewirkt natiirlich auch eine héhere
Rauschzahl als bei einem einzelnen Transistor infolge der internen Fehlanpas-
sung.

(2) Fir GaAs-MESFETSs lasst sich ein Niederfrequenzmodell der Gegenkopplung
mit einem Giiltigkeitsbereich bis ca. 1,5 GHz mit Hilfe von S-Parametern ab-
leiten. Hier ist im Hinblick auf geringe Rauschzahl die Beschrinkung auf die
Parallelgegenkopplung ratsam: Rg sei der parasitiare Sourcewiderstand des Tran-
sistors (entspricht Rg in Abb. 2.38).
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Abb. 2.39: Monolithischer Si-IC in Darlington-Schaltung mit ohmscher Riickkopp-
lung. Bandbreite: 0,1 bis 2,0 GHz.

Reflexionsfaktoren:
1 Gm 23 )
Si1=9892=—1|1- 2.88
w=su=g (1= g (2.89)
Riickwartsiibertragung:
1 (27,
Sipo=—|— 2.89
=% ( RF) (2.80)
Vorwartstibertragung:
1 —2ng0 2Z0
Soy = — 2.90
& zﬁ<1+ng5+RF) (2:90)
mit
27 72
A=1+22 ImZ gm = Steilheit

+ ,
Rr  Rp(1+4 gmRs)

Des weiteren gilt fiir die Rauschzahl F, den Parallelriickkopplungswiderstand
Rpr (Bedingung der Eingangsanpassung) und die Bandbreite B (¢gr = 1/Rp,
9ds = 1/Tds>:

9r(1+ 9mZ0)* + gm(1 + gr Zo)*P
(gF - gm)2Z0

F=1+ (2.91)
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ZQ
Rp = (Gm + ggs) ——2>— 2.92
a (g gd)1+gdsZo ( )
1+ (2 7 m g2
5= L+ (298 + 945)Zo + (g + 9as)9r Zg (2.93)

2C1gsZO [1 + (gF + gds)ZO]

Hierbei ist P ein vom spezifischen Halbleiterbauelement abhéngiger dimen-
sionsloser Faktor der aus dem mittleren quadratischen Drain-Source-Rauschstrom
<i2,>=4kT - Af - g, - P bestimmt werden kann.

Unter den Bedingungen einer idealen Anpassung (Sj; = S = 0) sowie eines
Transistorausgangsleitwertes g4, = 0 lassen sich fiir den Ubertragungsgewinn und
den Riickkopplungswiderstand Néherungen aufstellen, die den Zusammenhang
zwischen Schaltungsentwurf und Kenndaten iiberschaubar machen:

G
5 = 2018(9mZo — 1) (2.94)

Ry = g2 (2.95)

Daraus folgt, dass ein Verstirker mit G = 10 dB zwischen 50 €2-Abschliissen
eine Mindeststeilheit von 83 mS benotigt und dass der Riickkopplungswiderstand
208 ) betragen muss. Es lasst sich auf diese Weise ein Stehwellenverhéaltnis von
<2:1 breitbandig ohne wesentliche Verschlechterung der Rauschzahl bei Verwen-
dung geniigend grofser Transistoren (Gateweite ca. 1 mm) erreichen. Daraus lasst
sich ferner ableiten, dass GaAs-MESFETs mit ausschliefslich ohmscher Parallel-
gegenkopplung im Idealfall ohne Anpassungsnetzwerk eine 3 dB-Bandbreite von
6 GHz aufweisen, in der Praxis liegt sie zwischen 3 und 4,5 GHz.

Zur weiteren Erhéhung der Bandbreite fiigt man Reaktanzelemente in die Schal-
tung ein (Abb. 2.38), die primér den Gegenkopplungsfaktor am oberen Ban-
dende reduzieren. Dies kann durch eine kapazitive Uberbriickung des Source-
widerstandes mit Cg erreicht werden, durch induktive Parallelkompensation am
Eingang und Ausgang iiber Lge und Lpo, induktive Serienkompensation am Fin-
gang iiber Lg; und am Ausgang iiber Lpi, sowie eine Induktivitdt Lz im Riick-
kopplungszweig. In mehrstufigen Anordnungen wird aus Stabilitdtsgriinden auf
eine iiber mehrere Stufen wirkende Riickkopplung verzichtet, besonders wenn
das zu iiberbriickende Frequenzband breit ist und statt dessen die Kaskadierung
einstufiger, gegengekoppelter Verstiarker bevorzugt.

Balancierter Verstarker mit 3 dB-Branchline-Kopplern

Eine andere Methode zur Erzielung von Breitbandigkeit stellt ein Balancierter
Verstarker nach Abb. 2.40 dar, wobei zwei Verstiarkerstufen eingangs- und aus-
gangsseitig iiber 3 dB-Branchline-Koppler (90°-Hybridkoppler) parallel geschaltet
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3 dB Hybridkoppler

3 dB Hybridkoppler Verstérker a

' Anpass— L/
Eingang Anpass— netzwerk 7(
o ¢ —0— a 1 4
1 netzwerk
Tor1 |1 4 a “o

Verstarker b

Tor 2

Anpass—
|| Anpass- netzwerk | op Ausgang
1p | netzwerk

Zg

Abb. 2.40: Balancierter Verstirker mit 3 dB Branchline-Kopplern.

werden. Dabei teilt der \/4 lange Eingangskoppler die Eingangsleistung gleich-
makig auf beide Verstirker auf, der Ausgangskoppler addiert die Signale wieder
vektoriell. Reflektierte Leistungen aufgrund von Fehlanpassungen des Verstér-
kers am Eingang oder Ausgang werden auf die entsprechende 50 (2-Last ausge-
koppelt. Verwendet man anstelle der Branchline-Koppler sogenannte Ratrace-
Koppler (180°-Hybridkoppler) so erhélt man einen Gegentaktverstérker.

Es kann gezeigt werden, dass fiir die Streuparameter S;; (i,j = 1,2) der in
Abb. 2.40 dargestellten Gesamtschaltung folgender Zusammenhang gilt:

|S11| = 0,5[S11, — Si1,| , [S21] = 0,5(521, + Say,|
(2.96)
|S12] = 0,5]S512, + S12,| 5 [S22] = 0,5 ]Sz, — Saa,|

Die Streuparameter S;;, bzw. S;j;, bezeichnen die jeweiligen Streuparameter der
Kettenschaltung Anpassnetzwerk-Verstéarker-Anpassnetzwerk. Die Streumatrix
des 3 dB-Kopplers bei der Mittenfrequenz lautet:

001 j

1 {001
SKOPPIGYZ_E 1 J 0 0 (297)

i 100

Sind beide Verstédrker identisch, so gilt unabhéngig von eventuellen Fehlanpas-
sungen der Einzelverstarker fiir den Gesamtverstiarker gemaft Gl. 2.96 S1; = 0
und S5 = 0. Die Verstarkung und Riickwirkung entsprechen den Werten einer
einzelnen Stufe. Die Bandbreite des Verstiarkers wird begrenzt durch die Band-
breite des Richtkopplers. Die Vorteile eines solchen Balancierten Verstéarkers sind
im einzelnen:
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e Der Einzelverstarker kann auf maximale Breitbandigkeit (ebener Verstér-
kungsverlauf) und geringe Rauschzahl ausgelegt werden, wobei auf das sich
ergebende, frequenzabhéngige hohe VSWR keine Riicksicht genommen wer-
den muss, solange nur beide Verstérker gleich sind.

e Hohe Stabilitdt durch ein hohes Mafs an Entkopplung.

e Die maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung ist doppelt so grofs wie bei
einem Einzelverstarker.

e Bei Ausfall einer Stufe arbeitet der Verstédrker mit reduzierten Leistungs-
daten weiter (1/4 der Leistung: -6 dB, ungefihr verdoppelte Rauschzahl).

e Einfache Kaskadierbarkeit mit anderen Einheiten, da jede Stufe durch einen
Koppler abgetrennt ist.

Nachteile sind der gréfsere Stromverbrauch, die hoheren Bauteilekosten und der
vergrofkerte Platzbedarf.

Wanderwellenverstéirker (Verteilter Verstérker)

Neben den eher klassischen Verfahren fiir Breitbandverstirker sei hier noch der
Wanderwellenverstéirker dargestellt. Das Grundprinzip kann aus Abb. 2.41 ab-
geleitet werden. Mehrere FETs werden sowohl am Gate als auch am Drain tiber

|

RF-lnput Zg,l} 1 Zg. |g 2 Zg, |g 3 Zg, |g 4 Zg.lg
o—

CORIEEE

o)) Rp Zp.1p S Zp.lg 6 Zp.lyg 7 Zp.lyg 8 Zp, |O RF-Output
—
w

Abb. 2.41: Schematische Darstellung eines vierstufigen Wanderwellenverstéirkers (ein-
dimensionaler verteilter Verstirker) mit FETS.

Leitungsstiicke parallel geschaltet. Bei entsprechender Dimensionierung (die ein-
zelnen Gate-Verzogerungsleitungen besitzen alle die gleiche Lénge, ebenso sind
alle Drain-Verzogerungsleitungen immer gleich lang) der Koppelleitungen an den
Gates und Drains kann z.B. erreicht werden, dass die Signallaufzeit von Punkt
1 in Abb. 2.41 iiber 2 nach 6 identisch ist mit der von 1 iiber 5 nach 6. Da-
durch angeregt laufen an den einzelnen Drains verstiarkte Leistungswellen aus,
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deren Anteile sich in positiver w-Richtung an den Punkten 6 bis 8 konstruktiv
iiberlagern. Die Anteile in negativer w-Richtung werden, sofern sie nicht durch
destruktive Interferenz an den Punkten 7 bis 5 eliminiert wurden, in dem Realteil
der Drainimpedanz vernichtet.

Vorteil einer solchen Schaltungsart gegeniiber einfachem Parallelschalten meh-
rerer FETs ist, dass zwar die Steilheiten g,,; der Bausteine aufaddiert werden,
nicht jedoch die Gate- und Drainkapazitdten. Wahrend beim einfachen Paral-
lelschalten das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt konstant bleibt, steigt es beim
Wanderwellenverstirker mit der Anzahl n der verwendeten FETs an, d.h. bei
gleicher Verstiarkung kann eine hohere Bandbreite erzielt werden.

Um den Gewinn, abhéngig von der Stufenzahl n und den Schaltungsparame-
tern zu bestimmen, wird nun das aus Abb. 2.41 abgeleitete Ersatzschaltbild
Abb. 2.42 verwendet.

RF-Input  £G-lg 2. g 2. lg
Il I I I
g g g g
4G
—%
Zp.lq Zp.lq Zp.lq RF-Output
O

Abb. 2.42: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines Wanderwellenverstarkers mit FETS,
wobei die FETs als riickwirkungsfrei (S12 = 0) angenommen sind.

Unter der Annahme, dass [, und [; klein gegen die Wellenlénge sind, und unter
Vernachléssigung von r, und r; kénnen die Ein- und Ausgangskapazititen Cyg
und Cys direkt der Leitung zugeschlagen werden, wodurch sich aus Gl. 2.98
und Gl. 2.99 der neue Wellenwiderstand Z, bzw. Z; der Verbindungsleitungen
ergibt.

L/ 1/2
AN [ — 2.98
=~ o) 299
I 1/2
Jo | ——d 2.99
! {CéJers/ld} (2:99)
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Hierbei sind L, C}, L und C} die auf den Leitungslingen [, bzw. [; auftretenden
Induktivitdts- und Kapazitatsbeldage der Verbindungsleitungen. Unter Einsatz
der Theorie fiir riickwirkungsfrei verkoppelte Leitungen (Cyq = 0, also Sip =
0) kann aus Abb. 2.42 der Gewinn einer n-stufigen Anordnung mit Hilfe von
Gl. 2.100 ermittelt werden:

2
G = g2 2,7, |2k [exp (—7ylgn) — exp (—7alan)] (2.100)
m g 212 _ ~2[2
79 g Vatd
mit
C r w2C? L
~jwi | L[ O 4+ =22 g _"9s 9 = 2.101
Vg JW\/9<9Jr lg)+ o, Cg,—i-cl—js 1By + ay ( )
und
Cy 1 L
~iw| L | C i d__ — 2.102

Werden normale Betriebsbedingungen angesetzt, so laufen die Wellen in Gate-
und Drainleitung nahezu synchron, d.h. 8y, ~ B4l4. Wenn auferdem dampfungs-
arme Leitungen angenommen werden (|v,| ~ |5y, |74| = |B4|) und Z, = Z,; = Z,,
so reduziert sich Gl. 2.100 zu

_ meZg [exp(—aglgn) - eXp(_O‘dld")]2

G
4 (agly - O‘cllcl)2

(2.103)

Aus dieser Beziehung wird deutlich, dass durch Erhohung der Stufenzahl n
der Gewinn nicht unbedingt ansteigen muss. Fiir grofse Werte von n kann
der Gewinn sogar gegen Null gehen. Eine optimale Stufenzahl ergibt sich zu
Nopt = In(ayly/agly)/(agly — agls). Wenn die Verluste oy der Drainkettenlei-
tungen gegeniiber denjenigen der Gateverbindungen vernachléssigbar sind, so
kann der zweite Term im Zahler und Nenner von Gl. 2.103 vernachlassigt und
die Exponentialfunktion in eine Reihe entwickelt werden (solange die Beziehung
aglyn < 1 erfiillt ist), und es ergibt sich fiir den Gewinn

2 2 72 I a2l2n2\ 2

In diesem praxisbezogenen Betriebsfall ist der Gewinn bei kleinem n zunéchst
proportional dem Quadrat von n. Aus ao4lyn < 1 ergibt sich zusammen mit o
aus Gl. 2.101 und Gl. 2.98 eine Designvorschrift fiir die optimale Stufenzahl
durch

row?Ce,Zon < 2 (2.105)

Die Vorziige dieser Schaltungsweise seien an den Abb. 2.43 bis 2.45 gezeigt.
In Abb. 2.43 ist der frequenzabhéngige Gewinn als Funktion der Stufenzahl
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aufgetragen. Es ist ersichtlich, dass fiir n = 4 Stufen ein Optimum der Flachheit
erzielt werden konnte. Berechnet wurde hierbei das Beispiel eines Verstéarkers
fiir 2-12 GHz mit GaAs-MESFETs mit 1 pm Gateldnge. Die Abhéngigkeit des
Frequenzgangs der Verstarkung von den inneren Drain- und Gatewiderstinden
rq und r, der FETs ist in den Abb. 2.44 und 2.45 dargestellt. Es zeigt sich,
dass auch hier fiir festgehaltene Stufenzahl n optimale Widerstinde existieren
(ry =22 Q,ry =464 Q), wobei jedoch gleichzeitig die Absolutverstarkung geringer
als maximal moglich ist. Abb. 2.46 zeigt einen praktischen Aufbau der Schaltung
auf einem GaAs-Substrat als MMIC.

13 7

12 —
11 —

20000

10 —

0 464

8 —

5 CELLS

4 CELLS

e T—— i
p . 4 =2000
o]
>
2 CELLS

3 —

.- 3000

GAIN (dB)
(2] ~ [e<]
|
GAIN (dB)

2 —

2 — 1CELL 1 100Q

1T 17T T 1T 1T T T
T T T T T T T 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 FREQUENCY(GHZ)
FREQUENCY (GHz)

Abb. 2.44: Frequenzgang der Verstark-
ung bei unterschiedlichen in-
neren Drainwiderstdnden 7y

Abb. 2.43: Verstarkung in Abhéngigkeit
von der Frequenz bei unter-
schiedlicher Stufenzahl.

fiir n = 4.
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Abb. 2.45: Frequenzgang der Verstark-
ung bei unterschiedlichen in-
neren Gatewiderstdnden r,

Abb. 2.46: Praktischer Aufbau eines
vierstufigen ~Wanderwellen-
verstarkers auf einem

GaAs-Substrat als MMIC.

fir n = 4.
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2.2 Eintorverstarker

Neben aktiven Drei- bzw. Vierpolen finden aktive Zweipole (Eintore) Anwendung
in Mikrowellenverstéarkern. Aktive Eintore weisen unter bestimmten Betriebsbe-
dingungen einen negativen Realteil in ihrer Klemmenimpedanz auf. Zu diesen
Elementen gehoren die Tunneldiode, die Lawinenlaufzeitdiode (IMPATT-Diode),
das Gunn-Element und die Varaktordiode mit zeitlich verdnderlichem Blindwi-
derstand.

Das vereinfachte Prinzipschaltbild eines Eintor-Verstérkers zeigt Abb. 2.47. Der
aktive Zweipol wird hierin durch den negativen Widerstand —R,, (R, > 0) und
durch eine dquivalente Leerlauf-Rauschspannungsquelle S, (w) beschrieben.

Is Resj RL ' -Rp

Fo 1o ;
Usol | Su(®) !

Abb. 2.47: Prinzipschaltbild eines Eintor-Verstarkers.

Fiir den Ubertragungsgewinn (Gl. 2.43) ergibt sich nach Abb. 2.47:

Py
Gr=——=4R4R
=B Ry Ry,

Is
UsO

2
4Rsz‘RL 4Rsz‘RL
= = 2.106
Zyosl?  (Rai+ R — R,)? (2.106)

Es muss aus Stabilitdtsgriinden R, < Ry + R bleiben. Praktisch ist meist
R, <09 (R + Ry) und damit fir Ry; = Ry, der Ubertragungsgewinn G < 100
(20 dB). Dieser Verstarker kann als iibertragungssymmetrischer Eintorverstérker
entweder am Eingang (Ry; ~ R, — R,) oder am Ausgang (R, ~ Ry — R,)
angepasst betrieben werden.

Vorzugsweise werden Verstdrker mit aktivem Eintor jedoch als Reflexionsver-
starker aufgebaut, bei denen Generator, Lastwiderstand und der negative Wider-
stand durch ein nicht {ibertragungssymmetrisches Element in Form eines Zirkula-
tors voneinander getrennt und damit der Eintor- zum Zweitorverstéirker erweitert
wird.

In Abb. 2.48 ist die Schaltung eines Reflexionsverstarkers mit 4-Tor-Zirkulator
dargestellt. Der negative Widerstand —R,, bewirkt am Tor 2 des Zirkulators
einen Reflexionsfaktor mit dem Betrag |r,| > 1. Die vom Signalgenerator am Tor
1 gelieferte Leistung wird hierdurch verstarkt dem Lastwiderstand R; am Tor
3 zugefiihrt. Am Tor 4 ist der Zirkulator mit dem Widerstand Z, reflexionsfrei
abgeschlossen, um eine Riickwirkung vom Tor 3 zum Tor 1 auszuschliefsen.
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Abb. 2.48: Prinzipschaltbild eines Reflexionsverstérkers.

Die maximal verfiighare Betriebsleistungsverstarkung des Reflexionsverstérkers,
d.h. bei Anpassung am Eingang und Ausgang, ist bei verlustfreiem Zirkulator
gleich dem Quadrat des Betrages des Reflexionsfaktors am Tor 2:

2

Zo+ R,
0t >1 (2.107)

ZO_Rn

Gmaz - |7“2|2 - ‘

Es lassen sich nicht beliebig hohe Werte der Betriebsleistungsverstarkung errei-
chen. Aus Stabilitdtsgriinden wird fiir eine Verstarkerstufe G,,., &~ 30 bis 100
(entsprechend 15 bis 20 dB) gewihlt. Die Stabilitdtsgrenze wird bei Zy = R,
erreicht.

Die effektive Rauschtemperatur am Eingang des Verstarkers bei beidseitiger An-
passung ist gegeben durch

1—1/G s

T=58uw) —p7

(2.108)

2.2.1 Reflexionsverstarker mit Tunneldiode

Tunneldioden bestehen aus pn-Ubergingen mit hochdotierten p- und n-
Halbleitern (10'-10% Atome/cm®). Das Kleinsignalersatzschaltbild fiir eine Tun-
neldiode (Esaki, 1958), deren Arbeitspunkt A in den fallenden Teil der Kennlinie
(Abb. 2.49) gelegt wird, zeigt Abb. 2.50.

Der dynamische negative Widerstand —R,, (R,, > 0) ist bis weit in den Mikro-
wellenbereich hinein unabhéngig von der Frequenz. Das Betriebsverhalten wird
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1: direktes Tunneln

I

l

|

YA 2: indirektes Tunneln
| (Uber Trapniveaus)
|
I

3: Shockleysche Flusskennlinie

Abb. 2.49: Kennlinie einer Tunneldiode mit Arbeitspunkt A.
Up: Hockerspannung (ca. 60 mV fiir Germanium und 100 mV fiir GaAs).
Ur: Talspannung (ca. 250 bis 450 mV fiir Germanium und 450 bis 650 mV
fiir GaAs, entspricht Knickspannung einer gewohnlichen Diode).

Abb. 2.50: Kleinsignalersatzschaltbild einer Tunneldiode, rechts Serienersatzschal-
tung.

nach héheren Frequenzen hin durch die Sperrschichtkapazitdt C; und den Bahn-
widerstand Rp begrenzt. L, stellt die innere Zuleitungsinduktivitat dar.

Nach Abb. 2.50 erhélt man bei der Kreisfrequenz w die Kleinsignalimpedanz der
Tunneldiode nach Umrechnung in die Seriengrofen R,s und Cs mit 7 = R,,C}.

1
Z = R _Rns ] Ls :
(w) B + jw +JwC's
(2.109)
R, wTR,,
Z = Rp——A—+jlwly— —2—
W) = Rs 1+(m)2“(°" 1+(w7')2)

Wegen Rp < R, ist bei tiefen Frequenzen Re(Z) < 0. Damit der Realteil von
Z(w) negativ bleibt, muss die Frequenz kleiner sein als die Grenzfrequenz f,., bei
der Re(Z) = 0 wird:

B 1 R, — Rp
n 2 RnC j RB

fe (2.110)
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Bei Mikrowellen-Tunneldioden lassen sich Grenzfrequenzen bis zu 100 GHz errei-
chen. Der Imaginérteil der Impedanz Z(w) wird zu Null bei der Eigenresonanz-

frequenz f, der Diode:
1 Ly
.= 1— 2.111
Fvio\ or (2111)

Wenn L,/(C;Rp) < R, soist f, > f..

Unterhalb ihrer Grenzfrequenz lassen sich mit Tunneldioden einfache Verstarker
aufbauen. Hierin liegt der Hauptanwendungsbereich von Tunneldioden in der
Mikrowellentechnik. Das Prinzipschaltbild eines Tunneldiodenverstéarkers ist in
Abb. 2.51a dargestellt.

-R
3 Rs TD |, ") Rs R Lsty
Usol Cr RL Usol l R
—
Ug

Abb. 2.51: a) Prinzipschaltbild eines Tunneldiodenverstérkers in Serienschaltung.
b) Kleinsignalersatzschaltbild des Tunneldiodenverstérkers.

Die Tunneldiode TD ist in Serie zum Signalgenerator mit der Leerlaufspannung
Uso und dem Innenwiderstand Rg und zum Lastwiderstand Rj geschaltet. Der
Arbeitspunkt der Tunneldiode wird mit der Vorspannung Upg eingestellt. Der
Kondensator C} soll bei den Betriebsfrequenzen einen Kurzschluss darstellen,
an ihm liegt eine reine Gleichspannung. Mit Abb. 2.50 erhalten wir das in
Abb. 2.51b dargestellte Kleinsignalersatzschaltbild des Tunneldiodenverstér-
kers.

Die Erweiterung zum Reflexionsverstirker zeigt Abb. 2.52:
Nach Abb. 2.51 erhalten wir mit Gl. 2.109 den Ubertragungsleistungsgewinn
A4RsRy,

2 2
(Rs + R+ Rp — Jﬁ) + (w(LZ + L) — 1_“;(5732)

Gr =

(2.112)

Man erkennt, dass fiir f < f, der Imaginérteil der Diodenimpedanz durch L,
z.B. fir die Bandmitte w,, des Verstirkers kompensiert werden kann. Um eine
hohe Leistungsverstarkung zu erzielen, muss auch der Realteil der Impedanz im
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Abb. 2.52: Kleinsignalersatzschaltbild des Tunneldiodenverstarkers mit Zirkulator.

Nenner kompensiert werden. Die Abgleichbedingung fiir die Summe aus Bahn-,
Last- und Generatorinnenwiderstand lautet:
R,

R, + R Rp~ ———— 2.113
+ iy + g 1+ ()2 ( )

Die Bandbreite des Verstéirkers wird nach Gl. 2.112 und GIl. 2.113 im we-
sentlichen durch die Gréfe der Zeitkonstanten 7 = R, C; bestimmt. Neben den
Erfordernissen fiir Verstarkung und Bandbreite sind die Stabilitdatsbedingungen
zu beachten. Sie lauten fiir einen Verstirker nach Abb. 2.51:

R+ R, +Rg< R, und Lz+L,< C]Rn(RS + R, + RB) (2114)

Fiir den Verstiarker mit Zirkulator nach Abb. 2.52 erhalten wir entsprechend
Gl. 2.107 den maximal verfiigharen Leistungsgewinn:

2 2
(20— Bo+ o]+ [w(Ly + Ls) — 2280

Clinas = (2.115)

2

2
[ZQ + RB — 1#%#)2] + |:C<J(LZ + Ls) — %}

Die Stabilitatsbedingungen lauten hierfiir:

Zo+ R < R, und Ly, + L, < C]Rn(ZO + RB) (2116)
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Als interne Rauschquellen sind bei der Tunneldiode das Schrotrauschen des Di-
odengleichstroms I im Arbeitspunkt und das thermische Rauschen des Bahn-
widerstandes Rp bei der Diodentemperatur T zu beriicksichtigen. Fiir einen
Verstérker nach Abb. 2.52 ergibt sich die minimale effektive Rauschtemperatur
bei hoher Verstiarkung (mit R, und R, nach GIl. 2.109) zu:

RB GIQRn Rns
Tmm ~ T 2117
DRnS—RB+ 2k R,.— Rp ( )

Der minimale Wert des Produkts IyR,,, auch Rauschkonstante der Tunneldiode
genannt, betrdgt je nach Halbleitermaterial IyR,, ~ 45 bis 75 mV. Fiir die ef-
fektive Rauschtemperatur des Verstarkers mit R, bzw. R, erhalten wir damit
eloR,,/2k = 250 K bis 450 K (Entspricht einer Rauschzahl NF' = 2,7 dB bis 4 dB).
Bei Mikrowellen-Tunneldioden ist R,, ~ (5 bis 25) - Rp, so dass die Rauschtem-
peratur des Verstirkers hauptsichlich durch das Schrotrauschen der Tunneldiode

bestimmt wird. Bei Frequenzen um 1 GHz erhélt man eine Rauschtemperatur
von 300 K (NF = 3 dB), bei 18 GHz etwa 1000 K (NF = 6,4 dB).

Die Bandbreite eines Tunneldioden-Zirkulatorverstiarkers wird im wesentlichen
durch die Bandbreite der Stabilisierungs- und Entkopplungsnetzwerke bestimmt.
Bei Frequenzen von einigen GHz wird eine Bandbreite von 1 GHz bei einer Aus-
gangsleistung von 10 mW und einer Verstirkung von 10 dB erreicht.

2.2.2 Reflexionsverstarker mit Gunn-Elementen und Lawi-
nenlaufzeitdioden

Die bei Tunneldioden erzielbare Ausgangsleistung ist relativ gering (< 1 bis
10 mW). Hohere Ausgangsleistungen lassen sich mit Gunn-Elementen oder La-
winenlaufzeitdioden als aktiven Zweipolen erreichen. Gunn-Elemente weisen bei
unterkritischer Dotierung (Npw < 10'? cm™2 bei GaAs; Np: Donatorendichte,
w: Lénge der aktiven Zone) im Bereich negativer differentieller Beweglichkeit
bei bestimmten Frequenzen einen negativen differentiellen Leitwert auf, ohne
dass es zu bleibenden Doméinen kommt. Dies kann zur Signalverstirkung ge-
nutzt werden. Die niedrigste Frequenz, bei der dies geschieht, entspricht etwa
dem Kehrwert der Doménenlaufzeit ¢. Bei iiberkritischer Dotierung tritt dieser
negative differentielle Leitwert nur bei bestimmten Bereichen der Betriebsspan-
nung am Gunn-Element auf. Hohe Ausgangsleistungen bei Pulsbetrieb, wie dies
z.B. fiir Radaranwendungen erforderlich ist, lassen sich mit Lawinenlaufzeitdi-
oden (IMPATT-Dioden: Impact Avalance Transit Time) bzw. Lawinenlaufzeit-
dioden im TRAPATT-Mode (TRApped Plasma Avalanche Triggered Transit,
fiir niedrige Frequenzen) bei sehr hohen Uberspannungen in Sperrrichtung er-
reichen; die Leistungen entsprechen etwa den im Oszillatorbetrieb erreichbaren
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Werten. TRAPATT-Dioden liefern 400 W (gepulst) bei 1 GHz mit 60% Wir-
kungsgrad. Das Prinzipschaltbild eines derartigen Verstarkers zeigt Abb. 2.53a.

TRAPATT-
Diode
Zirkulator  Transformator
Netzwerk
b) TRAPATT-
Diode
o—F—o0 O
ZL , Il ZL , |2 — Zirkulator
O O O
c)
TRAPATT-
Diode N4
. \ — Zirkulator
\\ /
| \ : .
\ Microstrip-
. . substrat
Stichleitung N4—-Koppler

Abb. 2.53: a) Reflexionsverstirker mit TRAPATT-Diode;
b) Realisierung des Transformator-Netzwerkes mit Serienleitungen;
c¢) Realisierung des Transformator-Netzwerkes mit A/4-Koppler in
Microstrip-Technik.

Das gegeniiber Abb. 2.52 zusétzlich vorhandene Transformator-Netzwerk sorgt
nicht nur bei der Signalfrequenz fiir eine Anpassung der Diode an die Innenim-
pedanz Zj, sondern auch bei Oberschwingungen der Signalfrequenz, um einen
stabilen Verstarkerbetrieb zu ermoglichen. Die Betriebsspannung Up wird ent-
sprechend dem gewtiinschten Tastverhéltnis des Ausgangssignals gepulst.



2.2. EINTORVERSTARKER 123

Die Abb. 2.53b und c zeigen zwei mogliche Ausfithrungen des Transformator-
Netzwerkes (ohne Gleichspannungszufiihrung). In Abb. 2.53b wird der ge-
wiinschte Impedanzverlauf iiber die beiden in Reihe zur Diode geschalteten Lei-
tungen erzielt, in Abb. 2.53c wird die Diode tiber einen \/4-Koppler an den
Zirkulator angeschlossen. Die erreichbare Verstarkung derartiger Verstéarker liegt
bei ca. 5 bis 10 dB, es werden Bandbreiten von bis zu 10 bis 20% erzielt.

2.2.3 Parametrische (Reaktanz-) Verstirker
Allgemeines

Bei einem Parametrischen Verstérker wird ein nichtlinearer Blindwiderstand oder
ein Blindwiderstand, dessen Wert als Funktion der Zeit mit Hilfe eines geeigneten
Hilfssignals verindert werden kann, angewendet. Die zeitliche Anderung der
Blindparameter kann zur Erzeugung einer Verstarkung ausgenutzt werden. Darin
liegt der Ursprung fiir den Begriff ,Parametrischer Verstiarker”. Eine Abkiirzung,
die fiir diese Klasse von Verstiarkern verwendet wird ist MAVAR: Microwave
Amplification by VAriable Reactance.

Ein mechanisches Bild, das die grundlegende Funktionsweise eines Blindwider-
standes als Verstdarker darstellt sei im folgenden beschrieben: Man stelle sich
einen aus Spule und Kondensator bestehenden Schwingkreis vor, der auf eine
bestimmte Frequenz abgestimmt ist. In diesem Schwingkreis befinde sich ein
schwaches Signal dieser Frequenz. Wenn man nun dafiir sorgt, dass die Platten
des Kondensators immer dann ein wenig voneinander entfernt werden, wenn das
schwache Signal als Sinusschwingung durch ein Maximum geht, und immer dann
aufeinander zu bewegt werden, wenn das Signal als Sinusschwingung durch Null
geht, dann wird das Signal in den Maxima um kleine Betrége stetig verstérkt.
Wenn das Signal die Frequenz f; hat, muss die Erregung, die die Platten bewegt,
die Frequenz 2f, haben. Diese Frequenz liefert damit auch die Energie, die das
Signal verstiarkt. Es bedarf einiger Energie, die in den Maxima geladenen Kon-
densatorplatten voneinander zu entfernen, es wird aber keine Energie gewonnen,
wenn die Platten bei den Nulldurchgéingen wieder einander angenédhert werden.
Anstatt durch die Bewegung der Kondensatorplatten die Kapazitdat des Konden-
sators zyklisch zu verédndern, erhélt man ein &hnliches Verhalten, wenn man die
Induktivitdt der Spule zyklisch dndert.

Da man sich den oben beschriebenen Vorgang auch als ,umpumpen” der Energie
von einer Frequenzlage in eine andere vorstellen kann, wird die Frequenz 2 f, auch
oft als ,,Pumpfrequenz® f, bzw. ,Pumpleistung* bezeichnet.

Die Moglichkeit der parametrischen Verstarkung wurde bereits 1831 durch Lord
Rayleigh gezeigt. Die erste Untersuchung der nichtlinearen Kapazitit wurde 1948
von van der Ziel durchgefiihrt. Er wies darauf hin, dass dieses Bauelement zum
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Aufbau eines rauscharmen Verstirkers verwendet werden kann, da es im we-
sentlichen ein Blindschaltelement ist, in dem kein thermisches Rauschen erzeugt
wird. Die erste Realisierung eines Parametrischen Verstarkers im Mikrowellen-
bereich stammt von Weiss, der einem fritheren Vorschlag von Suhl (1957) iiber
die Verwendung eines nichtlinearen Effektes in Ferriten folgte. In den folgen-
den Jahren wurde der Parametrische Verstiarker mit Kapazitéts-Varaktordioden
entwickelt. Den Hohepunkt der technischen Entwicklung erlebte der Parametri-
sche Verstédrker in den sechziger und Anfang der siebziger Jahren, als er iiber
ein Jahrzehnt lang der empfindlichste Verstéarker im oberen Ultrakurzwellen- und
Mikrowellenbereich war. Typische Anwendungen waren zum Beispiel empfindli-
che HF-Verstarker in Empfangern von Radaranlagen oder in der Radioastronomie
zur Messung der interstellaren Hintergrundstrahlung. Die Entwicklung moderner
Halbleitertransistoren hat den Parametrischen Mikrowellen-Verstéarker in der heu-
tigen Zeit vollstandig verdrangt. Niedere Rauschzahlen, die bei Parametrischen
Verstérkern nur mit hohen Pumpfrequenzen, genauem und kritischem Abgleich
der Frequenzen und Amplituden und eventueller Kiihlung erreicht wurden, wer-
den heutzutage mit Feldeffekttransistoren realisiert. In der THz-Technik und
Optik werden Parametrische Verstarker oft verwendet.

Das oben beschriebene mechanische Bild beschreibt einen linearen Vorgang. Da
die Vorgénge in reellen verdanderbaren Reaktanzen nichtlinear sind, (zum Beispiel
hat eine Kapazitdatsdiode eine nichtlineare Kapazitit, das heifst eine nichtlineare
Beziehung zwischen Spannung und Ladung) funktioniert das ,Umpumpen® der
Energie auch bei anderen, insbesondere hoheren Frequenzen, als f, = 2f;. Eine
genauere Analyse zeigt, dass sich mit hohem f, das Rauschverhalten verbessert.
Technisch wurden daher Pump-Oszillatoren bis zu f, = 9f, verwendet.

Nutzt man nur die Mdéglichkeit des Verstarkungseffekts aus, so erhédlt man einen
Geradeausverstiarker, bei dem Ein- und Ausgangsfrequenz gleich sind. Wenn die
Pumpfrequenz dann genau 2 f; ist, so nennt man diesen Verstéirker auch ,degene-
riert” (entartet).

Die Nichtlinearitdt des Blindelementes eines Parametrischen Verstarkers kann
man durch eine entsprechende &uftere Beschaltung und Wahl der Pumpfre-
quenz auch zuséatzlich zum Mischen verwenden. Damit konnen sehr rauscharme
Aufwirts- oder Abwértsmischer aufgebaut werden.

Um 1960 erreichte man mit Parametrischen Verstarkern mit dem Diodentyp
IN660 auf einer Signalfrequenz von 145 MHz und einer Pumpfrequenz von
900 MHz ein Rauschmafs (Rauschzahl) von NF = 0,85 dB (F = 1,22).
Heutige GaAs-Feldeffekttransistor-Verstarker erreichen bei dieser Frequenz ein
Rauschmafs (Rauschzahl) von NF = 0,2 dB — 0,4 dB (F = 1,05 — 1,1) bei
weitaus geringerem Aufwand.
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Reaktanz-Geradeausverstiarker als Eintorverstarker

Die bei der Pumpfrequenz der Reaktanz zugefiihrte Pumpleistung wird dabei so-
wohl bei der Signalfrequenz als verstarktes Signal als auch bei der durch Mischung
entstehenden Zwischenfrequenz (sie wird hier als  Hilfsfrequenz” fj, = f, — fs be-
zeichnet) an die dufere Beschaltung abgegeben.

|
Rp |
Rg !

fh JLn
C(wpt)
J )

Ersatzschaltung

Uso)

Abb. 2.54: Reaktanz-Geradeausverstarker.
a) Prinzipschaltbild; b) Kleinsignalersatzschaltbild.

Das Prinzipschaltbild eines Reaktanz-Geradeausverstérkers und sein Kleinsignal-
ersatzschaltbild zeigt Abb. 2.54. Eine gepumpte Kapazitidtsdiode, dargestellt
durch die periodisch zeitabhéngige Sperrschichtkapazitit C(w,t) und den kon-
stanten Bahnwiderstand Rp, dient als Mischelement. Die beiden Reihenschwing-
kreise seien unter Berticksichtigung der Arbeitspunktkapazitdt Cy der Diode auf
die Signalfrequenz f; und die Hilfsfrequenz f;, = f, — fs abgestimmt und von
so hoher Giite, dass nur Strome der betreffenden Frequenz fliefen (Resonanzab-
stimmung). Die Widerstiande R, und R), beriicksichtigen die Verluste von Signal-
und Hilfskreis. In Reihe zu Signalgenerator und Lastwiderstand Ry liegt die ne-
gative reelle Eingangsimpedanz R, der Mischschaltung. Aus der Berechnung des
Eingangswiderstandes bei Resonanzabstimmung erhélt man:

_ 2 fs R%}
R. = (Rs + Rp) <1 — QSNE(Rh R (Rt RB)) (2.118)

Hierin ist Qs = wsRpC; die dynamische Giite der Kapazitatsdiode bei der Si-
gnalfrequenz; C ist hierbei das lineare Entwicklungsglied von C(w,t). Eine Ver-
starkung ist nur dann moglich, solange der Eingangswiderstand nach Gl. 2.118
negativ bleibt, d. h. fiir

, fs By R,
QSth > (1+ RB) <1+ RB) (2.119)

Hieraus ergibt sich der zulédssige Bereich der Signal- und Hilfsfrequenz, in dem
ein Verstarker betrieben werden kann.
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Reaktanz-Geradeausverstarker als Zweitorverstarker

Bei den iiblichen iibertragungssymmetrischen Eintorverstéarkern wird ein unsym-
metrisches Netzwerk (z.B. Zirkulator) zur Trennung von Ein- und Ausgang be-
notigt.

Weil Parametrische Verstdarker mit einer externen Pumpquelle fremdgesteuert
werden, konnen mindestens zwei Reaktanzen gleichen Typs so miteinander ver-
schaltet werden, dass sie ein Zweitor bilden. Dabei wird die Unsymmetrie der
Frequenzumsetzung unter Ausnutzung bestimmter Phasenverhéltnisse der betei-
ligten Signale fiir die Entkopplung der Tore der einlaufenden und auslaufenden
Signale bei gleicher Frequenz ausgenutzt.

Das Prinzipschaltbild eines solchen Verstarkers zeigt Abb. 2.55. Die beiden Va-
raktoren C; und Cy werden mit einer Phasendifferenz von -90° gepumpt. Eingang
und Ausgang des Verstéarkers sind durch ein Netzwerk mit 90° Phasendrehung,
z.B. eine \/4-Leitung, verbunden. Eine Spannung am Eingang bewirkt iiber die
beiden zeitabhédngigen Kapazititen phasengleiche Stréme im Hilfskreis, wahrend
eine Spannung am Ausgang Strome entgegengesetzter Phase hervorruft, die sich
zu Null addieren. Umgekehrt bewirkt eine Spannung am Hilfskreis phasengleiche
Strome am Ausgang und Strome entgegengesetzter Phase am Eingang. Der fiir
den Verstarkungsvorgang notwendige Leistungsumsatz bei der Hilfsfrequenz kann
somit nur vom Eingang her angeregt werden, die verstarkte Signalleistung wird
allein am Ausgang bereitgestellt.

+11/2
USOl RL

J I

Abb. 2.55: Nichtiibertragungssymmetrischer Reaktanzverstarker mit zwei Varaktoren
(Ersatzschaltbild).

fs fs



Kapitel 3

Oszillatoren

Der Oszillator ist das Herzstiick nahezu jeder komplexen Mikrowellenschaltung.
In Empféangern dient er der selektiven Empfangsfrequenzwahl als Lokaloszilla-
tor (LO) und in Sendern zur Trager- bzw. Hilfstriagerfrequenzerzeugung. Bevor
nun auf die verschiedenen Typen und die Problematik der Dimensionierung von
Hochfrequenz- und Mikrowellenoszillatoren eingegangen wird, sollen einige Vari-
anten von Niederfrequenz (NF)-Oszillatoren und ihre Funktionsweise aufgezeigt
werden.

3.1 Niederfrequenzoszillatoren

3.1.1 Rechteckgeneratoren

Das Oszillationsprinzip kann bei Rechteckgeneratoren, die mit digitalen Gattern
wie in Abb. 3.1 aufgebaut sind, sehr einfach nachvollzogen werden.

Unterhalb einer bestimmten Eingangsspannung U, wechselt die Ausgangsspan-
nung der Gatter N; und N, (beides Inverter) schlagartig von 0 V auf U,,q,.
Oberhalb einer Spannung U,, wechselt die Gatterausgangsspannung von U,,,, auf
0 V. Ausgehend von einem Grundzustand mit entladenem C7 und U,; = U4
wird zu Beginn am Eingang von Inverter Ny ebenfalls U,,,, anliegen, wenn ange-
nommen wird, dass die Invertereingéinge stromfrei sind. Damit hat U, den Wert
0 V und C} wird iiber R; langsam aufgeladen. Bei Erreichen der Kondensator-
spannung U,,q, — U, wechselt Inverter N, schlagartig die Ausgangsspannung auf
den Wert U,,,,, wodurch Nj seine Ausgangsspannung auf 0 V dndert. Der Kon-
densator wird nun wieder iiber R; entladen und entgegengesetzt aufgeladen, bis
der Schwellenwert U,, am Eingang von Ny erreicht wird usw. Am Ausgang von
N5 kann eine Rechteckspannung abgegriffen werden, deren Amplitude durch die
Betriebsspannung und deren Frequenz durch Ry, C4,U, und U, bestimmt wird.
Eine weitere Schaltung nach diesem Prinzip zeigt Abb. 3.2:

127
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Abb. 3.1: Einfacher Rechteckgenerator (Multivibrator).

[
Schmitt-
Trigger

invert.
Integrator i

Abb. 3.2: Dreieck-Rechteck-Generator.

Es handelt sich dabei um einen Dreieck-Rechteck-Generator, wobei ein invertie-
render Integrator durch die Ausgangsspannung des nichtinvertierenden Schmitt-
Triggers aufgeladen bzw. entladen wird. Dabei wechselt der Schmitt-Trigger das
Vorzeichen der Ausgangsspannung immer gleichsinnig zur Eingangsspannung bei
Erreichen eines gewissen Eingangsspannungswerts, wodurch der invertierende In-
tegrator zur Umkehr des Ladungsprozesses gezwungen wird. Am Ausgang des

Integrators entsteht dadurch eine Dreieckspannung, am Schmitt-Trigger kann

Rs
eine Rechteckspannung gleicher Frequenz f = — -
p gg q f R, 1R.C,

mit der Amplitude

Up = %U r abgegriffen werden.
3

Beide Schaltungsarten geben oberschwingungshaltige Kurvenformen ab. In der
Analogtechnik sind jedoch Sinusschwingungen meist vorteilhafter einsetzbar. Zur
Erzeugung einer Sinusschwingung kann entweder eine Filterung der Ausgangs-
spannung oder ein Konzeptwechsel vorgenommen werden. Das Grundprinzip
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dabei ist stets, dass eine resonanzfahige Schaltung mit einem verstérkenden Bau-
element (Ein- oder Zweitor) entddmpft wird.

3.1.2 Erzeugung von Sinusschwingungen

Die Erzeugung von Sinusschwingungen kann am einfachsten anhand eines LC-
Ostzillators gezeigt werden. Grundaufgabe ist es dabei, die Dampfung im LC-
Kreis (Serien- oder Parallelresonanzkreis) durch entsprechende Beschaltung mit
einem Verstéarker und Riickfithrung der verlorenen Energie zu verringern. Ein ein-
faches Blockschaltbild fiir einen Riickkopplungsoszillator (Feedback Oscillator),
das auch fiir Hochfrequenzoszillatoren Giiltigkeit hat, zeigt Abb. 3.3.

|A(w) |K(w)
o—o— a(w) B(w) —f—O
lUl Verstarker luz Ruckkoppler lU‘?,
Re

i i 1

Abb. 3.3: Blockschaltbild eines Riickkopplungsoszillators.

U, wird durch den Verstiirker um den Ubertragungsfaktor |A(w)| angehoben, wo-
bei eine Phasenverschiebung «(w) auftritt. Die Ausgangsspannung Us wird dem
frequenzselektiven Riickkopplungsnetzwerk (meist einem Resonanzkreis oder ei-
nem Phasenschieber) zugefiihrt, welches einen Ubertragungsfaktor |K(w)| und
eine Phasenverschiebung (3(w) besitzt. Die Schwingbedingung kann durch Auf-
trennen der Riickkopplungsleitung untersucht werden. Dazu wird das Riickkopp-
lungsnetzwerk, wovon der Schwingkreis ein Teil ist, ausgangsseitig mit einem dem
Verstarkereingangswiderstand Ry entsprechenden Abschluss belastet. Bei Spei-
sung mit einer frequenzvariablen Spannung U; kann diejenige Frequenz ermittelt
werden, bei der U; und Us betrags- und phasenméfig tibereinstimmen. Hier
ist der Oszillator schwingfiahig, da gerade die Verlustenergie wieder eingespeist
wird. Fiir die komplexen Ubertragungsgrofen muss daher die Schwingbedingung
U =Us;=K-AU, also

K-A=1 (3.1)

gelten, woraus sich zwei Bedingungen fiir Betrag und Phase ergeben:
K] 14 = 1 (3.2)
a+ 3 =0,2m4n, ... (3.3)

Eine entsprechende Schaltung ist in Abb. 3.4 dargestellt.
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Abb. 3.4: Einfacher LC-Oszillator mit Riickkopplung.

Um eine genauere Beschreibung der Schwingung zu erreichen, wird eine Analyse
um Knoten 1 durchgefiihrt.

in—ic—ip=0 (3.4)
U—Uy .. 1 B
7 Ol -+ / Uydt =0 (3.5)

Nach einmaligem Ableiten, dividieren durch —C' und Umstellen folgt mit U, =
A-Up
1—A. 1

was der Differentialgleichung (DGL) einer gedampften Schwingung entspricht. Es

werden nun die Abkiirzungen

1—-A 1
== d = 3.7
L) 7o R ' (3.7)
eingefiihrt, womit sich aus Gl. 3.6 die vereinfachte Form in Gl. 3.8 ergibt.
U, + 29U + wiU, =0 (3.8)
Losungen dieser DGL sind
Ui(t) = Upe " - sin ( wg — 2 t) (3.9)

wobel drei Féalle zu unterscheiden sind:

1. v>0,dh A<1
Die Amplitude der Ausgangswechselspannung nimmt exponentiell ab, die
Schwingung ist gedampft.
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2. y=0,dh. A=1
Es ergibt sich eine Sinusschwingung konstanter Amplitude Uy mit der Fre-
quenz

(3.10)

Wy =

1
VLC

3. 7<0,dh. A>1
Die Amplitude der Ausgangswechselspannung nimmt exponentiell zu.

Aus dieser Fallunterscheidung ergibt sich, dass zwar frequenz- und amplitudensta-
bile Oszillationen moglich sind, jedoch ist damit nicht fiir ein sicheres Anschwin-
gen gesorgt. Um den Oszillationsprozess anzufachen muss vorab die Schleifen-
verstarkung grofser 1 sein, damit aus Rauschen oder Einschaltspannungsspitzen
eine brauchbare Ausgangsspannung entsteht. An dieser Stelle wird die Problema-
tik des Oszillatorentwurfs offensichtlich: Einerseits soll durch moglichst lineare
Verstiarkung A das Oszillatorverhalten leicht berechenbar gemacht werden. An-
dererseits fordert die Anschwingbedingung fiir den Oszillator A > 1, wodurch
bei linearer Verstiarkung eine exponentiell anwachsende Ausgangsspannung folgt.
Aufgrund der endlichen Betriebsspannung ergébe sich daraus eine ungewiinschte
Rechteckoszillation. Daher ist es notwendig, gezielte Nichtlinearititen in den
Oszillator einzubringen z.B. durch Einbau eines spannungsabhéngigen Wider-
standes in den Riickkopplungszweig von Abb. 3.4. Eine vollstindige Analyse
des Schwingvorgangs zum Zweck der Schaltungsberechnung wird hierdurch er-
schwert, da die lineare Differentialgleichung GI. 3.8 in einen Satz von nichtlinea-
ren, homogenen Differentialgleichungen {ibergeht.

Im Hochfrequenz- und Mikrowellenbereich tritt meist zuséatzlich die Schwierig-
keit auf, dass die Nichtlinearitdt nicht einfach auf ein in seiner Nichtlinearitét
bekanntes Bauteil zuriickgefithrt werden kann, sondern dass im Gegenteil das
verstarkende Element mit seiner gekriimmten Kennlinie in die Berechnung ein-
geht.

3.2 Eintor-Oszillatoren

Eintor-Oszillatoren bestehen im Allgemeinen aus nur zwei Komponenten, einem
bedédmpften, frequenzbestimmenden Teil und einem negativen Widerstand zur
Entdampfung. Entsprechend der Kennlinie des aktiven Elementes unterscheidet
man zwischen Eintor-Oszillatoren vom S- und N-Typus (Abb. 3.5). Wéhrend
die S-Eintore nur Serienkreise stabil entddmpfen konnen (der Bereich negativen
Widerstands ist durch einen Stromanstieg gekennzeichnet), sind N-Eintore aus-
schlieklich zur Entddmpfung von Parallelkreisen geeignet (der Bereich negativen
Widerstands ist durch einen Spannungsanstieg gekennzeichnet).
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a) ik b) 14 di/du <0 =0 >0
duldi>0 ™ dildu>0 20 R
- u

Abb. 3.5: Beispiele fiir Eintortypen:
a) S-Eintore: Doppelbasisdiode und Vierschichtdiode/triode (Thyristor),
Lichtbogen.
b) N-Eintore: Tunneldiode, Gunn-Element, Dynatron (Tetrode mit
Schirmgitterspannung > Anodenspannung).

3.2.1 Oszillatoren mit Tunneldioden

Tunneldioden bestehen, wie schon in Abschnitt 2.2.1 erwéhnt, aus hochdotierten
pn-Schichten, mit denen sich auch Oszillatorschaltungen bis tiber 100 GHz hinaus
verwirklichen lassen. Im Vergleich zu Transistoren sind sie viel niederohmiger,
aufgrund des aber schon bei sehr kleinen Spannungen auftretenden negativen
Widerstands lassen sich nur verhéltnisméfig kleine Ausgangsleistungen erzeugen
(ca. 1-20 mW). Den Kennlinienverlauf zeigt Abb. 3.6.

Iy
. R<Rp
IH—‘ |
A\
3 R>Rn
| A
IS
I e
Uy Ug U U

Abb. 3.6: Kennlinie einer Tunneldiode (vgl. Abb. 2.49), wobei R = Rp + Ry, ist.

Mit diesem Kennlinienverlauf ergibt sich fiir f < f, ein Ersatzschaltbild nach
Abb. 3.7, bestehend aus einem negativen Widerstand —R,, und der durch den
pn-Ubergang gebildeten Parallelkapazitiit C;. Als unerwiinschte Elemente treten
noch der Bahnwiderstand Rpg, sowie die Zuleitungsinduktivitat Lg auf.

Wird die Diode entsprechend Abb. 3.8 beschaltet, so kann das Schaltungsver-
halten entsprechend Gln. 3.11a und 3.11b mittels der Kirchhoffschen Regeln
untersucht werden.
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Tunneldiode

Abb. 3.7: Ersatzschaltbild einer Tunneldiode (vgl. Abb. 2.50).

Ug
L, RL -
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|

™

Abb. 3.8: Aufiere Beschaltung.

Es gilt die Knotenregel (siche Abb. 3.7):

i +ic+1i, =0 (3.11a)
also y "

i = R—n—CjE (3.11b)
und die Maschenregel

u:R-iL—l—L% (3.12)

Dabei werden folgende Abkiirzungen eingesetzt:

L:L5+LZ und R:RB+RL

Damit ergibt sich durch Einsetzen von 3.11b in Gl. 3.12 die Differentialgleichung

d*u L\ du R
LC;— + = | =+ 1= = = 1
C; ™ <RCJ Rn) ; < Rn) u=20 (3.13a)
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die nach einer Laplace-Transformation mit dem Losungsansatz u = Uye® in die
Stammgleichung

L
F(S) = SQLC]' + s (RC] - R—) +1— Rﬂ =0 (313b)

iibergeht. Losungen fiir s ergeben sich dann zu

1/ 1 R -7 1/ 1 RY
S1,2 = 0p T JWo 9 (CjRn L) ‘]\/ LC; 4 (CjRn L) 514

Dabei sind periodische Schwingungen nur mdglich, wenn der Radikant von
Gl. 3.14 positiv wird, also fiir Rg + Ry < R,. Diese Bezichung wird auch
als Stabilitédtsbeziehung bezeichnet. Im Fall Rg + R, > R, ist der Arbeitspunkt
A instabil und kann zwischen den Punkten 1 und 2 in Abb. 3.6 variieren, die
ihrerseits stabil sind. Damit kann die Diode als Schalter eingesetzt werden, bzw.
es konnen sich amplitudenbegrenzte Rechteckschwingungen aufbauen.

Um eine Schwingung durch das Eigenrauschen anzuregen, muss der Realteil der
komplexen Frequenz positiv sein, d.h.

Ls+ Ly
R,C;

Diese Beziehung wird auch als Anschwingbedingung bezeichnet.

Rp + Rp, < (315)

Fiir hohere Frequenzen nimmt die abgebbare Leistung infolge des Bahnwider-
stands Rp und der Sperrschichtkapazitdt C; ab und wird bei der Grenzfrequenz
fe (Gl. 2.110) der Diode zu Null. Der Bereich der Spannungsaussteuerung ist
abhéngig vom Halbleitermaterial (fiir Germanium ca. AU = 250 mV, fiir GaAs
ca. AU = 350 mV). Die Stromaussteuerung Al bewegt sich zwischen 1 und
20 mA. Die Maximalleistung ist fiir f < f, ndherungsweise durch 3 - AU AI/16
gegeben. Der Wirkungsgrad betridgt bei Ausgangsleistungen von ca. 2 mW im
X-Band (8-12 GHz) ungefihr 2 %.

Ublicherweise werden Tunneldioden, wie auch andere Eintorbauelemente direkt
in einen Resonator eingebaut, wobei von aufien lediglich die Betriebsspannung
zugefiihrt und die HF-Leistung abgefiihrt werden.

Anmerkung: Soll die Schwingfrequenz fj eines Tunneldiodenoszillators oberhalb
der Eigenresonanzfrequenz liegen, d.h. soll f, < fy < f. gelten, so ist statt der
induktiven Beschaltung mit L, eine kapazitive Beschaltung mit einer Zusatzka-
pazitdt C, vorzunehmen.

3.2.2 Oszillatoren mit Gunn-Element

Gunn-Elemente werden in Oszillatoren mit Leistungen im Bereich bis ca. 100 mW
fiir Frequenzen zwischen 1 GHz und 100 GHz verwendet. Als Halbleitermaterial
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wird bevorzugt GaAs oder InP benutzt. Eine epitaktisch auf das n™-Substrat
aufgebrachte n-Schicht bildet die aktive Zone. Uberschreitet die Spannung am
Gunn-Element einen gewissen Grenzwert, dann entstehen in der aktiven Zone
Raumladungspakete, sogenannte Doménen. Diese Doménen durchlaufen die ak-
tive Zone und erzeugen einen hochfrequenten Strom in der dufseren Beschaltung.

Abb. 3.9 zeigt den Einbau eines Gunn-Elementes in einen Hohlraumresonator.
Die Abstimmung erfolgt iiber den ebenfalls in dem Resonator eingebrachten Va-
raktor. Die mechanische Abstimmung iiber einen Kurzschlussschieber ist auch
iblich. Das Oszillatorsignal wird iiber eine Lochblende ausgekoppelt.

Abblockkondensator __——bleichspannungszufihrung
~ S

g Masseanschluf}

Auskoppelblende L

7 GUNN - Element

“ Abstimmvaraktor

Abb. 3.9: Aufbaubeispiel fiir einen abstimmbaren Oszillator (Voltage Controlled
Oscillator: VCO) mit Hohlraumresonator, Gunn-Element und Abstimm-
varaktor.

Mit Gunn-Elementen aus InP wurde eine Oszillator-Ausgangsleistung von etwa
100 mW bei 100 GHz erreicht, Elemente aus GaAs erreichen etwa die halbe
Leistung.

3.2.3 Oszillatoren mit IMPATT-Dioden

IMPATT-Dioden werden bis zur Durchbruchspannung in den Sperrbereich vor-
gespannt. Wahrend einer halben Periode der HF-Wechselspannung entstehen
durch Stofionisation Paare von Ladungstragern. Die Elektronen durchlaufen eine
nur schwach dotierte Driftzone und erzeugen einen phasenverschobenen Strom in
der dufseren Beschaltung. Im Gegensatz zur sogenannten ,Double-Drift-Diode
durchlaufen die entstehenden Locher bei der ,Single-Drift-Diode keine Driftzone
und tragen somit nicht zur HF-Erzeugung bei. Bei geeigneter Phasenverschiebung
(180°) zwischen dem Strom durch die Driftzone und der HF-Wechselspannung
kann Entdampfung der &dufseren Beschaltung erreicht werden.

Die IMPATT-Diode wird analog zum Gunn-Element in einen Hohlraumresonator
eingebaut. Der Arbeitspunkt kann mit Hilfe einer Gleichstromquelle mit hohem
Innenwiderstand eingestellt werden.
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Oszillatoren mit IMPATT-Dioden erreichen hohere Ausgangsleistungen als sol-
che mit Gunn-Elementen. Fiir Frequenzen bis zu 50 GHz werden einige Watt
im Dauerstrichbetrieb (CW-Betrieb) erreicht. Bei 100 GHz erhdlt man mit Si-
IMPATT-Dioden bis zu 1 W und mit GaAs-IMPATT-Dioden bis zu 100 mW
Ausgangsleistung. Im Pulsbetrieb kénnen diese Leistungen noch um den Faktor
10 bis 20 erhoht werden.

3.3 Zweitor-Oszillatoren

3.3.1 Instabile Zweitore

Um einen Zweitor-Oszillator aufbauen zu konnen, ist ein instabiles Zweitor not-
wendig. Hierbei ist es nicht mafigeblich, ob die Instabilitdt gezielt durch eine
geeignete dufere Beschaltung eines nur bedingt stabilen Zweitores herbeigefiihrt
wird, ob ein unbedingt stabiles Zweitor durch Mitkopplung zum instabilen Zwei-
tor wird oder ob bereits ein instabiles Zweitor vorliegt.

e [S] 1 L

I's 'ein Faus 'L

Abb. 3.10: Begriffsdefinitionen am Zweitor.

Die Stabilitdtsbedingungen fiir ein Zweitor wurden in Kapitel 2 mit den Glei-
chungen Gl. 2.20 und GI. 2.21 angegeben.

Instabile Zweitore sind zum Beispiel Transistoren, die speziell fiir den Einsatz
in Oszillatorschaltungen entwickelt wurden; hier stellt die Dimensionierung keine
grofseren Anforderungen an den Entwickler. Es wird entsprechend Abschnitt 3.3.2
auf maximale Instabilitdt hin optimiert, jegliche Beschaltung ist schwingfiahig
(unbedingt instabil).

Fiir den allgemeinen Fall eines bedingt stabilen Zweitores muss entsprechend
Abschnitt 2.1.3 eine geeignete Lastimpedanz Z; mit dem Lastreflexionsfaktor
r; gefunden werden, fiir die bei der gewiinschten Oszillationsfrequenz die An-
schwingbedingung

75+ Tein| > 1 (3.16)
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erfiillt ist. Im stationdren Zustand, also bei konstanter Schwingungsamplitude,
gilt dann (Zs = —Zein):
|£S ’ Eein| =1 (317)

Ein geeigneter Lastreflexionsfaktor r; kann mit dem Verfahren der ,maximalen
Instabilitat gefunden werden.

3.3.2 Maximale Instabilitat

Maximale Instabilitét wird dort erreicht, wo moglichst grofses |r,,| vorliegt. Da-
mit liegt eine Entwurfsbedingung vor: es muss die Funktion

Pl = K = f([S]rp) (3.18)

gesucht werden. Daraus kann dann fiir gegebenes K (Bemerkung: K hat nichts
mit dem Rollett’schen Stabilitédtsfaktor k£ in Abschnitt 2.1.3 zu tun) die Bezie-
hung

r, =g ([S].K) (3.19)
ermittelt werden. Sie ergibt sich aus Gl. 2.34
S12S01 7y | 1
=19 ——| =K 3.20
|£em| 11+ 1— 522 L ( )

zu einem Kreis, auf dem alle entsprechenden Werte r; liegen.

. K ‘521512|
Radius: R (K) = | K2 | San|” — | A7 (3.21)
K2 * A*
Mittelpunkt: M, (K) = S — Su A, (3.22)

K2 [Syf? — A
mit AS == 511522 — 512521

Es kann gezeigt werden, dass alle Kreismittelpunkte fiir variable K auf einer
Geraden liegen. Fiir den Wert K — oo liegt der nun zu einem Punkt entartete
Kreis (Gl. 3.22) bei

1
P (K = 00) = —— (3.23)
S22
woraus sofort wegen |r,,,| — oo aus Gl. 3.17
rJ (K —o00)=0 (3.24)

folgt. Damit muss lediglich ein Abschluss mit dem Bezugswellenwiderstand Z,
am Oszillator angelegt werden. In Abb. 3.11 sind die r;-Kreise fiir verschiedene
Werte K aufgetragen.
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1 Re{r, }

Abb. 3.11: Ausschnitt der Reflexionsfaktorebene mit den Funktionen r;(K) (r;-
Kreise) fiir |Se2| > 1. Es handelt sich um eine Darstellung des ersten
Quadranten des Einheitskreises der r;-Ebene.

Die Beziehungen GIl. 3.23 und Gl. 3.24 sind jedoch nicht allgemein aussage-
kréftig, sondern nur im Fall [Se| > 1. Ansonsten liegt r; (K — oo) auferhalb
des Einheitskreises, Oszillation ist also fiir K — oo nur mit einem aktiven Ab-
schlusswiderstand |r;| > 1 moglich. In diesem Fall wird wie folgt vorgegangen:

Fiir passive Lastimpedanzen ist nur |r;| < 1 moglich. Der Kreis in der r,-
Ebene um M; mit dem Radius R; muss daher den Einheitskreis bertihren. Der
Beriihrpunkt ist der gesuchte Lastreflexionsfaktor r;. Diese Forderung entspricht
einem speziellen Wert |r,,,| = K.

Abb. 3.12 zeigt den Einheitskreis in der r;-Ebene (Smith-Diagramm), die Kreise
fir |rem| = 1, |7em| = Ky, den Grenzwert 1/S5, sowie die Gerade, auf der die
Mittelpunkte M, liegen, fiir ein Zweitor mit |Soo| < 1.

Man erhélt K, aus der Bedingung

|M(Ki)| = Ri(K;) + 1 (3.25)
Nach (langen) Umformungen ergibt sich aus den Gln. 3.25, 3.20, 3.21 und
3.22 die Beziehung

_ 1SullSa] + V/181[Su? — (1 = [Sn) (1A —[Sul?)
1 — |52

Ky

(3.26)

Mit diesem K; kann aus Gl. 3.22 der Winkel von M, (K};) ermittelt werden.
Der gesuchte Lastreflexionsfaktor r; (K;) muss definitionsgeméf auf der Verbin-
dungsgeraden zwischen dem Anpasspunkt r = 0 und M, liegen. Er ist bestimmt

durch
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|£L(Kt)| =1 (3-27)
arg(rp(K¢)) = arg(M(Ky)) (3.28)

Auch hier ist eine Fallunterscheidung notwendig: falls der Betrag der Determi-
nante Ag grofer als Sge wird, also dann, wenn der Anpasspunkt vom Stabilitéits-
kreis K" = 1 eingeschlossen wird, befindet sich r; (K};) auf der entfernten Seite des
Einheitskreises entsprechend Abb. 3.13.

Einen in Streifenleitungstechnik aufgebauten Oszillator entsprechend den be-
schriebenen Entwurfsrichtlinien zeigt Abb. 3.14. Der Kondensator mit 1,2 pF
dient dazu, den Transistor, dessen S-Parameter unbedingte Stabilitit bewirken,
in ein bedingt stabiles Zweitor umzuwandeln. Die Streifenleitung an der Basis
wird mit einer Luftleitung hergestellt, da der hohe Wellenwiderstand von 209 €2
auf einem Substrat mittels Atztechniken schwer zu realisieren ist. Der Oszillator
liefert am Kollektor ca. 10 mW an eine 50 €2-Last bei einer Frequenz von 1,9 GHz.

Bemerkungen:

Im{r, } 4

Ireinl =1
r (K
L( t) Irein| = K¢
S\
_ t S22
RL(Kt)
|
Refr }

Abb. 3.12: r;-Ebene mit Kreisen fiir konstantes K fiir [Ag| < [Soq| < 1.
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r(Kt)

Abb. 3.13: r; (K)-Kreise fiir [Sys| < |Ag].

1. Silizium-Bipolar-Transistoren haben tiefere Transitfrequenzen f, als GaAs-
MESFETs und HEMTs. Dafiir ist aber das 1/f-Rauschen niedriger. f;
sollte doppelt so hoch wie die Arbeitsfrequenz gewahlt werden.

2. Das Modell des Zweitor-Oszillators kann durch verwenden der Transisto-
rersatzschaltung mit Steilheit g, auf das Eintor-Oszillator-Modell mit ne-
gativem Wirkwiderstand zuriickgefiihrt werden.

3.4 LC-Oszillatoren

Fiir den Frequenzbereich bis ca. 500 MHz ist es moglich, Oszillatoren aus konzen-
trierten Bauelementen herzustellen. Bei LC-Ostzillatoren besteht das frequenzse-
lektive Riickkopplungszweitor K (w) (s. Abschnitt 3.3) aus konzentrierten Spulen
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1,2 pF 26Q

209Q(air)

26Q

50Q 128Q

Abb. 3.14: 1,9 GHz-Ostzillator.

und Kondensatoren. Fasst man die Ersatzschaltbilder fiir Verstdrkungs- und
Riickkopplungszweitor zusammen, dann erhilt man das in Abb. 3.15 gezeigte
Ersatzschaltbild.

Basis Kollektor

Emitter

Abb. 3.15: Oszillatorzweitor (NF-Ersatzschaltung).

Setzt man positive Induktivitdten L und Kapazitidten C voraus (X, = wL, X¢ =
—%), dann ergibt sich fiir die Blindelemente X7, X5, Xjs:

(G + gm) X1 + GX5 = 0 und daraus | Xs| > |X;|, da G und g, positiv und reell
sind.

Nach weiterer Analyse erhélt man eine weitere Gleichung: X; + Xy + X35 = 0.
Zusammenfassend kommt man zu folgendem Ergebnis:

e X, und X, miissen vom entgegengesetzten Reaktanztyp sein, dabei ist der
Reaktanztyp von X, gleich dem von X; + Xo.

e X3 und die Serienschaltung von X; und X, sind von entgegengesetztem
Reaktanztyp, d. h. der Reaktanztyp von X3 ist gleich dem von Xj.

Im Laufe der Zeit haben sich empirisch und von der Theorie ausgehend die in
Abb. 3.16 dargestellten Beschaltungsvarianten entwickelt. In Abb. 3.17 sind
die aus Abb. 3.16 bekannten Oszillatortypen fiir die drei Grundschaltungen
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zusammengestellt. Da nur der Typ der Reaktanzen festliegt, existieren weitere
Schaltungen. So tritt zum Beispiel Selbsterregung nach Huth-Kiihn auch bei Ver-
starkern auf, bei denen anstelle von L; und L3 Parallelschwingkreise vorhanden
sind. Da X7 und X3 induktiv sein miissen, liegt die Schwingfrequenz dann unter-
halb der Resonanzfrequenz dieser Schwingkreise. Fiir die Kapazitat Cy ist oft die
Kollektor-Basis-Kapazitit des Bipolartransistors bzw. die Drain-Gate-Kapazitat
des MESFETS ausreichend.

Meifsner-Schaltung

Die alteste Schaltung ist die Transformator-Riickkopplungsschaltung nach Meifs-
ner (1913). Sie lésst sich in das Schema nach Abb. 3.16 einordnen, indem man
die beiden gekoppelten Spulen durch das Kopplungsersatzschaltbild des Trans-
formators ersetzt und anschliefsend eine Stern-Dreieck-Transformation durch-
fithrt. Auf diese Weise erhélt man fiir alle drei Grundschaltungen des Meifsner-
Ostzillators eine induktive Dreipunktschaltung, bei der X; nach Abb. 3.16 durch
eine Induktivitat dargestellt wird. Die Realisierung von X, und Xj ist je nach
Grundschaltung verschieden.

Bei der Basis- und Kollektorgrundschaltung nach Abb. 3.17 wird X3 ebenso wie
X, durch eine Induktivitat dargestellt und X, durch einen Parallelschwingkreis,
dessen Resonanzfrequenz unterhalb der Schwingfrequenz des Oszillators liegt und
dessen Widerstand bei der Schwingfrequenz daher kapazitiv ist.

Im Fall der Emittergrundschaltung des Meifsner-Oszillators wird die Reaktanz X,
durch eine negative Induktivitét hergestellt (Xo = —wLs), die im Ersatzschaltbild
des Transformators dadurch entsteht, dass die beiden Wicklungen ,wirksam hin-
tereinander* (gegensinnige Wicklung) geschaltet sind. Da bei der Diskussion der
Schwingbedingungen nur positive Schaltelemente zugelassen waren, enthalten die
Schwingkreise in Abb. 3.16 stets Induktivitidten und Kapazitédten gleichzeitig.
Lasst man jedoch auch negative Schaltelemente zu, so kann die Schwingbedingung
durch Blindwiderstdnde nur einer Art erfiillt werden. Die induktive Resistanz X3
wird durch einen Parallelschwingkreis dargestellt, dessen Resonanzfrequenz ober-
halb der Schwingfrequenz des Oszillators liegt. Die Primérwicklung, zusammen
mit dem Kondensator, stellt den frequenzbestimmenden Parallelschwingkreis dar.
Die Punkte im Schaltbild bezeichnen die Wicklungsanschliisse gleicher Polaritét.
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Abb. 3.16: Systematik der LC-Oszillatoren (verschiedene Kombinationen der Blind-
widerstinde X7, Xo und X3).
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Abb. 3.17: LC-Oszillatoren nach Abb. 3.16 in den drei Grundschaltungen.
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Hartley-Schaltung

Eine induktive Dreipunktschaltung kann im Prinzip nach Abb. 3.16 durch zwei
getrennte, das heifst vollstandig entkoppelte Spulen gebildet werden. Meistens
nimmt man jedoch eine Spule mit Anzapfung, einen sogenannten Spartransfor-
mator, und erhélt dann die Hartley-Schaltung. Bei der Berechnung ist zu beach-
ten, dass sich bei einem Spartransformator, also magnetisch gekoppelten Spulen,
die Teilspannungen anndhernd wie die entsprechenden Windungszahlen verhal-
ten, bei zwei entkoppelten Spulen dagegen wie die Quadrate der Windungszah-
len. Ersetzt man den Spartransformator durch zwei gekoppelte Spulen, so erhélt
man (gegebenenfalls nach Transformation von Cy) wieder die Meifsner-Schaltung.
Es bestehen also keine prinzipiellen Unterschiede zwischen einer Meifsner-, einer
Hartley und einer induktiven Spannungsteiler-Riickkopplungsschaltung.

Colpitts-Schaltung

Wird die Teilerschaltung X7, X3 nicht induktiv, sondern kapazitiv ausgefiihrt,
so ergibt sich die Colpitts-Schaltung. Der Riickkopplungsgrad kann durch C.
eingestellt werden. Dadurch wird es moglich, C; und Cj gleich grof zu wéhlen
und einen Doppeldrehkondensator fiir sie zu verwenden.

Ersetzt man die Spule (Induktivitdt X,) des Colpitts-Oszillators durch einen
Quarz, so erhilt man den Pierce-Oszillator.

Clapp-Schaltung

Eine Variante des Colpitts-Oszillators in Kollektorgrundschaltung ist der Clapp-
Oszillator. Wahlt man C} und Cj sehr viel grofier als die arbeitspunktabhéngigen
Transistorkapazitiaten Cgg und Cgg, so bleiben deren Schwankungen nahezu
ohne Einfluss auf die Schwingfrequenz.

Da jedoch Xy = —(X;+ X3) dann eine sehr kleine Induktivitat verlangt, die unter
Umsténden schwer zu realisieren ist, schaltet man eine Kapazitit Cy in Serie, so
dass wly — 1/wCy > 0 erfiillt ist. Auf diese Weise kann man L, ausreichend grofs
wahlen, da die wirksame Induktivitat L.z nach der Gleichung

1
Lg=Ls(1— 3.29
7 2 ( CUTQ,LQCQ) ( )

kleiner ist als L.

Dem Vorteil der hohen Frequenzkonstanz des Clapp-Ostzillators steht der Nachteil
gegeniiber, dass bei Frequenzvariation mittels Cy die Schwingamplitude stark
frequenzabhéngig ist.
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Frequenz- und Lastbedingung

Bei gegebenen Reaktanzen X, X, und X3 ist die Schwingfrequenz eines Os-
zillators durch die Gleichung X; + X5 + X3 = 0 bestimmt, die daher auch als
,Frequenzbedingung” bezeichnet werden kann.

Die ,Lastbedingung” bestimmt den zum Anschwingen maximal zuléssigen Last-
leitwert G. Er errechnet sich zu G = g,,X;/Xj3. Fiir den Colpitts-Oszillator wird
G = g,,C3/C1. In der Praxis ist der Lastleitwert G nicht leicht zu ermitteln, da er
sich aus den Leitwerten des Verbrauchers und den Verlusten der Oszillatorschal-
tung zusammensetzt. Man muss daher durch Verdndern der Steilheit g, oder des
Kapazitéatsverhéltnisses C3/Cy (Riickkopplungsverhiltnis) erreichen, dass der Os-
zillator gerade sicher anschwingt, aber die abgegebene Spannung noch nicht zu
stark begrenzt wird. Im Zustand der Begrenzung sind die Schwingbedingungen
nicht mehr giiltig, da der Kleinsignalbetrieb verlassen wird.

Die bislang beschriebenen Ostzillatorschaltungen beziehen ihre Frequenzstabilitat
einzig aus der Giite der externen, passiven Bauelemente (Spulen, Kondensatoren
und Leitungsbauteile). Damit lassen sich je nach Giite der Bauteile Frequenz-
stabilitéiten bis ca. 5-107° erzeugen. Oft reicht das nicht aus, so dass stabilere
Elemente notwendig werden.

3.5 Quarzoszillatoren

Die Wirkungsweise des Quarzes als Resonator beruht auf dem piezoelektrischen
Effekt. Wird auf eine unter geeignetem Winkel aus dem Quarzkristall heraus-
geschnittene Platte mechanischer Druck oder Zug ausgeiibt, so fiihrt das zum
Entstehen elektrischer Ladung. Der Effekt ist umkehrbar. Daraus lésst sich ab-
leiten, dass der Quarz im Prinzip ein mechanischer Oszillator ist. Im folgenden
werden kurz die verschiedenen Quarzformen und ihre Resonanzersatzschaltbilder
sowie der Temperaturgang und einige Schaltungsbeispiele behandelt.

3.5.1 Quarztypen
NF-Quarze

Im Nieder-Frequenzbereich (NF) bis 1 MHz werden Biege-, Dehnungs- (X-
Léngsschwinger) und Flachenscherungsschwinger mit Eigenschaften entsprechend
Abb. 3.18 eingesetzt.

Die in dieser und in den folgenden Tabellen angegebenen Werte fiir die Elemente
des Ersatzschaltbildes beziehen sich auf Abb. 3.19.
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Frequenzbereich Schwingertyp Schwingungsform Temperaturgang R, /kQ C,/fF
BimgFaIIfPrinzip
800 Hz — 4 kHz Duplexbiegeschwinger Parabel, UKP = 15°C 750 - 250 | 250 - 50
7 a——
. . Parabel
4 kHz — 15 kHz X-Y-Biegeschwinger /X f~|£ UKP — +10° ... 40°C 200 -80 | 50 - 15
+l
15 kHz - 50 kHz H-Biegeschwinger - % Gerade 20-8 35-20
auch dreipolig f"f -7... -15 ppm/K
Léngsdehnyng
_ x+5° Dehnungsschwinger : . o _
50 kHz — 200 kHz (2.B. 100 kHz-Eichquarze) Parabel, (16° ... 55°C) 4 60 - 30
Fléchenscherungsschwinger
200 kHz - 400 kHz DT-Schnitt Parabel, UKP = 0°... 60°C 1-s 30-7
300 kHz — 800 kHz CT-Schnitt LT typ. 15°C
400 kHz - 800 kHz SL-Schnitt SL: rechteckig
Abb. 3.18: Ubersicht iiber die gebriuchlichsten NF-Quarze im Bereich < 1 MHz.
Schaltsymbol: Ersatzschaltbild:
mech Resonanz Dampfung
Elektrodenkapa2|tat
Abb. 3.19: Schaltsymbol und dynamisches Ersatzschaltbild eines Schwingquarzes.
Der Temperaturgang der Resonanzfrequenz wird durch die Parabel
Af
2
T = —CL(T - TUKP) (330)
beschrieben. Die Steilheit a variiert dabei je nach Typ zwischen 2 - 1078K~2 und

5-1078K~2. Die Umkehrtemperatur Tygp kann fiir die meisten Schwingungstypen
angegeben werden. Eine Ausnahme vom Temperaturverlauf nach G1. 3.30 macht

der H-Biegeschwinger, bei dem ein linearer Frequenzgang zu verzeichnen ist.
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AT-Grundwellenschwinger

Fiir den hohen Frequenzbereich werden Quarze mit dem AT-Schnitt eingesetzt.
AT-Quarze sind Dickenscherungsschwinger mit einem Grundwelleneinsatzbereich
iblicherweise zwischen ca. 750 kHz und 25 MHz. Die Abhéngigkeit der relati-
ven Frequenzénderung von der Temperatur wird in guter Naherung durch eine
kubische Parabel

% = —a(T = Tivv) + a3(T = Tiwy)? (3.31)

beschrieben. Fiir die Koeffizienten gilt: a; = 84 - 1079% -1

az = 107°K=3. A0 ist die Abweichung vom sogenannten Nullwinkel, das ist
derjenige Schnittwinkel 6, fiir den die Wendetangente in der Temperaturabhén-
gigkeit waagerecht verlauft (Kurve (1) in Abb. 3.20). Tyyy ist die Temperatur
am Wendepunkt. Abb. 3.20 zeigt qualitativ die relative Frequenzénderung als
Funktion der Temperatur fiir zwei verschiedene Schnittwinkel.

und

20 /\

=
o

Af/(f-10E-6)
o
@

-10 ND =6’

I
!
|
\__/
/ @ Tinv it
|

-60 -40 -20 O 20 40 60 80 100

Abb. 3.20: Relative Frequenzénderung von AT-Quarzen (qualitativ) mit verschiede-
nen Schnittwinkeln gegen die kristallographischen Achsen.

Die Kurve (2) zeigt den typischen Verlauf. Thermostatbetrieb ist im hervorgeho-
benen Kurvenstiick um den oberen Umkehrpunkt bei der Temperatur 7} iiblich.
Als Ersatzdaten fiir AT-Quarze sind die Werte in Tabelle 3.1 aus der Literatur
bekannt.

Modernste Atztechniken der Mikromechanik (inverted mesa) erlauben die Her-
stellung von AT-Grundtonquarzen mit Schwingfrequenzen bis zu 250 MHz.
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Frequenzbereich (MHz) fiir typische Ersatzdaten
Quarzform Gehausefamilie
HC-6/U HC-25/U HC-35/HC-45 Ch Cq Q Ry
bikonvex 0,75 -1,5 — — 3-7pF 8 fF > 100000 | 100 2 — 500 2
plankonvex 15-3 27-52 — 4 -7 pF 10 fF > 100000 < 200 Q
plan mit Facette 2-7 4,5 -10,5 10 - 13
olan 7-20(30) | 10,5 - 20 (30) 13 - 20 (30) 5—7pF | 20 fF [10 fF] > 50000 10 2 - 100 Q2

Tabelle 3.1: Ersatzdaten von AT-Grundtonquarzen.

AT-Obertonquarze

Wird ein Dickenscherschwinger in einem Oberton angeregt, so schwingt die
Quarzscheibe in mehreren Unterscheiben gegenphasig zueinander. Es kénnen
dabei nur ungeradzahlige Obertone angeregt werden, da bei den geradzahligen
Oberschwingungen die Elektroden gleiche Polaritit besitzen wiirden. Abb. 3.21
zeigt schematisch die Anregung des Grundtons bzw. des dritten Obertones.

Knotenebenen

Knotenebene

Elektroden

T

Ruhezustand Grundton 3. Oberton

Abb. 3.21: Dickenscherschwinger im Grundton und im dritten Oberton (schematisch).

Die Grundfrequenz eines AT-Quarzes ist umgekehrt proportional zur Scheiben-
dicke. So ist beispielsweise ein 30 MHz Grundtonquarz ca. 55 pm dick. Regt man
ihn auf dem dritten Oberton, also bei 90 MHz an, dann ist die elektrisch wirk-
same ,,Unterscheibchen“-Dicke ein Drittel davon, das sind ca. 18 pm. Allerdings
ist die Obertonfrequenz nicht genau die n-fache Grundfrequenz, jedoch wird diese
sogenannte Anharmonie mit wachsendem Oberton geringer. Daher ist es relativ
einfach moglich, Quarzoszillatoren auch noch bei etwa 300 MHz zu betreiben,
obwohl die ,jiibliche* obere Frequenzgrenze bei 200 MHz (9. Oberton) liegt: Man
betreibt den Quarz im 11. oder 13. Oberton, der ziemlich genau das 11/9- bzw.
13/9-fache des 9. Obertones ist. Allerdings sollte dafiir ein Quarz mit moglichst
hoher Grundtonfrequenz gewihlt werden (20-30 MHz), damit die Obertonmoden
weit auseinander liegen. Die typischen Ersatzdaten sind in Tabelle 3.2 zusam-
mengestellt.
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Frequenzbereich (MHz) fiir typische Ersatzdaten
Oberton Gehausefamilie
HC-6/U HC-25/U HC-35/HC-45 Co Cy Q R
3 18 — 60 (80) 20 — 60 (90) 27 — 60 (90) 2 fF [1 fF] > % 20 © [40 Q]
5 40 — 115 (130) | 40 — 115 (150) 50 — 125 5-7pF | 0.6-08fF[04fF] ) 40 © [80 Q]
7 70 - 150 70 - 150 70 - 175 [2 -4 pF] | 0304 fF [0,2 fF] AT | 100 Q [150 Q]
9 150 — 200 150 — 200 150 — 200 0,2 -0,3 fF [0,1 fF] 150 © [200 Q]

Tabelle 3.2: Ersatzdaten von AT-Obertonquarzen.

Die dynamische Kapazitat C'; geht im Quadrat des Obertons n zuriick:
1

Ciiyp ~ —

(3.32)

Die Werte von Ry steigen an. Sie liegen typisch zwischen 20 und 200 §2. Daher
sinkt die erreichbare Giite mit wachsender Frequenz. Mit steigender Frequenz
stellt die statische Kapazitidt Cj einen immer stidrkeren Nebenschluss fiir den
Quarz dar. Daher sollte die statische Kapazitdt ab einer bestimmten Grenze
grundsatzlich durch eine Parallelspule mit der Induktivitat

1

kompensiert werden (f; siche Gl. 3.35). Als Faustregel fiir die Grenze gilt: Cp-
Kompensation, wenn | X¢,| < 5Ry, oder allgemein oberhalb von etwa 70 MHz.

3.5.2 Elektrische Eigenschaften

Ausgehend vom Ersatzschaltbild eines Schwingquarzes (Abb. 3.19) lésst sich die
Resonanzfrequenz herleiten. €} und L; beschreiben die mechanische Resonanz,
Ry die Dampfung. Die Quarzankopplung durch zwei beidseitig der Quarzplatte
aufgedampfte Metallflichen verursacht eine nicht zu vernachlissigende Kapazitét,
die durch Cj verkorpert wird. Wird R; vernachléssigt, so ergibt sich die Impedanz

Z _ i ) w2L101 -1
= w Co -+ Cl — w2L10100

(3.34)

wodurch eine Serien- und eine Parallelresonanz definiert werden konnen.
Die Serienresonanzfrequenz ergibt sich durch Nullsetzen des Zéhlers (Z, = 0):

1
B 271’\/ LlCl

Fiir den AT-Dickenschwinger ergibt sich so:

1,67 MHz
fs = d
/mm

fs (3.35)
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Die Parallelresonanzfrequenz wird durch Nullsetzen des Nenners ermittelt

(Zq = 00):
1 / 4 / 4
— 14+ = = f /1 4+ — 3.36
fp 27‘(’ L101 _'_ CO f _'_ CO ( )

Die Serienresonanz héngt nur von dem definierten Produkt L,C; ab, bei der
Parallelresonanz geht dagegen die wesentlich schlechter definierte Elektrodenka-
pazitdt Cy mit ein. Gleichzeitig liegt die Serienresonanzfrequenz unter der Par-
allelresonanzfrequenz.

Soll die Resonanzfrequenz geringfiigig geéndert werden (,ziehen®), so kann das bei
der Serienresonanz durch Serienschaltung einer Kapazitit C; wie in Abb. 3.22
erfolgen, wodurch sich die neue Impedanz Z/q ergibt:

1 Cl + C() + Cs — CL)QLlCl(CO + Cs)
ijs CO + Cl — w2L10100

i

Cs

Z = (3.37)

Abb. 3.22: Abgleich der Resonanzfrequenz mit einer Serienkapazitét.

Durch Umformen erhdlt man daraus die neue Serienresonanzfrequenz f! zu

Gy

I: § 1
fs f +CO+CS

(3.38)

und unter der Voraussetzung C; < Cy + Cs mit einer Reihenentwicklung die
vereinfachte Form

! Cl
=t

TFIFﬂ wobei f, < fl<f, ist. (3.39)
0 s

Damit ergibt sich die relative Frequenzénderung bei Serienresonanz zu

Afs . Cl
fs N 2(00 + CS)

(3.40)

und die gezogene Serienresonanz riickt fiir sehr kleine Werte C in die Nahe der
Parallelresonanz. C erlaubt eine prazise Einstellung der Schwingfrequenz. Die
Parallelresonanz wird dabei nicht verdndert.
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3.5.3 Oszillatorschaltungen

Da fiir die verschiedenen speziellen Anwendungsfille eine grofse Zahl von Schal-
tungen existiert, wiirde eine systematische Behandlung den Rahmen dieses Kapi-
tels sprengen. Daher werden im folgenden nur drei typische Beispiele vorgestellt.

NF-Quarzoszillator

+20V

Abb. 3.23: 20 kHz-Quarzoszillator (H-Biegeschwinger) mit Impedanztransformation.

Bei grofen Werten von R; im Ersatzschaltbild des Quarzes (Abb. 3.19) muss
die Verstarkerstufe einen hohen Eingangswiderstand aufweisen. Dies kann bei-
spielsweise wie in Abb. 3.23 durch Impedanztransformation geschehen.

Grundwellen-AT-Quarzoszillatoren (Parallelresonanz)

Als Beispiel eines Colpitts-Oszillators ist in Abb. 3.24 eine Schaltung mit einer
Darlingtonstufe gezeigt. Durch den hohen Eingangswiderstand konnen die Tei-
lerkondensatoren C'; und C5 sehr hohe Kapazitatswerte bekommen. Damit ist die
Riickwirkung der Transistorstufe auf die Oszillatorfrequenz sehr klein. Die effek-
tive Last- (Biirde-) Kapazitit des Quarzes wird durch die Serienschaltung von
Cy und Cy dargestellt. Um auf yverniinftige Standardwerte (ca. 30 pF, typischer
Bereich 10-50 pF) zu kommen, wird in der Praxis eine Kapazitit dieser Grofen-
ordnung zum Abgleich der Oszillatorfrequenz in Reihe zum Quarz geschaltet.
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Abb. 3.24: Colpitts-Oszillator mit Darlingtonstufe fir AT-Grundtonquarze.

Oberton-AT-Quarzoszillatoren (Serienresonanz)

Vorteilhaft ist eine Serienresonanzschaltung wie in Abb. 3.25 gezeigt. Die Di-
mensionierung von C und Cy erfolgt so, dass sich eine ausreichende Schleifen-
verstiarkung ergibt. Diese wird aufser durch den Quotienten C;/C5 noch durch
die Spannungsteilung aus Quarzwiderstand und Eingangsimpedanz am Emitter
reduziert.

1n

75 MHz| 120 MHz|150 MHz| 200 MHz
1n C1(pF 8 8 5 3
] 2N918 1(pF)
2N2222 Co(pF) 100 50 25 20
11p Ru Ic(mA)| 25 25 5 5
RE@Q)| 510 | 390 1,1k 1,1k
R.L@)| 470 | 300 600 600
1
Lp=—— LpuH)| 025 | 010 | 0,08 0,05
& Co

Abb. 3.25: AT-Oberton-Quarzoszillator bis 200 MHz (Colpitts-Oszillator in Basis-
schaltung).

Bei der Auswahl der Transistoren gilt als Faustregel, dass die Transitfrequenz
mindestens den zehnfachen Wert der Oszillatorfrequenz erreichen soll. Zu emp-
fehlen sind dariiber hinaus Transistoren mit hoher Gleichstromverstiarkung bei
kleinem Basiswiderstand. Die Schwingfrequenz des Pierce-Oszillators liegt ober-
halb von f;, da im Frequenzbereich f; < f, < f, der Quarz einen induktiven
Blindwiderstand hat. Um unerwiinschten Obertonschwingungen vorzubeugen,
verwendet man die Pierce-Miller-Schaltung, die man erhéalt, wenn man L; der
induktiven Dreipunktschaltung durch einen Quarz ersetzt.
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3.6 Oszillatoren mit dielektrischem Resonator

Als Analogon zum Hohlraumresonator werden in den letzten Jahren vermehrt
dielektrische Resonatoren eingesetzt. Es sind dies zylinderférmige Scheiben aus
einem hochpermittiven Material wie Bariumoxid-Titanoxid oder -Zirkonat mit
e,-Werten zwischen 5 und 150. Ublicherweise wird ein Material mit &, ~ 39
verwendet. Die unbelastete Giite liegt bei 7000 bis 10000 und ist damit etwa
zehnmal kleiner als die Giite von Schwingquarzen. Abb. 3.26 zeigt das TEg;s-
Feld (Hgs) eines dielektrischen Resonators. Der longitudinale Modenindex §
(0 < 1) weist auf die Tatsache hin, dass das Feld auch in den Aufsenraum reicht.

. TE10
Dipole Waveguide
Probe
Magnetic
7/ Field — T
Loop
Probe

Iy

\'tp

P
CHE

\
l/&'l
Resonator

Microstrip
Lines

Dielectric Substrate

Abb. 3.26: Dielektrischer Resonator,
Modell der elektrischen und magnetischen Felder der TEg5-Resonanz

eines dielektrischen Resonators.

Ground
Plane
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Die Ankopplung an den dielektrischen Resonator erfolgt im Allgemeinen magne-
tisch, wobei hier verschiedene Varianten bekannt sind.

3.6.1 Einseitige Streifenleitungskopplung

a) Metallische Berandung b)
Ry
Az
S — —c, L
: _|_ r

Substrat  Mikrostreifenleitung DR

Abb. 3.27: Einseitige Ankopplung eines dielektrischen Resonators an eine Mikrostrei-
fenleitung.
a) Aufbau; b) Ersatzschaltbild.

Die Kopplung erfolgt durch das Magnetfeld der Mikrostreifenleitung. Das Ersatz-
schaltbild nach Abb. 3.27 kann in der Nédhe der Resonanzfrequenz vereinfacht
werden, so dass sich nur noch eine Kettenschaltung aus zwei gleich langen Lei-
tungsstiicken mit einer Phasenverschiebung ® und einer Resonanzersatzimpedanz

Zr ergibt (Abb. 3.28).

——///—— "}

Tor 1 Tor 2
s I e o )
()] 0]

Abb. 3.28: Ersatzschaltbild in der Nédhe der Resonanzfrequenz.

In der Nédhe der Resonanzfrequenz wy berechnet sich Zp zu:

M? 1 Aw
Z = = 2 _
7 =wQ L 1+jz , I Qo o
L 1
mit Qp = r&o (3.41)

R, T ULcC

und M = Gegeninduktivitat
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Bei der Resonanzfrequenz gilt mit x = 0:

M2

Zr =R =wyQo i

(3.42)

Die Leerlaufgiite Qg erfasst nur die Verluste im dielektrischen Resonator selbst.
Definiert man bei der Resonanzfrequenz den Koppelfaktor § = Z7(Aw = 0)/27,,
dann erhélt man fiir die belastete Giite Q. = Qo/f

2oL,
Qe = 0 2
WOM

(3.43)

Das Verhiltnis L, /M? kann mit Hilfe der sogenannten ,, H/I-Methode® bestimmt
werden. Bei Verwendung dieser Methode wird zur Vereinfachung folgendes an-
genommen: Magnetfelder H resultieren ausschlieflich aus dem Strom auf der
Streifenleitung (Breite w, Dicke vernachléssigt) und dem Strom auf der Masse-
flache, der iiber der Breite 3w als konstant angenommen wird.

Man erhalt schlieflich:

]\L{ = ugA? (?) (3.44)
it Ty @H@/2PH (D22 1) (A4 3w/22+ (hs + L/27

i (d—w/2)?+ (L/2) 3 (d—3w/2)? + (hs + L/2)?

Hierbei bezeichnen hg die Substrathdhe, d den Abstand zwischen Streifenleitung
und Resonatormitte, L die Resonatorhohe und A diejenige Fléche, innerhalb
derer die magnetischen und elektrischen Felder als konstant angesehen werden
konnen. Sie ergibt sich entweder durch Feldberechnung oder durch Abschétzung.
Mit den berechneten Groken kann anschliefend die Ubertragungsfunktion des
Zweitors (siche Abb. 3.28) ermittelt werden:

Zr | Zy _9id
Sy = ——F——— - J 3.46
11 21 ZT/ZO € ( )
9 .
Soj = ——— .o U® 3.47
94 Zp /7, (3.47)

Zy ist der Wellenwiderstand der Streifenleitung.

3.6.2 DR-Bandpass-Filter in Microstrip

Zwei iiber einen dielektrischen Resonator (DR) gekoppelte Mikrostreifenleitungen
bilden ein Bandpassfilter, dessen Mittenfrequenz mit der Resonanzfrequenz des

Resonators tibereinstimmt. Bei Verwendung mehrerer DR erhélt man mehrpolige
DR-Filter.
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) b) Cr R,
a
Streifen- Resonator
leitung
L’l I‘r2
N N

M1 My

Abb. 3.29: Filter in Microstrip mit einem dielektrischen Resonator
a) Aufbau; b) Ersatzschaltbild.

3.6.3 Resonanzfrequenz und Verstimmung

Die Resonanzfrequenz des dielektrischen Resonators ist eine Funktion des Ver-
héltnisses seiner Hohe L zum Durchmesser D. Abb. 3.30 zeigt die Resonanzfre-
quenz fiir Zylinder mit D = 16,5 mm und &, = 83 als Funktion der Héhe L fiir
verschiedene Schwingungsmoden.

£/ MHz |

5500 — in —
en p . — aus TM-Anregung

\ TM115 aus nregung

TE115 Entartung

& TE015  mit HEM T™115
SO / / TE115
2500 - £ \g

5 10 15 20 25 L/mm

Abb. 3.30: Resonanzfrequenzen eines dielektrischen Zylinders mit D = 16,5 mm und
e = 83.

Vereinfacht gesagt ist die Resonanzfrequenz eine Funktion des elektrischen Durch-
messers, wobei die Wellenldnge der Resonanzfrequenz etwa dem elektrischen
Durchmesser gleichkommt. Eine exakte Analyse lésst sich nur durch rigorose
Anwendung der Feldtheorie durchfiihren, wobei Verldaufe zum Beispiel wie in
Abb. 3.30 zustandekommen. Gleichzeitig ist zur Resonanzfrequenzermittlung
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die Umgebung zu beriicksichtigen. Die Resonanzfrequenz ist abhéngig vom Ab-
stand des Resonators zur metallischen Berandung.

Dieser Effekt kann auch zur gezielten Verstimmung der Resonanzfrequenz aus-
genutzt werden. Dazu wird eine metallische oder dielektrische Schraube dem
dielektrischen Resonator von oben genéhert, wodurch sich Frequenzanhebungen
oder -absenkungen ergeben.

9.5 i i i i i 10000

f T: ,T Qc
(GHz) | |
[ 18000
9.0

16000 @

8.51
14000

| Substrat
8.01
r 12000

75 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 0
0

Lo(mm) —

Abb. 3.31: Anderung von Giite und Resonanzfrequenz des TEg;s Modus durch einen
metallischen Stempel im Abstand L.

Abb. 3.31 zeigt die Giite und Resonanzfrequenz des TEy5s Modus eines Zylinders
mit D = 83 mm, L = 3,41 mm und ¢, = 38 als Funktion des Abstandes L, eines
metallischen Abstimmstempels.

Beim Kauf dielektrischer Resonatoren muss darauf geachtet werden, dass die
Resonanzfrequenz etwas niedriger gewéhlt wird, da im Allgemeinen das Messver-
fahren des Herstellers in dieser Weise vom realen Fall abweicht. Als Richtwert
kann etwa 1-5 % angenommen werden.

3.6.4 Oszillatorschaltungen mit dielektrischen Resonato-
ren

Der dielektrische Resonator kann grundsétzlich auf zwei Arten zur Stabilisierung
eingesetzt werden. Entweder liegt er am Eingang, d.h. im Riickkopplungszweig,
und ist damit direkt frequenzbestimmend. In diesem Fall schwingt der Oszilla-
tor nicht ohne den Resonator. Ein Beispiel hierzu zeigt Abb. 3.32. Oder der
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Resonator liegt am Ausgang und erzeugt durch seine bei Abweichung von der Re-
sonanzfrequenz merkliche Serienimpedanz eine starke Reflexion in den Oszillator
(Abb. 3.33). Dieses Verfahren hat nur bei stark lastabhéngigen Schaltungen
Erfolg (,Load-Pulling“). Der Oszillator schwingt hier im Allgemeinen auch ohne
Resonator.

Die Abb. 3.32 und Abb. 3.33 zeigen mogliche Oszillatortypen fiir beide Vari-
anten.

Ausgang

Betriebs-
spannung

Gate-
Vorspannung

Abb. 3.33: Oszillator mit dielektrischem Resonator am Ausgang.
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Frequenzvervielfacher

Frequenzvervielfacher werden zur Erzeugung hoher, stabiler Frequenzen von
Quarzoszillatoren und zur Vergroferung von Phasen- und Frequenzhub in Sen-
derschaltungen eingesetzt.

Prinzipiell konnen alle nichtlinearen Bauelemente zur Vervielfachung verwendet
werden. Nichtlineare Wirkwiderstande (z.B. Schottky-Dioden) sind jedoch wegen
ihres geringen Wirkungsgrades weniger gut geeignet als nichtlineare Reaktanzen.

Nichtlineare Reaktanzen zum Beispiel Kapazitédtsdioden (Sperrschicht- oder Spei-
chervaraktoren) erlauben im theoretischen Idealfall eine Umsetzung der gesamten
bei der Grundschwingung zugefiihrten Leistung in die Leistung einer bestimmten
Oberschwingung. Nichtlineare Reaktanzen sind zum Beispiel Kapazititsdioden
(Sperrschicht- oder Speichervaraktoren). Im Betrieb als Sperrschichtvaraktor
wird der nichtlineare Verlauf der Sperrschichtkapazitit ausgenutzt, beim Spei-
chervaraktor nutzt man die beim Ubergang vom Sperrbereich zum Flussbereich
auftretende starke Nichtlinearitdt. Der Speichervaraktor ist eine spezielle PIN-
Diode und ist auch unter der englischen Bezeichnung ,step-recovery diode (SRD)*
oder ,snap-off diode” bekannt.

Fiir Frequenzen bis etwa 50 GHz lassen sich auch im C-Betrieb nichtlinear arbei-
tende Transistorverstarker als Vervielfacher einsetzen. Bis 1 GHz werden dafiir
Si-Transistoren, bis 30 GHz GaAs- und dartiber HEMT-Transistoren verwendet.

Die nachstehende Tabelle 4.1 fasst die wichtigsten Eigenschaften der hauptséch-
lich verwendeten Vervielfachertypen zusammen.

Am Beispiel eines idealisierten Speichervaraktors soll gezeigt werden, wie die
Eigenschaften eines Frequenzvervielfachers theoretisch berechnet werden koénnen.
Abb. 4.1 zeigt die Kennlinie eines idealen Speichervaraktors.

Der ideale Speichervaraktor mit Diffusionsspannung Up = 0 hat die Kennlinie:
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| " cw
A A
| 91
|
Crnin
192 u
Vvt Kapazitat beim idealen Speichervaraktor

Abb. 4.1: Idealer Speichervaraktor mit Stromaussteuerung.

Crinth fir u<0 (C' = const.)

~ 0 fir  ¢>0 (C = o0) (4.1)

Die im Varaktor gespeicherte Ladung ist ¢(t).

q(t) = qo + 2q1 cos wt + 2g,, cos(nwt + @) (4.2)
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Wegen i = dq/dt fliefst kein Gleichstrom (ip = 0). Fiir den Vervielfacherbetrieb ist
ein Stromgenerator mit der Kreisfrequenz w vorzusehen. Das den Varaktor um-
gebende lineare Netzwerk muss folgende Eigenschaften aufweisen (hierbei wurde
sinwt = (e — e7*) /2j verwendet):

iOk i0:0
tor = Yo Uo (4.3)
ST ARG AN L
Biasgleichstrom
(Diodenvorstrom)

1K i7

@ Y]_ Zi * Uy N = J wqr + Y, uq (4.4)

Grundwelle

— 0=jnwq, + Y,u, (4.5)

n-te Oberwelle

|m=
_>_O—

) (4.6)

ZX *um mxn

Leerlauf fiir alle anderen
Frequenzen

Die Spannungen bei den verschiedenen Frequenzen werden aus der Fourier-
Entwicklung von u(t) = u(q(t)) bestimmt.

Yo

/ [qo + 2q1 cos wt + 2q,, cos(nwt + )] e Fd(wt) (4.7)
Y1

B 1
N 27Tcmm

U,
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Der Stromflusswinkel ) = 95 —J; ist definiert durch die Nulldurchgénge von ¢(t):

0 = qo + 2q1 coswt + 2¢, cos(nwt + ) (4.8)

Damit sind alle Grofen in den Gleichungen GI. 4.3 bis Gl. 4.6 bekannt. Der
Wirkungsgrad des Vervielfachers n = P, /P, mit

1. 1.
P = 5|zl|2/Re{Y1}, P, = §|zn|2/Re{Yn} (4.9)

kann angegeben werden.

Fiir eine fundierte Betrachtung ist die in Abb. 4.1 angenommene Kennlinie zu
einfach. Beim Speichervaraktor treten Verluste durch den Bahnwiderstand auf.

Die endliche Lebensdauer 7, der wahrend der Flussphase in das Bahngebiet inji-
zierten Minoritatstrager fithrt zu Rekombinationsverlusten. Diese bewirken einen
Gleichstrom ¢ durch die Diode. Um die Verluste gering zu halten, muss die Peri-
odendauer des HF-Signals klein gegen 7, sein, also fy > 1/7,. Bei der Herstellung
von Speichervaraktoren ist man bemiiht, eine moglichst grofse Lebensdauer zu er-
reichen: Man verwendet Silizium mit 0,1 ps < 7, < 1 ps. GaAs ist wegen 7, ~
1 ns nicht geeignet. Der Spannungsabfall des Rekombinations-Gleichstroms an
einem Widerstand kann zur Einstellung des Arbeitspunktes gy bzw. des Strom-
flusswinkels ¥} verwendet werden. Zum Zeitpunkt des Umschaltens der Diode in
den Sperrbereich ist die Minoritéatstragerladung noch nicht voll abgebaut. Daher
fliekst bei anliegender Sperrspannung ein Diffusionsstrom, der mit einer Zeitkon-
stanten 7p abklingt und zu sogenannten Hystereseverlusten fiihrt. Um den Ein-
fluss dieser Verluste gering zu halten, muss die HF-Periode grofs gegen 7p sein,
also fo < 1/7p. Werden bei der Berechnung des Vervielfachers statt GIL. 4.1
kompliziertere Funktionen, die die genannten Verlustmechanismen beriicksichti-
gen, verwendet, dann muss das Fourierintegral Gl. 4.7 im allgemeinen numerisch
gelst werden.

Es zeigt sich auch, dass der Wirkungsgrad erhoht werden kann, wenn Stréme nicht
nur auf der Grundfrequenz und deren gewiinschten Vielfachen n, sondern auch
auf anderen Vielfachen [ zugelassen werden. In der Praxis wird dies durch Seri-
enschwingkreise (sogenannte Idler-Kreise, Hilfskreise) erreicht. Das Gleichungs-
system Gl. 4.3 — GI. 4.7 muss also um

Iy
—>_O—

D\ﬂ ZX pu I=n O=jwlg+Yw (4.10)

[-te Oberwelle

O
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erweitert werden, wobei u; wieder analog Gl. 4.7 aus dem Fourierintegral be-
rechnet wird.

Idler-Kreise sind insbesondere wichtig fiir Vervielfacher mit Sperrschichtvarakto-
ren, deren Sperrschichtkapazitiit den Verlauf C(u) = Cy/(1 4+ u/Up)/? aufweist.
Ohne Idler-Kreise wire mit diesen Bauteilen nur Verdopplung méglich.

Theoretische Untersuchungen haben auch gezeigt, dass der Wirkungsgrad vom
Stromflusswinkel ¢ abhéngt. In der Literatur (Schiinemann und Schiek, 1968)
findet man Angaben iiber die benotigte Anzahl der Idler-Kreise, giinstigen Strom-
flusswinkel und den erreichbaren Wirkungsgrad.

Die in Abb. 4.2 dargestellte Schaltung zeigt ein typisches Beispiel fiir einen
praktischen Vervielfacher (n = 6).

Cq

Eingangsanpassung ldler—Kreis 1

Filter

o
% Ausgang

Idler—Kreis 2

Cs
Diodenvorstrom (Bias)

Speichervaraktor

Abb. 4.2: Prinzipschaltbild eines Vervielfachers (n = 6) mit 2 Idler-Kreisen und Spei-
chervaraktor.

Ch, Oy, C3 und Ly, Ly passen den Generator mit 50 €2 Innenwiderstand an den
Varaktor an. Cy, L3z und C5, L4 bilden Idler-Kreise. Das Bandpassfilter un-
terdriickt unerwiinschte Vielfache (n # 6). Der Arbeitspunkt und damit der
Stromflusswinkel wird mit dem 50 k{2 Trimmer eingestellt. Durch geeignete Ab-
schirmmafnahmen sind alle Induktivitdten voneinander entkoppelt.

Beim Hintereinanderschalten von mehreren Vervielfachern ist auf Entkopplung
zwischen den einzelnen Stufen zu achten. Dies kann z.B. durch Richtungsleitun-
gen erreicht werden.
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Mit Schottkydioden als Sperrschichtvaraktor lassen sich Ausgangsfrequenzen von
iiber 100 GHz erreichen. Die Eingangsleistung ist wegen der geringen Durch-
bruchspannung begrenzt. Obwohl prinzipiell kein Speicherbetrieb moglich ist
(der Minoritatstragerstrom verschwindet im Durchlassbetrieb), wird die Schott-
kydiode bei praktischen Anwendungen in den Durchlassbereich ausgesteuert.

Abb. 4.3 zeigt schematisch den Aufbau eines Verdopplers. Mit dieser Kon-
struktion wurde bei einer Ausgangsfrequenz zwischen 80 und 120 GHz mit einer
Steuerleistung von 70 mW im Bereich von 40 bis 60 GHz ein Wirkungsgrad von
10 % erreicht. Die gezeigte Konstruktion wird als ,crossed waveguide* Verdopp-
ler bezeichnet, da die Rechteckhohlleiter fiir das Fingangssignal (in Abb. 4.3
als Pumpsignal bezeichnet, WR-15: 3.76 x 1.88 mm?) und fiir das Ausgangs-
signal (WR-8: 3.01 x 1.55 mm?) rechtwinklig zueinander angeordnet sind. Die
Hohe des Ausgangshohlleiters ist im Kopplungsbereich verringert. Beide Hohl-
leiter sind an ihren Enden mit Kurzschluss-Schiebern versehen. Der Tiefpass in
Streifenleitungstechnik auf Quarzsubstrat verhindert, dass Signalanteile mit der
doppelten Frequenz in den Eingangshohlleiter gelangen. Die Diodenvorspannung
wird iiber einen Bonddraht, der mit einem Durchfiihrungskondensator und ei-
ner \/4-Leitung gegen HF abgeblockt ist, dem Tiefpassfilter und schliefslich der
Diode zugefiihrt.
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Abb. 4.3: Oben: Isometrische Zeichnung eines ,crossed waveguide® Verdopplers mit
Schottky-Varactor-Diode fiir Ausgangsfrequenzen zwischen 80 und 120

GHz.

Unten: Details des Tiefpassfilters in Streifenleitungstechnik, der Dioden-
kontaktierung und der Vorspannungszufithrung (Bias). Alle Mafe sind in

mm angegeben.



Kapitel 5

Mischer

5.1 Allgemeines

Unter Mischung versteht man im Allgemeinen das Verschieben eines Signals oder
einer Nachricht auf der Frequenzachse unter Zuhilfenahme eines sogenannten
Lokaloszillatorsignals (LO-Signal). Hierfiir wird grundsétzlich ein nichtlineares
Bauelement benotigt. Beim Mischprozess treten Signale in drei verschiedenen
Frequenzbereichen auf: Der Frequenzbereich des auf der Frequenzachse zu ver-
schiebenden Signals f., des LO-Signals fro und derjenige des sich ergebenden
Mischproduktes fzr (ZF = Zwischenfrequenz, engl. IF = Intermediate Fre-
quency). In der Literatur wird das LO-Signal oft als Pumpsignal bezeichnet,
da es das nichtlineare Mischbauelement aussteuert. (Siche auch Kap. 2.2.3, Pa-
rametrischer Verstirker.)

Abb. 5.1 zeigt zwei Schaltzeichen, die fiir Mischer verwendet werden. Links ist
das Zeichen zu sehen, wie es in der Norm DIN EN 60617-10 enthalten ist. In der
Literatur findet man aber {iberwiegend das aus dem angelséchsischen Sprachraum
kommende Symbol auf der rechten Seite.

nach DIN EN 60617-10: vorwiegend im engl. Sprachraum:

1:e fZF
+ +

{io

Abb. 5.1: Schaltzeichen fiir Mischer.
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5.1.1 Unterscheidung der Mischer nach der Frequenzlage

Mischung in Gleichlage Mischung in Kehrlage
Afzp = Afg 1 Afzp = Ao
o P P
>
S o
8 Y—
c Vv
L 1A 4 | al .
‘§ = fzr nfio fe f fzr fe nfio f
< fzr=fe —nfo fzr=nfo—fe
e P P
> .
e .
B .o i
en 1 d | d_ | o |
gu—N fe nfLO fZF f fe fZF nfLo f
3 fzr=fe tnfio fzr=nfLo—fe

Abb. 5.2: Unterscheidung der Mischer nach der Frequenzlage.

Abb. 5.2 zeigt die moglichen Kombinationen der bei der Mischung beteiligten
Frequenzen nach der Frequenzlage unterschieden. Anstatt einer einzelnen Fre-
quenz f. ist ein Spektrum um f, gezeichnet, in dem die niederen Spektralanteile
kleine und die hohen Spektralanteile grofte Leistungsanteile haben. Bei dieser
Darstellung kann die Umkehrung des Spektrums bei der Mischung in Kehrlage
in der resultierenden ZF-Ebene einfach gezeigt werden.

Um auch bei sehr hohen Frequenzen das Prinzip der Mischung anwenden zu kon-
nen, wird die Nichtlinearitat des Mischelements zusétzlich zur Vervielfachung des
LO-Signals verwendet. Der Vervielfachungsfaktor n ist ganzzahlig: n = 1,2, 3,. ..
Gilt n = 1, dann spricht man von Grundwellenmischung; bei n > 1 von
Oberwellenmischung, der hierzu verwendete Mischer wird als Oberwellenmi-
scher bezeichnet (engl. Lit.: harmonic mixer). Oberwellenmischer werden zu
diesem Zweck bei der Fertigung auf einen bestimmtem Vervielfachungsfaktor hin
optimiert.

Aufwartsmischung verwendet man meistens um aufwiandig modulierte nieder-
frequente Signale in einen hoherfrequenten Bereich zu verschieben (z.B. in Steu-
ersendern) und in Spektralanalysatoren bis ca. 2 GHz.
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Abwiirtsmischung wird in Uberlagerungsempfingern (Superheterodyn-
Empfinger) benutzt, um z.B. komplizierte Filterungs- und Signalverarbeitungs-
verfahren bei besser handhabbaren Frequenzen durchfiithren zu kénnen.

5.1.2 Weitere Unterscheidungskriterien

Nach dem verwendeten nichtlinearen Element:

Zum Mischen konnen nichtlineare Wirkwiderstande oder nichtlineare Blind-
widerstande verwendet werden. In den praktischen Konstruktionen liegt
zwar im Allgemeinen eine Kombination von beiden vor, jedoch ist immer
entweder der Wirk- oder der Blindanteil dominierend. Mischung mit Wirk-
widerstéanden liegt vor, wenn Dioden oder Transistoren in den nichtlinearen
Bereich ihrer Kennlinie ausgesteuert werden. Nichtlineare Aussteuerung
von Varaktoren bedeutet Mischung an einem Blindwiderstand.

Nach der Steuerung:
Hierbei wird wiederum unterschieden zwischen der Erzeugung des LO-
Signals:

Selbstschwingende Mischstufe: Ein und dasselbe Bauteil wird gleich-
zeitig zur Erzeugung des LO-Signals und zur Mischung benutzt.

Fremdgesteuerte Mischstufe: Das LO-Signal wird von einer (externen)
Baugruppe erzeugt und dem Mischer zugefiihrt.

Und der Zusammenfiithrung der Eingangssignale:

Multiplikative Mischung: Eingangssignal und LO-Signal liegen an ver-
schiedenen Klemmenpaaren desselben Bauteils an (z.B.: Doppelgate-
MOSFET).

Additive Mischung: Eingangs- und LO-Signal liegen am selben Klem-
menpaar des nichtlinearen Bauteils an.

Nach Art des Mischelements:

Aktive Mischer: Werden verstiarkend wirkende Bauteile, wie z.B. Tran-
sistoren als Mischelemente verwendet, so kann diese Eigenschaft ne-
ben der Mischung ausgenutzt werden. Mischer die das Ausgangssignal
gleichzeitig noch verstiarken bezeichnet man daher als aktive Mischer.
Aktive Mischer bendtigen zusétzlich eine Versorgungsspannung.

Passive Mischer: Passive Mischer wirken nicht verstirkend auf das Aus-
gangssignal. Typische Vertreter sind Dioden- und Varaktor-Mischer.
Dieser Typ Mischer benétigt keine Versorgungsspannung. Eine Vor-
spannung (Bias-Spannung) kann den Mischer in einem optimalen Teil
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der nichtlinearen Kennlinie betreiben; diese Spannung ist keine Ver-
sorgungsspannung in diesem Sinn.

5.1.3 Kombinationsfrequenzen

Im allgemeinen Fall entstehen bei Aussteuerung eines nichtlinearen Bauelemen-
tes mit Signalen unterschiedlicher Frequenz kompliziertere Spektren als in Ab-
schnitt 5.1.1 dargestellt. Die Kennlinie eines zum Mischen verwendeten Bau-
elementes, z.B. ein nichtlinearer Wirkleitwert, kann in eine Taylorreihe entwickelt

werden: .
u) =Y Gt (5.1)
k=0

Am Ausgangstor erhélt man allgemein Signale mit den Frequenzen:

sz\j:mfej:nfLo| m,n:0,1,2,... (52)

Die Anzahl der moglichen Frequenzen ist nur dann beschrankt, wenn die héchste
Potenz der Reihe (Gl. 5.1) beschréinkt ist. Verzerrungsfreies verschieben eines
Signals auf der Frequenzachse ist nur fir m = 1 moglich (Linearitatsbedingung).

In praktisch ausgefiihrten Mischern werden Hoch-, Tief- und Bandpésse kombi-
niert, um das Spektrum der Kombinationsfrequenzen aus Gl. 5.2 einzuschranken.
Man erhélt als Ergebnis die in Abschnitt 5.1.1 dargestellten Verhéltnisse.

5.1.4 Leistungsbeziehungen von Manley und Rowe

An einer verlustlosen hysteresefreien Kapazitiat (Varaktor) wird die gesamte um-
gesetzte Wirkleistung zu Null. Wird eine solche Kapazitiat von zwei Signalen
mit verschiedenen Frequenzen ausgesteuert, entstehen Kombinationsfrequenzen
nach Gl. 5.2 mit den jeweiligen Teilleistungen P, , bei den Kreisfrequenzen
Win.n = Mwe +nwro. Es gilt:

i i P =0 (5.3)

m=—00 N=—00

1 , .
Py = 5Re {imm - umnt Popn =P 0 (5.4)

An einer Kapazitit gilt Pyo = 0 (kein Gleichstrom). Umformen von GI. 5.3
ergibt die Manley-Rowe Beziehungen:

o0 o

Z me +nwLo Z Z MW, +nwLo =0 (5:5)

m=—oo0 n=0 m=0n=—o0



172 KAPITEL 5. MISCHER

Unter der Voraussetzung, dass Strome mit der Frequenz |w, —wro| nicht durch die

nichtlineare Kapazitit flieflen konnen (diese Bedingung kann durch Schaltungs-

mafknahmen sicher gestellt werden), gilt fiir einen Aufwértsmischer in Gleichlage:
FPoq " Py Py Py

=0 |, + =0 (5.6)
WrLo We +WwWro We We +wWro

Mit den Bezeichnungen aus Abschnitt 5.1.1 gilt: Fy; = Pro ist die Leistung
des LO-Signals, —P;; = —Pzp ist die Leistung des bei der Zwischenfrequenz
entnommenen Signals w, + wpo = wzrp und P g = P, ist die Leistung des Ein-
gangssignals. Entspricht P. der verfiighbaren Leistung des Eingangssignals, dann
kann die maximal verfiighare Leistungsverstarkung G, des Aufwértsmischers
definiert werden; fiir die mit der rechten GI. 5.6 folgt:

_PZF ~ Jar

Gz = = > 1 5.7
F. Je (51)
Eine entsprechende Betrachtung fiir den Abwértsmischer in Gleichlage ergibt:
Pzp fazr
Gaz = — = 1 5.8
BT (5.8)

Wihrend ein Aufwértsmischer in Gleichlage unter den eingangs genannten Vor-
aussetzungen Verstiarkung ermoglicht (siehe Kapitel 2.2.3, Parametrischer Ver-
stirker), ergibt sich beim Abwértsmischer ein Leistungsverlust.

Wird z.B. m = 0 gesetzt, dann konnen die Manley-Rowe Leistungbeziechungen
auch auf Vervielfacher des LO-Signals mit verlustlosen hysteresefreien Reaktan-
zen angewendet werden. Mittels der linken Gl. 5.6 erhélt man:

P(nw) = —P(w) (5.9)

5.1.5 Leistungsbeziehungen von Page und Pantell

Voraussetzung: Es wird ein nichtlinearer Wirkleitwert betrachtet. Dieser ist
durch eine eindeutige Funktion beschreibbar. Der differentielle Leitwert ist nicht
negativ. Fiir die an diesem Bauteil bei den Kreisfrequenzen w,, ,, = mw, + nwro
umgesetzten Wirkleistungen P, ,, gelten folgende Beziehungen:

Page: Z Z P (mwe + nwro)® > 0 (5.10)

m=—0o0 N=—00

Pantell: Z Z m* Py > 0 (5.11)

m=0 n=—o00

i inQvan > () (5.12)

m=—oo0 n=0
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Fiir den Fall, dass bei den Frequenzen w, und wr,o Leistung zugefiihrt und nur bei
einer Kombinationsfrequenz wzr = miw. +niwro die Leistung — Pz entnommen
wird, erhélt man fiir den maximalen Wirkungsgrad:

(5.13)

Nmaz = =
Pio+Por (jmy]| + |n1|)2

(siehe hierzu: Zinke, Brunswig, Lehrbuch der HF-Technik, Band 2, Kap. 11)

Fiir Frequenzvervielfacher (m = 0) mit nichtlinearem Wirkwiderstand folgt dar-
aus

P(nw) < —P(w)/n? (5.14)

5.2 Mischer mit gesteuertem Wirkleitwert

Es wird ein Bauteil mit der Kennlinie ¢ = f(u), z.B. eine Diode, betrachtet.
Dieses Bauteil ist auf folgende Weise in ein lineares zeitinvariantes Netzwerk
eingebettet:

i(t)

lineares
zeitinvariantes ‘ u(t)
Netzwerk

Abb. 5.3: Einbettung der Mischdiode im linearen Netzwerk.

Das lineare Netzwerk enthélt Generatoren bei den Kreisfrequenzen w = 0 (Bias),
w = w, und w = wyp, sowie einen Verbraucher bei w = wyzr. Ein Netzwerk mit
diesen Eigenschaften kann im Prinzip durch eine Serienschaltung von Parallel-
schwingkreisen erreicht werden (Abb. 5.4).

Es wird vorausgesetzt: Pro > P. und Pro > Pyzp. Dies bedeutet, dass bei der
Aussteuerung durch das LO-Signal uyo(t) die volle Nichtlinearitét berticksichtigt
werden muss. Dagegen kann die Kennlinie fiir die Kleinsignalaussteuerung bei
den Kreisfrequenzen w, und wzr mit einer Taylor-Reihenentwicklung linearisiert
werden. Als Ergebnis erhélt man eine Kleinsignalentwicklung mit zeitabhéngigem
Arbeitspunkt (so genannter parametrischer Ansatz, bzw. Kleinsignal-Grofisignal-
Néherung):

i(t) =i(u(t) =i (Uo + uppevrot 4 u*LOe_j“wt) +
+G(t) - [uee,jUJet + u:e_jwet T ugpezFt 4 u}Fe_j“ZFt} (5.15)
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up =0
i(t)

ek I l " " ~ LU(t)

Abb. 5.4: Prinzipschaltbild einer Diodenmischstufe.

mit dem Momentanleitwert

G(t) = G(uo (t)):% wot2Re{upoeiot) = > Guemrot (5.16)
wobei w o

G, = % {% uo+2Re{uroei“ot} } ce Mot d (wiot) (5.17)

G, = G;iﬂ da G(t) reell (5.18)

Die Schaltung in Abb. 5.4 ldsst nur Strome bei den Kreisfrequenzen w = 0,
W= We, w = wro und w = wzp zu. Die Summe in Gl. 5.16 hat daher nur eine
beschrinkte Anzahl von Gliedern. Im folgenden werden die Strome bei w = w,
mit we = wzp — Nwro und w = wzp Mit wzp = w, + Nwro betrachtet (n; fest
gewdhlt). Dies entspricht einem Mischer in Gleichlage.

jeolel = Gou et + G ugpelet
iZFe]wZFt = GQUZFGJWZFt -+ Gmuee]“’”t

(5.19)

Dies fithrt auf die Konversionsmatrix in Gl. 5.20 und auf das in Abb. 5.5
gezeigte Ersatzschaltbild.

e Gy G Ue
. = m . 5.20
( LzF ) ( Gm Go ) ( Uzp ) ( )
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abgestimmt auf
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Abb. 5.5: Kleinsignalersatzschaltbild fiir den Mischer in Gleichlage.

Fiir einen Mischer in Kehrlage erhélt man:

Z.e GO Gn Ue
. - ). 5.21
() (G Go) (u) (5:21)

Die Amplitude der Pumpschwingung (uro) tritt nicht explizit in Erscheinung.
Sie bestimmt jedoch die Grofse der Matrixelemente G,.

Unter dem Ubertragungsgewinn Gy (Betriebsleistungsverstiarkung) eines Mi-
schers versteht man das Verhéltnis aus der an den Lastleitwert abgegebe-
nen Leistung Pzr = Ggplugp|?/2 zur verfiigharen Leistung der Signalquelle
Pe, = |iek|2/(8Ge)-

2

P
Gr = 20 = 4G, Gy | 25 (5.22)
Pev lek
Aus dem Kleinsignalersatzschaltbild entnimmt man:
le = flek — ueGe
. 5.23
izr = —uzrGzp ( )

Einsetzen von Gl. 5.23 in die Konversionsmatrix Gl. 5.20 ergibt fiir den Uber-
tragungsgewinn des Mischers in Gleichlage:

4G .G 77 |Gy, |2
[(Go+ Ge)(Go + Gzp) — |Gy 2]

(5.24)

Gy =

Fiir Leistungsanpassung muss Gzr gleich dem ausgangsseitigen Innenleitwert
G zr; der Schaltung in Abb. 5.5 sein, also

|G, 2

Gzr = Gzpi :Go—m

(5.25)
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Aus GIl. 5.24 erhélt man damit den verfiigbaren Leistungsgewinn:

Ga= Gel G, (5.26)
b (Go+ G [GolGo + Ge) = Gy P |
Der Misch- oder Konversionsverlust L ergibt sich aus L = 1/G4 und ist un-

abhédngig vom Lastleitwert Gzr. Analog kann Leistungsanpassung am Eingang
gefordert und der maximal verfiighare Leistungsgewinn G .4, = 1/ Ly, berechnet
werden. (., lasst sich im Allgemeinen nur errechnen, wenn fiir den Mischer die
Stabilitatsbedingungen

Go
G% - |Gn1 |2

0

0 (5.27)

AVAAYS

erfiillt sind. Sind die Bedingungen GIl. 5.27 erfiillt, ist der Mischer fiir beliebige
Abschliisse auf der ZF- oder Eingangsfrequenz stabil. Gl. 5.27 ist immer erfiillt,
wenn die Steigung der Kennlinie ¢ = f(u) im Bereich der Aussteuerung positiv
ist. Gp ist dann kleiner als 1. Dies ist bei den tiblichen Mischdioden immer der
Fall, nicht jedoch bei Tunneldioden (vgl. Kapitel 3.2.1).

5.3 Verallgemeinerte Konversionsmatrix

In Wirklichkeit entstehen bei Mischprozessen viel mehr Kombinationsfrequenzen,
als im vorherigen Abschnitt 5.2 angenommen wurde. Man muss davon ausgehen,
dass jedes neu erzeugte Mischprodukt sogleich wieder am Mischprozess teilnimmt.
Dariiber hinaus wird jeder spektrale Anteil im nichtlinearen Element auch noch
vervielfacht, sofern dessen Amplitude grof genug ist. Aus einem Frequenzpaar
fi und fro konnen somit theoretisch unendlich viele Frequenzen erzeugt wer-
den: mf; + nfro, wobei n und m positive und negative ganze Zahlen inklusive
null sind. Nimmt man an, dass die Leistungsanteile bei f; so klein sind, dass
sie keine Harmonischen erzeugen und dass die Lokaloszillatorquelle ein grofses
sinusférmiges Signal mit der Frequenz f;o einpréigt, dann sind die Mischfre-
quenzen f = +f; +nfro. Das Spektrum der Signale ist in Abb. 5.6 gezeigt.
Dick ausgezogen ist die Zweitonaussteuerung, diinn ausgezogen das beabsichtigte
Mischprodukt fy und gestrichelt die zusétzlich auftretenden Mischprodukte.

Positive und negative Frequenzanteile sind jeweils konjugiert komplexe Paare, so
dass es geniigt nur einen Anteil davon zu berechnen. Dieser Umstand vereinfacht
die mathematische Formulierung erheblich. Das Spektrum der Kleinsignalanteile
kann nun folgenderweise formuliert werden:

fo=fotnfro , n=0+1,42, ... £N (5.28)
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A U(h)
I(f)

2flo flo -fo 0 fo flLo f1 2flo

f

Abb. 5.6: Spektrum der am nichtlinearen Element anliegenden Frequenzen.

Mit dem Spektrum der Grofssignalanteile

nfro (5.29)
erhélt man die in Abb. 5.7 dargestellten Verhéltnisse:
A U()
| | I(f) |
—2flo -2 —flo 1 0 fo flo f1 2fio fp f

Abb. 5.7: Spektrum der Mischfrequenzen nach der Notation von GIl. 5.28 und
Gl. 5.29.

Die Kleinleistungsanteile der einzelnen Frequenzen hingen sehr stark von den
Eigenschaften des nichtlinearen Elements ab. Um diese Abhéngigkeiten ma-
thematisch formulieren zu konnen, fiihrt man die so genannte verallgemeinerte
Konversionsmatrix ein. Eine Skizze ihrer Herleitung soll im folgenden dargelegt
werden:

Die Kleinsignalspannungen und -strome konnen in der Frequenznotation aus
Gl. 5.28 so dargestellt werden:

w(t) = Y Upe It (5.30)
i)=Y L™ (5.31)
k=—o00

Die gestrichenen Grofen «/(t) und #'(¢) sollen andeuten, dass es sich hierbei um
die Summe von positiven (fiir w > 0) und negativen (fiir w < 0) komplexen
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Amplituden handelt. D. h. es handelt sich nicht um eine Fourierzerlegung auch
wenn es der Form danach aussieht.

Der zeitabhéangige Wirkleitwert des nichtlinearen Elements, welches von der LO-
Quelle ausgesteuert wird, kann durch seine Fourierzerlegung dargestellt werden
(Gl. 5.16):

= Y G (5.32)

n=—oo

Die Spannungen und Stréme in dem nichtlinearen Element folgen dem Ohm’schen
Gesetz:
i'(t) = G(t)u'(t) (5.33)

Setzt man die Gleichungen 5.30 bis 5.32 in Gl. 5.33 ein, erhélt man:

i et =y i G Uy e/ 2mfment (5.34)

k=—00 n=—00 M=—00

Rechnet man diese Gleichung aus, erhélt man Terme die sich in Matrizenschreib-
weise iibersichtlicher schreiben lassen:

I N Go G_y G_ G_an U_n
I Nt Gy Gy G4 G_ont1 U_n+1
I nyo G Gy Gy G_any2 U_ny2
I Gy-1 Gn-2 Gn_3 G_nN-1 U_y (5.35)
Iy Gy Gno1 Gy G_n Uy
5L Gy Gy Gn-1 G_Nt1 Uy
In Gan  Gan-1 Gan—o Gy Un

Die seltsam anmutende Nummerierung der Matrizenelemente (U und I jeweils
von —N bis N und G von —2N bis 2N) ergibt sich aus der Tatsache, dass man nur
eine beschrankte Anzahl von unendlich vielen erzeugten Frequenzen betrachtet.

Um eine vollstindige Analyse durchfiihren zu konnen, miissen zusétzlich die
Blindanteile des nichtlinearen Elements beriicksichtigt werden. Analog zu
Gl. 5.34 kann fiir aussteuerungsabhéngige Kapazititen iiber den Zusammen-
hang der Ladungsénderung im Kondensator zum Stromfluss, folgende Summe
hergeleitet werden:

Z Z 327 i n Gl et (5.36)

k=—00 n=—00 M=—00

Die Matrizendarstellung zeigt, dass nur die Hauptdiagonale besetzt ist.
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Addiert man die Matrizen der Wirk- und Blindleitwerte erhélt man die gesamte
Konversionsmatrix:

I_N Y_N 0 . . 0 GO L G_QN U_N
: 0 Yonu . .. ) .
I, |=! - . N . : : (5.37)
. . YNfl . . . . .
[N 0 . . . YN G2N Lo GO UN
oder kurz:
I={Y+G}U (5.38)

Nach U aufgeldst erhélt man

U={Y+G}'I=271 (5.39)

5.4 Schaltungstechnik von Mischern

Abhéngig von der Anwendung gibt es verschiedene Moglichkeiten der schaltungs-
technischen Realisierung von Mischern. Dieses kann sich einerseits in der Art
der Verschaltung der Mischelemente duftern. Andererseits hidngt aber die &u-
Kere Beschaltung vom Einsatzfrequenzgebiet ab. Bei niedrigen Frequenzen bis in
den unteren GHz-Bereich werden oft Spulen-Ubertrager eingesetzt. Zu hoheren
Frequenzen hin findet man zunehmend Streifenleiterschaltungen mit Kopplern
anstatt Ubertragern. Im mm-Wellenbereich herrschen nach wie vor Mischer in
Hohlleiter- und Flossenleitertechnik vor.

Der folgende Abschnitt stellt einige wichtige Vertreter von Mischerschaltungen
vor. Es wird jeweils immer mindestens eine Schaltungsrealisierung in Ubertra-
gertechnik und in Streifenleitertechnik gezeigt. Am Ende wird ein Realisierungs-
beispiel eines mm-Wellenmischers dargestellt.

5.4.1 Eintaktmischer

Eintaktmischer (auch Ein-Dioden-Mischer, engl. single-diode-mixer, unbalanced
mixer) sind sehr einfach aufgebaut und kénnen oft mit einfachen Laborkomponen-
ten improvisiert werden. Neben der oft unzureichenden Entkopplung zwischen
LO- und Signaleingang, fithrt das Amplituden- und Seitenbandrauschen des LO-
Signals zu unerwiinschten Mischprodukten in der Nédhe der Zwischenfrequenz
(Siehe hierzu die Vorlesung tiber Mikrowellen-Messtechnik). Ein weiterer Nach-
teil der Eintaktmischer ist, dass sie die von den Eingéingen gelieferte Leistung
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nicht voll ausniitzen. Abhilfe schaffen hier Mischer, die im Gegentakt betrieben
werden.

Die Schaltung eines einfachen FEintaktmischers fiir tiefe Frequenzen ist in
Abb. 5.8 gezeigt. Die Eingangs- und LO-Signale werden iiber Bandfilter der
Mischdiode zugefiihrt. Ebenso wird die im Mischer erzeugte Zwischenfrequenz
iiber ein Bandfilter entnommen. Die Entkopplung der Signale untereinander kann
nach dieser Methode breitbandig so gut wie gar nicht und schmalbandig nur sehr
schlecht gewéhrleistet werden. Da das LO-Signal mit relativ hohem Pegel am
Mischer anliegt ist ein Ubersprechen an den Ein- und Ausgang und damit unter
Umsténden in andere Teile der Schaltung zu erwarten.

Eingangskreis ZF—Kreis

Gzr

LO-Kreis

Abb. 5.8: Schaltung eines einfachen Eintaktmischers.

Ein Prinzipschaltbild fiir den Mikrowellenbereich zeigt Abb. 5.9. Eingangssignal
und LO-Signal werden mit Hilfe eines Kopplers zusammengefiihrt, wobei es auf
die spezielle Art des Kopplers nicht ankommt. Die Bandbreite des Mischers
entspricht im wesentlichen der des verwendeten Kopplers.

5.4.2 Gegentaktmischer

Gegentaktmischer, auch Zwei-Dioden Mischer (engl. single balanced mixer, two-
diode mixer) vermeiden einige der beim Eintaktmischer genannten Probleme.
Mit einer geschickten Verschaltung zweier Dioden und entsprechender Ansteue-
rung kann eine Entkopplung des LO- und des ZF-Ausgang-Tores erreicht werden.
Die Dioden werden dabei einmal von der Summe und einmal von der Differenz
der beiden Eingangssignale angesteuert. Abb. 5.10 zeigt das Schaltungsprinzip.
Diese Art der Zusammenschaltung nennt man Differentialiibertrager. Die Ein-
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LO <
>< Ausgangs—
signal, ZF
- » | Hoch- Tief- | o
Eingangs-— pass pass
signal
Diode

Abb. 5.9: Prinzipschaltbild eines einfachen Eintaktabwértsmischers.

| D1
ULo tUe * /.
y Ue T GZF iZF
LO O 1 I‘:'_H
U o ~Ue * AV
D,

Abb. 5.10: Differentialiibertrager im Gegentaktmischer.

gangssignale f. und f;o werden mit einem Ubertrager so verteilt, dass an Diode
D; die Spannung uo + u. und an Diode Dy die Spannung u; o — u, abfillt (unter
Beriicksichtigung der eingezeichneten Zahlpfeile). Durch den ZF-Leitwert Gzp
fliefst dann der Strom

izr = Gzp (UD2 - UDl) =Gyzp (ULO - Ue) —Gzrp (ULO + Ue) = —QGZFUe (5-40)

Jeder Strom der vom Lokaloszillator alleine herriihrt wird unterdriickt, dadurch
wirken sich auch Amplitudenschwankungen des Lokaloszillators nicht auf den
Mischprozess aus. Der Eingang fiir das LO-Signal ist damit von dem ZF-Kreis
entkoppelt. Zusétzlich fliekt ohne Eingangssignal u, im ZF-Kreis iiberhaupt kein
Strom. Das Mals der Entkopplung und damit die Funktion des Gegentaktmi-
schers héngt sehr stark von der Symmetrie der Schaltung ab. Dies bedeutet, dass
die Dioden so gut es nur geht gleiche Daten aufweisen miissen und der Aufbau
(Platzierung der Bauteile, Wicklung des Ubertragers) sehr genau erfolgen muss.

Dem Differentialiibertrager entspricht in Streifenleitungstechnik einem 180°-3 dB-
Koppler (z.B. Rat-Race-Koppler).

Abb. 5.11 zeigt die Schaltung eines Diodengegentaktmischers mit Bandfiltern.
Die Einspeisung des LO-Signals erfolgt symmetrisch in der Mitte der Schwing-
kreisinduktivitdten. Falls die Schaltung genau symmetrisch aufgebaut ist, sind
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Ein- und ZF-Ausgang frei von der LO-Spannung. Die beiden Dioden werden von
dem LO-Signal im Gleichtakt ausgesteuert. Das Eingangssignal u. liegt dazu im
Gegentakt an den Dioden an. Wegen der verwendeten Schwingkreise eignet sich
dieses Konzept nur fiir schmalbandige Anwendungen. Fiir breitbandige Versionen
wiirde man die Schwingkreise gegen Ubertrager austauschen.

iekT [}G:‘: - :‘: D Gy

Abb. 5.11: Schaltung eines Gegentaktmischers mit Bandfiltern.

Abb. 5.12 zeigt einen aktiven Gegentakt-Mischer mit Feldeffekttransistoren als
Mischelementen. Das Eingangssignal wird iiber einen Ubertrager dem Drain-
strom hinzu addiert. Der Lokaloszillator steuert die Feldeffekttransistoren iiber
die Gateleitungen. An den Sourceanschliissen kann das Mischprodukt {iber einen
Ubertrager abgenommen werden. Dieser Mischer besitzt einen Gleichstroman-
schluss um den Drainstrom iiber die Mittelanzapfung des Eingangsiibertragers
zufithren zu kénnen. Der Verstarkungsfaktor liegt in der Gréfenordnung von

6-10 dB.

Fiir den hoheren Frequenzbereich wird man anstatt Ubertragern, wie zuvor schon
erwahnt, Koppler einsetzen. Der Eintaktmischer aus Abb. 5.9 kann geméf
Abb. 5.13 leicht zu einem Gegentaktmischer erweitert werden.

Ring-Hybrid (Rat-Race)-Mischer

Gegentaktmischer dieser Bauweise werden heute fiir Frequenzen oberhalb von
20 GHz eingesetzt. Fiir tiefere Frequenzen lassen sich Doppelgegentaktmischer
mit besseren Entkopplungseigenschaften konstruieren (siche Abschnitt 5.4.3).
Die in Abb. 5.14 gezeigte Schaltung wurde fiir eine LO-Frequenz von 26,5 GHz
und eine ZF von 3,5 GHz ausgelegt. Die Eingangsfrequenz betrigt 30 GHz. Die
Bandbreite wird mit 1 GHz angegeben.
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Abb. 5.12: Aktiver Gegentakt-Mischer mit Feldeffekttransistoren.
90°-, 180°-
LO 3dB-Koppler
— | Diode 1 | Tjef-
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Abb. 5.13: Prinzipschaltbild eines einfachen Gegentaktabwértsmischers.

5.4.3 Doppelgegentaktmischer

Noch bessere Entkopplung der Tore untereinander, als beim Gegentaktmischer,
kann durch eine doppelt balancierte Anordnung erreicht werden. Die Schaltung
des Gegentaktmischers wird durch einfiigen zweier weiterer Dioden zu einem
Doppelgegentaktmischer (engl. double balanced mixer, four-diode mixer) erwei-
tert. Damit sind, bei symmetrischem Aufbau und ausgesuchten Dioden, alle Fin-
und Ausginge voneinander entkoppelt. Einen Doppelgegentaktmischer, der aus
Abb. 5.11 hervorgeht ist in Abb. 5.15 gezeigt.
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Vorspannung

ZF-Tiefpass

1pF
%—c ZF-Ausgang

Signaleingang

|:I|:| DC-Trennung

LO-Eingang

Abb. 5.14: Sonderform eines Ring-Hybrid-Mischers mit fiinf Anschliissen.

Abb. 5.15: Schaltung eines Doppelgegentaktmischers.

Ringmodulator

Die vier Dioden bilden einen Diodenring der sehr oft in Schaltbildern auch als
Ring gezeichnet wird. Daher, und weil dieser Mischertyp in der Nachrichtentech-
nik oft zur Modulation verwendet wird, bezeichnet man ihn auch als Ringmodu-
lator.

Abb. 5.16a und b zeigen zwei solche Ringmodulatoren. Oft ist eine symme-
trische und damit massefreie Ansteuerung der Dioden vorteilhaft. Dieses fiihrt
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zu einer erhohten Isolation der Ein- und Ausgédnge, um z.B. Brummschleifen zu
vermeiden. Abb. 5.16b zeigt den gegeniiber Abb. 5.16a deutlich vergrofser-
ten Aufwand beim Ubertragernetzwerk, bei voll symmetrischer Ansteuerung der
Dioden.

a) T T2
_ J ZF-
Eingang LO Ausgang
o
b)
T
T 2
. ZF—
Eingang Ausgang

LO

Abb. 5.16: Ringmodulator a) mit und b) ohne DC-Kopplung des Diodenringes.

Die fiir die Schaltungen in den Abb. 5.16a und b verwendeten Spulen-Ubertrager
lassen sich mit den heute erhéltlichen Kernmaterialien fiir Frequenzen bis etwa
5 GHz verwenden. Fiir hohere Frequenzen miissen Streifenleitungen eingesetzt
werden.

Die Skizze in Abb. 5.17 zeigt das prinzipielle Layout eines Doppelgegentakt-
mischers mit Symmetriergliedern aus Streifenleitungselementen. Die Frequenzen
von Eingangs- und LO-Signal kénnen zwischen 2 und 18 GHz variieren. Die Uber-
trager von Eingangs- und LO-Signal sind durch stetige Ubergéinge von Microstrip-
auf Koplanar-Leitung realisiert (sogenannte Marchand-Tapered-Balun). Auf bei-
den Seiten des Substrats befindet sich in der ZF-Auskopplung eine Induktivitét
(L1, Ly) um einen Kurzschluss des LO-Signals zu verhindern. Dadurch ist die ZF
prinzipiell bandbegrenzt und kann hochstens einige hundert MHz betragen. Die
4 Mischdioden sind meist monolithisch auf dem selben Substrat integriert.

Auch mit Streifenleitungen kann eine vollstdndig symmetrische Ansteuerung des
Diodenringes erreicht werden. Die in Abb. 5.18 eingesetzte Anordnung von
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B M2 .
integrierter D’iodenring
W l \ Unterseite
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ZF-Ausgang Durchkontaktierung auf

beiden Seiten des Substrats

Abb. 5.17: Prinzip-Layout eines breitbandigen Doppelgegentaktmischers mit
Marchand-Tapered-Balun.

Streifenleitungsbaluns (gleichzeitig Koppler und Symmetrierglied) ergibt eine so
gute Entkopplung der Tore voneinander, dass sich die einzelnen Frequenzbénder
der HF-, LO- und ZF-Signale sogar iiberlappen diirfen.

M4 M4
|<—>| |<—>|
o
|_|

LO

N4

[

ZF

Abb. 5.18: Balun-Ubertrager mit Leitungsbauelementen.
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Sternmischer

Der Sternmischer (star mixer) ist ein doppelt balancierter Mischer, bei dem die
Dioden geméaft Abb. 5.19 geschaltet sind. In der Mikrowellenversion erfolgt die
Einkopplung der Signale durch zwei iiber Kreuz geschaltete Marchand &hnliche
Baluns. Wegen deren zueinander rechtwinkligen Anordnung ergibt sich somit
eine sehr gute Entkopplung zwischen dem RF- und LO-Eingangssignal. Das Zwi-
schenfrequenzsignal wird in der Mitte des Diodenkreuzes abgenommen. Durch
den vollkommen symmetischen Aufbau der Koppelstruktur ist der Zwischenfre-
quenzanschluss sowohl vom RF- also auch vom LO-Eingang entkoppelt. Dieser
Mischer kann {iber mehrere Oktaven Bandbreite eingesetzt werden und zeichnet
sich durch eine ebenfalls breitbandige gute Anpassung im Zwischenfrequenzbe-
reich aus.

Ein grofser Nachteil des Sternmischers ist, dass die Eingangssignale, bedingt durch
den eingesetzten Koppler, das gleiche Frequenzband abdecken miissen. Im Gegen-
satz dazu konnen beim Ringmischer die Baluns fiir verschiedene Frequenzbereiche
ausgelegt werden.

RF LO

Masse der Mikro—
streifenleitung

Abb. 5.19: Sternmischer mit gekreuzten Marchand-Baluns.
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5.4.4 Konstruktionsbeispiel eines mm-Wellen-Mischers

Eintaktmischer mit Schottky-Diode fiir 200270 GHz

Ein Mischer aus der Radioastronomie fiir den Frequenzbereich 200-270 GHz
wird als Beispiel fiir die praktische Ausfiihrung eines Ein-Dioden-Mischers in
Hohlleitertechnik betrachtet. Bei diesen hohen Frequenzen ist es nicht moglich,
die Mischdiode in einem Geh&use unterzubringen. Vielmehr wird der Metall-
Halbleiter-Ubergang mit einem Whisker-Kontakt versehen. Darunter ist eine
haarférmig geétzte Metallspitze (z.B. Wolfram), die von einem speziellen Gehéu-
seteil gefiihrt wird zu verstehen. Die zur Kontaktierung von Schottky-Dioden
verwendeten Whisker sind etwa 12 pm dick und 0,1 mm lang. Abb. 5.20 zeigt
den Querschnitt durch eine typische Schottky-Diode mit Whisker-Kontakt.

Gold und Platin Whisker
(oder Titan) Si0 , -Isolation
y ] 0,4 um
1-GaAs (0,1-0,2) pm
n*-GaAs 100 pm

ohmscher Kontakt

Abb. 5.20: Querschnitt durch eine typische Schottky-Diode mit Whisker-Kontakt.

In Abb. 5.21 sind zwei Querschnitte durch den gesamten Mischer dargestellt,
aus denen die Anordnung der Schottky-Diode im Hohlleiter hervorgeht.

Das Schaltbild des Mischers ist in Abb. 5.22 gezeigt. Fingangs- und LO-Signal
gelangen zusammen iiber ein Rillenhorn an den Eingang eines Rechteckhohl-
leiters, dessen Hohe stufenweise stark reduziert wird. Dies verringert die Ein-
gangsimpedanz des Mischers fiir Eingangs- und LO-Signal. Der Kontakt-Whisker
befindet sich am Ort der grofsten elektrischen Feldstiarke und ist parallel zu den
elektrische Feldlinien orientiert. Der ohmsche Kontakt der Schottky-Diode ist mit
einem Tiefpass in Streifenleitungstechnik verbunden. In Abb. 5.22 wird fiir die
Schottky-Diode ein einfaches Ersatzschaltbild angenommen. Hier entspricht Ly,
der Whiskerinduktivitdat, Rp ist der Bahnwiderstand und Cpgy, ist die Kapazitéat
der Raumladungszone. Typische Werte sind etwa Rg = 12 Q und Crp = 7 fF.
Die Grofe und Linge des Whisker-Kontaktes werden so gewéhlt, dass die Seri-
enresonanz von Ly und Cpgp liber der grofiten vorgesehenen Eingangsfrequenz
liegt.

Bei der Berechnung und Konstruktion des Tiefpassfilters ist folgende Forderung
zu beachten: Das Tiefpassfilter darf fiir Frequenzen zwischen 200 und 270 GHz
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Single— Ended Mixer TIF
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Abb. 5.21: Querschnitte durch einen 200-270 GHz Eintaktmischer.
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Abb. 5.22: Eintaktmischer mit Schottky-Diode fir 200-270 GHz (ZF: 1,2-1,8 GHz).

nur eine kleine Kapazitit darstellen, wenn der ZF-Ausgang mit 50 €2 abgeschlos-
sen ist. Das dem Tiefpass folgende Netzwerk transformiert die Impedanz der
Diode bei der ZF von etwa 300 €2 auf den Bezugswiderstand von 50 2. Vor dem
ZF-Ausgang wird durch eine leer laufende Serienstichleitung eine DC-Trennung
bewirkt (in Abb. 5.22 als Kondensator dargestellt). Uber die am Ende kapazi-
tiv kurzgeschlossene Parallelverzweigung kann der Arbeitspunkt der Mischdiode
eingestellt werden. Dies geschieht entweder iiber den in Abb. 5.22 eingezeich-
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neten Vorwiderstand Ry (self biasing) oder durch eine externe Stromquelle. Die
resonanten Leitungskreise werden auf die Mitte des vorgesehenen ZF-Bereiches
von 1,2-1,8 GHz abgestimmt.

5.4.5 Aufere Beschaltung

Das Leistungsverhalten eines Mischers ist stark abhéngig von seiner dufseren Be-
schaltung. Durch eine Fehlbeschaltung wird die Funktion eines Mischers in der
Regel eingeschrankt.

Die dufsere Beschaltung muss innerhalb des jeweiligen Betriebsfrequenzbereiches
mindestens folgende Punkte gewéhrleisten:

e Anpassung der Impedanzen des Mischelements an die Signalzufiihrungen.

e Aufrechterhaltung des Gegentaktbetriebs und der Symmetrierung bei Ge-
gentaktbetrieb.

e Filterung des Betriebsfrequenzbereichs zur Unterdriickung von storenden
Mischprodukten (z.B. Spiegelfrequenzunterdriickung).

e Die Strome der verschiedenen Frequenzlagen miissen ungehindert von der
jeweiligen Quelle zur Senke fliefsen konnen.

Der letzte Punkt soll nochmals ndher beleuchtet werden, da er bei Nichtbeachtung
zum totalen Versagen eines Mischers fiihren kann.

In Abb. 5.23 ist nochmals der Eintaktmischer aus Abb. 5.9 mit den jeweiligen
Strompfaden der verschiedenen Frequenzlagen gezeichnet. Der Koppler wurde
in der Darstellung leicht verdndert, damit der Stromverlauf einfacher nach zu
vollziehen ist. Das Mischelement wurde so integriert, dass es direkt Kontakt
zur Schaltungsmasse hat. Es handelt sich um einen Abwértsmischer, d.h. die
Frequenzen f, und f;o liegen oberhalb von fzpr. Die Trennung der Frequenz-
lagen kann hier einfach mit einem Hoch- und einem Tiefpass erreicht werden.
Die Strome von f, und fro werden im Koppler zusammengefiihrt, passieren den
Hochpass, durchstromen danach das Mischelement und kénnen iiber dieses nach
Masse abflieken. Der Tiefpass sperrt diese Signale, so dass nur der Masseweg
iiber die Diode bleibt. Die erzeugten niederfrequenten Mischsignale f7r werden
von dem Hochpass gesperrt und flieken daher iiber den Tiefpass in den ZF-Teil
(im Bild durch einen Widerstand dargestellt), wo sie nach Masse abfliefsen kon-
nen. Bemerkenswert ist, dass die Beschaltung um das Mischelement in diesem
Fall keine direkte Verbindung nach Masse bend6tigt.

In der folgenden Abb. 5.24 ist der Eintaktmischer so modifiziert worden, dass
das Mischelement nun in Serie zum Signalfluss liegt und daher keine direkte Mas-
severbindung mehr hat. Der Signalfluss bleibt prinzipiell wie zuvor beschrieben,
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Abb. 5.23: Signalfluss im Eintaktabwértsmischer mit dufterer Beschaltung.
Massewege iiber das Mischelement.

nur dass die Strome nun nicht mehr {iber das Mischelement nach Masse abfliefsen
kénnen. In diesem Fall sind in der Beschaltung um das Mischelement die Mas-
severbindungen zwingend notwendig, damit die Stromkreise der entsprechenden
Frequenzlagen geschlossen werden kénnen.
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Abb. 5.24: Signalfluss im Eintaktabwértsmischer mit dufterer Beschaltung.
Massewege iiber die duflere Beschaltung.



