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Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit ist der analytischen Untersuchung und Weiter-
entwicklung von Methoden und Schaltungen zur Einstellung der Signal-
phase und -amplitude gewidmet. Hierbei wird zum Ziel gesetzt, die Leis-
tungsfahigkeit dieser Schaltungen als analoge Hochfrequenz-Baugruppen
in Empfangs- und Sendeschaltkreisen mit einem vergleichbaren oder ge-
ringerem schaltungstechnischen Aufwand und Strombedarf zu verbessern
und dies anhand von Implementierungsbeispielen zu bestéatigen.

Die Dampfungsglied-Topologien II, T, iiberbriicktes T und X werden
modelliert und hinsichtlich der Phasenbeeinflussung analysiert, sodass ei-
ne Bewertung ihrer Eignung durchgefithrt werden kann. Weiterhin wird
ein innovativer Ansatz zur Linearisierung der Steuerkennlinie vorgestellt
und mit Hilfe einer Beispielschaltung mit einem Phasenfehler von 3 ° und
einem Steuerlinearitatsfehler von 0,35dB innerhalb der 1dB Grenzfre-
quenz und einem Steuerbereich von 20 dB nachgewiesen.

Die Arbeit bietet dariiber hinaus eine analytische Betrachtung zu ak-
tiven steuerbaren Verstérkern, welche die besondere Eignung der GIL-
BERT-Zelle aufzeigt und eine geeignete Ansteuerschaltung ableitet. Am
Beispiel nach diesem Prinzip entworfener Schaltkreise werden Phasen-
fehler von nur 0,4° innerhalb eines besonders hohen Stellbereichs von
36 dB demonstriert, wodurch eine Vergréferung des Stellbereichs um den
Faktor 4 und eine Verbesserung des Phasenfehlers um den Faktor 2 im
Vergleich zum Stand der Technik erreicht wurde.

Es wird der Zirkulator-Phasenschieber mafigeblich durch eine neuar-
tige geeignete Ansteuerung verbessert. Damit werden die sonst fiir die
Amplitudenbeeinflussung im Wesentlichen verantwortlichen Varaktoren
iiberfliissig, ohne dabei den schaltungstechnischen Aufwand zu erhohen.
Eine Messung der entsprechenden Schaltung bestétigt dies mit einem
Amplitudenfehler von nur 0,9 dB fiir einen Phasenstellbereich von 360 °,
was einer Verringerung des Fehlers um den Faktor 3 im Vergleich zu
herkémmlichen Zirkulator-Phasenschiebern entspricht.

Abschlieflend wird der Funktionsnachweis mehrerer entworfener Vektor-
Modulatoren mit einer effektiven Genauigkeit von bis zu 6 bit in Einzel-
schaltungen, Hybridaufbauten und schliefllich im Rahmen eines vollstéin-
dig integrierten Empféngerschaltkreises erbracht. Dieser erzielt eine Ver-
dopplung der Reichweite bei einer um nur 35 % hoheren Leistungsaufnah-
me gegeniiber einem herkémmlichen Kommunikationsverfahren (SISO).



Abstract

The present work is dedicated to the investigation and enhancement of
amplitude and phase control methods and circuits. The aim is to enhance
the performance of these circuits in modern radio frequency transceivers
with a comparable or even lower effort and power consumption. A prove
of concept will be delivered with implementation examples.

By means of models of the passive attenuator topologies II, T, bridged-
T and X, a thorough analysis is performed in order to compare them re-
garding their impact on the signal phase. Additionally, a novel approach
to increase the control linearity of the attenuators is proposed and veri-
fied by measurements, showing a phase error of 3° and a control linearity
error of 0,35dB at the 1dB corner frequency, successfully.

The work also presents an investigation on variable gain amplifiers and
reveals the superior performance of the GILBERT cell with respect to low
phase variations. A cascode biasing circuit that supports these properties
is proposed. Measurements prove this concept with relative phase errors
of 0,4° over a wide attenuation control range of 36 dB thus cutting the
error by half in a four times wider control range.

The circulator based phase shifting approach is chosen and improved
significantly by means of tuning the transconductor instead of the var-
actors thus removing their impact on signal amplitude. The approach is
supported by measurements yielding an amplitude error of only 0,9dB
within a phase control range of 360 ° which corresponds to an improve-
ment by a factor of three compared to recent circulator phase shifters.

Finally, the design of several vector modulator topologies is shown
with hardware examples of single chips, hybrid printed circuit boards
and highly integrated system level ICs demonstrating a full receiver.
By using improved variable gain amplifiers, an effective vector modu-
lator resolution of 6 bit without calibration is achieved. Furthermore, a
multiple-input multiple-output system is demonstrated that doubles the
coverage range of common SISO systems with only 35% of additional
power consumption.
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8 1. Einleitung

1. Einleitung

Die Verwendung analoger Baugruppen zur Abbildung mathematischer
Funktionen steht in einem immerwahrenden Konflikt zu dem Bestreben,
diese in den digitalen Signalverarbeitungspfad zu verlagern. Zunéchst
sprechen einige Griinde fiir dieses Bestreben. Zum Einen héngen die Re-
chengenauigkeit sowie das Signal-Rausch-Verhéltnis (SNR) nur von der
Wortbreite ab. Zum Anderen erdffnet sich unter Verwendung rekonfi-
gurierbarer digitaler Schaltungen wie digitalen Signalprozessoren (DSP)
oder programmierbaren Logikschaltungen (FPGA) eine hohe Flexibilitét.
Damit kénnen auch nach der Fertigung der Hardware Anpassungen an
der Funktionsweise der Signalverarbeitung vorgenommen werden, sodass
oft die Kosten fiir ein Produkt reduziert werden kénnen.

Diese Vorteile werden jedoch erst durch den Einsatz komplexer digita-
ler Schaltungen mit hohem dynamischen Strombedarf ermoglicht, was im
direkten Gegensatz zu aktuellen Bestrebungen stromsparender Netzwer-
kinfrastruktur steht. Somit gilt es stets abzuwégen, ob die Verlagerung
analoger Funktionen in den Digitalteil aus diesen Gesichtspunkten ver-
tretbar ist. Des Weiteren erfordert die digitale Verarbeitung eines Signals
stets eine analoge Konditionierung vor der Wandlung. Dies bedeutet,
dass unter gezielter Verwendung von Amplituden- und Phasenstellglie-
dern eine wesentliche Erhohung des SNR erreicht werden kann. Nicht
zuletzt erdffnet der Einsatz solcher Schaltungen neue Moglichkeiten der
Signaliibertragung, wie es im folgenden Abschnitt zu Anwendungen fir
Amplituden- und Phasenstellglieder dargestellt wird.

1.1. Anwendungen von Amplituden-
und Phasenstellgliedern

Die Anwendungsfelder lassen sich nach der Fragestellung aufteilen, ob
beide Groflen zusammen oder einzeln durch separate Schaltungen einge-
stellt werden sollen. Daraus ergeben sich unterschiedliche Anforderungen
an die Schaltungen. Die beiden anschlieflenden Abschnitte stellen jeweils
eine Anwendung mit kombinierter Stellung von Amplitude und Phase vor.
Im letzten Abschnitt sind schliellich eine Reihe von Einzelanwendungen
fir Amplituden- oder Phasenstellglieder zusammengestellt.
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Abbildung 1.1: Schematischer Aufbau eines MIMO-Empfiangers mit komplexer Ge-
wichtung im HF-Bereich.

1.1.1. Komplexe Gewichtung

Die Ausnutzung des Informationstriagers Signalphase erméglichte eine
Vielzahl neuer drahtloser Ubertragungsverfahren. So konnte die sonst
insbesondere innerhalb von Geb&duden auftretende, nachteilige Mehrweg-
ausbreitung in einen direkten Nutzen umgewandelt werden. Dabei wer-
den mehrere hinreichend unkorrelierte Antennen zum Empfang der in
Phase und Amplitude verschiedenen Abbilder des Signals eingesetzt und
schlielich gewichtet kombiniert. Dartiber hinaus wurde es bei Verwen-
dung einer gleichen Zahl von Signalpfaden am Sender mdoglich, mehrere
Datenstrome parallel zu ibertragen. Man spricht dabei im Allgemeinen
von MIMO-Systemen (engl. “multiple input multiple output”).

In jedem dieser Anwendungsfille fiir die gezielte Biindelung eines Sen-
designals beziehungsweise der Uberlagerung mehrerer Empfangspfade ist
es zwingend erforderlich, iiber eine genaue Kontrolle der Signalamplitu-
de und -phase der einzelnen Signalpfade zu verfligen. Eine Beeinflussung
ebendieser Groflen kann durch die Multiplikation des Signals mit einer
komplexen Grofle ausgedriickt werden.

Aus Griinden der Flexibilitdt und damit verbundenen Kosten wurde
diese Aufgabe in den auf dem Markt erhéaltlichen Produkten dem di-
gitalen Basisband vorbehalten. Dies erforderte jedoch eine der Anten-
nenanzahl entsprechende Zahl an parallelen Signalpfaden. Ein Ansatz
[Eick08b, Eick09a] verschiebt die komplexe Gewichtung und Kombinati-
on der Signale vom Basisband in den Hochfrequenzbereich. Wenngleich
dabei auf die parallele Ubertragung mehrerer Datenstrome und somit
eine erhohte Datenrate verzichtet wird, kann der Diversitdtsgewinn des
Antennenverbunds zur Steigerung des Signal-Rausch-Abstands genutzt
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Abbildung 1.2: Schematischer Aufbau eines Senders mit direkter Modulation.

werden. Dies reduziert die Zahl der Baugruppen im analogen Basisband
und trégt somit wesentlich zu einer stark reduzierten Leistungsaufnahme
des Gesamtsystems bei. Ein weiterer Vorteil ist, dass starke Storsignale
wirksam unterdriickt werden kénnen und somit eine Sattigung der Basis-
bandkomponenten verhindert wird.

Der schematische Aufbau eines solchen Empfingers ist in Abbildung
1.1 dargestellt. Daraus ist ersichtlich, dass die HF-Signalpfade jeweils ein-
zeln in Phase und Amplitude beeinflusst und schlielich vor dem Misch-
vorgang zusammengefasst werden. Die ebenfalls in der Abbildung dar-
gestellten steuerbaren Basisbandverstarker werden in Abschnitt 1.1.3 als
Einzelanwendung beschrieben.

1.1.2. Direkte Modulation

Neben der Verwendung eines Mischers zur Frequenzumsetzung eines Ba-
sisbandsignals kann bei digitalen Modulationsverfahren eine direkte Mo-
dulation der Grundschwingung des Lokaloszillators (LO) vorgenommen
werden [Tak10]. Dazu ist es je nach Modulationsverfahren erforderlich die
Phase und Amplitude im gegebenen Symboltakt einstellen zu kénnen. Es
kénnen jedoch nur Modulationsverfahren ohne Trégersignal verwendet
werden, da dieses bei dem beschriebenen Prinzip nicht entstehen kann.

Abbildung 1.2 zeigt einen moglichen schematischen Aufbau eines Sen-
ders mit direkter kartesischer Vektor-Modulation. Das Oszillatorsignal
wird in zwei um 90° phasenverschobene Pfade aufgeteilt. Jeder dieser
Pfade wird jeweils mittels eines mit Basisbandsignalen gesteuerten Ver-
starkers moduliert. Beide werden vor dem Leistungsverstiarker (PA) zu-
sammengefasst.
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Abbildung 1.3: Blockschaltbilder a) einer automatischen Empfangspegelanpassung
und b) einer phasengesteuerten Gruppenantenne.

1.1.3. Einzelanwendungen

Zusétzlich zu den zuvor diskutierten Fallen existieren jeweils Anwendun-
gen fiir einzelne Amplituden- oder Phasenstellglieder.

Pegelanpassung

Steuerbare Verstdrker sind ein unverzichtbarer Bestandteil einer jeden
Sende- und Empfiangerstruktur. Im Sender muss die abgestrahlte Signal-
leistung angepasst werden, um die Spezifikationen des Standards zu er-
fiillen oder um die Leistungsaufnahme an die Kanalsituation anzupassen.
Empfénger steuern die empfangene Signalleistung, um die kanalbeding-
ten Schwankungen auszugleichen und somit eine gleichméflige Aussteue-
rung der Analog-Digital-Umwandler (ADU) sicherzustellen.

In Abbildung 1.3 a) ist beispielhaft ein Blockschaltbild zu einer solchen
automatischen Verstidrkungsregelung (AGC) dargestellt. Der Verstéirker
muss entsprechend den Anforderungen der gewéahlten Zwischenfrequenz
(ZF) und Signalbandbreite ausgelegt werden.

Phasengesteuerte Gruppenantennen

Eine gezielte Blindelung und Ausrichtung des Sendesignals sowie die Aus-
richtung eines Empfingers auf eine Signalquelle kann anstelle von auf-
wandigen mechanischen Fithrungen oder speziellen Richtantennen mit-
tels phasengesteuerten Gruppenantennen bewéltigt werden. Wie in Ab-
bildung 1.3b) dargestellt, wird dies durch eine gezielte Beeinflussung der
Phasen der einzelnen Antennen des Feldes und der daraus resultierenden
konstruktiven Uberlagerung erreicht [Haj05].
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Abbildung 1.4: Blockschaltbild einer Verzogerungsregelschleife zur linearen Stellung
der Phasenlage des Signals.

Dieses Konzept lésst sich auf andere Signalformen und -trager iibertra-
gen. Als Beispiel sei eine aktuelle Entwicklung im Bereich der Akustik zu
nennen. Sogenannte Soundbar-Lautsprecher setzen ebenfalls eine Vielzahl
kleiner phasengesteuerter und in einer Ebene angeordneter Lautsprecher
ein, um damit ein Raumklangerlebnis in einem bestimmten Bereich des
Raumes zu erzielen. Aufgrund der niedrigen Betriebsfrequenzen wird die
Phasenstellung jedoch ausschliellich im Digitalbereich berechnet.

Verzogerungsregelschleifen (DLL)

Diese arbeiten analog zum Wirkprinzip der Phasenregelschleifen (PLL),
dienen jedoch der Stabilisierung des Phasengleichlaufs zweier Signale. Ab-
bildung 1.4 stellt eine solche Anordnung schematisch dar. Hierbei wird die
Phase eines Signals mittels eines Phasendetektors (PD) erkannt und mit
einem Sollwert verglichen. Nach Filterung des Ergebnisses wird die Pha-
se schliefflich {iber ein einstellbares Verzogerungs- bzw. Phasenstellglied
geregelt. Damit ist eine definierte und lineare Stellung der Signalphase
moglich. Aufgrund seiner vorwiegend digitalen Implementierbarkeit fin-
den sich insbesondere Anwendungen fiir diese Schaltungen bei der Wie-
derherstellung eines Taktes bzw. dessen Tastgrades oder auch der Sicher-
stellung des Gleichlaufs mehrerer getakteter Signale in einem Datenbus.
In jedem Fall wird jedoch ein analoges Verzogerungsglied eingesetzt.
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Abbildung 1.5: Komplexe Zahlen im polaren und kartesischen Koordinatensystem.

1.2. Mathematische Darstellung

Zur Veranschaulichung der Funktionsweise sowie als Grundlage der in
Abschnitt 1.3 folgenden Fehlerbetrachtungen wird in diesem Abschnitt
eine mathematische Analyse durchgefiihrt. Darauf aufbauend wird sich
eine Beurteilung der zwei grundlegenden Ansétze zur Einstellung von
Amplitude und Phase anschlieflen.

1.2.1. Aquivalenz zu komplexen Zahlen

Die allgemeine Form der mathematischen Beschreibung des Wirkprin-
zips der Amplituden- und Phasenkontrollschaltungen entspricht der in
Abschnitt 1.1.1 angefiihrten Multiplikation eines Signals U, mit einer
verdnderbaren komplexen Zahl w. Hierfiir gibt es zwei grundlegende Dar-
stellungsformen, die sich in der Représentation der komplexen Zahl w
unterscheiden und jeweils eigene praktische Schaltungsrealisierungen her-
vorbringen.

U,=Uw=UWe?=U,(a+jb) (1.1)

Die erste Kategorie bildet die Zahl w im polaren Koordinatensystem
ab und setzt sie daher aus Betrag W und Phase ¢ zusammen. Die zwei-
te Kategorie verwendet das kartesische Koordinatensystem und teilt die
Zahl in den zugehorigen Realteil ¢ und Imaginérteil b. Beide Abbildungen
konnen ineinander geméf den in Gleichungen (1.2) dargestellten Zusam-
menhéngen umgeformt werden.
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Abbildung 1.6: Betragsabhingige Auflésung der quantisierten Koordinatensysteme.

W = v a? + b2
(¢ = arctan b)
a (1.2)
a =W cos (ow)
b= W sin (¢ow)

1.2.2. Beurteilung der Koordinatensysteme

Es lasst sich schlussfolgern, dass eine komplexwertige Multiplikation mit-
tels eines Phasenschiebers in Reihe mit einem Amplitudenstellglied, aber
auch mittels zweier geeignet angeordneter Amplitudenstellglieder nach-
gebildet werden kann. Betrachtet man jedoch beide Abbildungen unter
praktischen Gesichtspunkten, kann es Unterschiede in der erzielbaren Ge-
nauigkeit der Stellung von Betrag und Phasenlage geben. So fithrt eine
durch die Vorverarbeitung oder Bereitstellung der jeweiligen Bestandteile
der komplexen Zahl bedingte Quantisierung zu einem begrenzten Wer-
tevorrat, welcher sich anhand der Gitterlinien der beiden Diagramme in
Abbildung 1.5 anschaulich nachvollziehen lésst.

Legt man darauf aufbauend den Sachverhalt zugrunde, dass die Auflé-
sung in der Umgebung eines der einstellbaren Punkte, mit der zwischen
vier sich gegeniiberliegenden Punkten aufgespannten Fliache im direkten
Zusammenhang steht, dann lasst sich qualitativ direkt erkennen, dass die
Auflésung der komplexen Zahlenebene vom polaren Koordinatensystem
mit steigendem Betrag der Zahlen abnimmt, wohingegen die des Karte-
sischen konstant bleibt. Dies ist in Abbildung 1.6 fiir jeweils einen Qua-
dranten dargestellt. Es lasst sich folglich ein Vergleich zwischen beiden
Systemen anhand der Flacheninhalte darstellen:
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AaAb=W - AW Ap
_ Aalb (1.3)
AW A

Fiir einen angemessenen Vergleich beider Koordinatensysteme im Sinne
der schaltungstechnischen Umsetzung muss ein identischer Aufwand fiir
die Bereitstellung der Bestandteile der komplexen Zahl w vorausgesetzt
werden. Das bedeutet, dass die gleichen Wortbreiten n zur Quantisierung
dieser Bestandteile verwendet werden. Daraus ergeben sich die folgenden
normierten Quantisierungsschritte:

2
Aa=Ab= —
a b om
2

2 (1.4)
Ap=
2 on

W:3z0,637

™

Ab einem normierten Betrag von W = 0,637 der abzubildenden komple-
xen Zahl! lisst sich bei den gegebenen Randbedingungen unter Verwen-
dung des kartesischen Koordinatensystems eine grofiere Genauigkeit in
der Stellung dieser Zahl erreichen. Damit héngt es von den Anforderun-
gen des Systems und den zu erwartenden Einsatzszenarien ab, inwiefern
der Vorzug fiir eine polare oder kartesische Représentation der komplexen
Zahl w gegeben werden sollte.

IEin dquivalentes Ergebnis liefert der analytische Vergleich der Abstinde zweier
benachbarter Punkte im jeweiligen Koordinatensystem. Zur verbesserten Anschau-
lichkeit wurde der umfangreichere Nachweis an dieser Stelle nicht aufgefithrt. Siehe
Anhang A fir eine detaillierte Darstellung.
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1.3. Problemstellungen aktueller
Schaltungsrealisierungen

Die in Abschnitt 1.1 aufgefithrten Anwendungen setzen eine jeweils un-
korrelierte Kontrolle der relativen Amplitude und Phase voraus. Die Ur-
sache dieser Korrelationen in realen Schaltungen sowie deren Auswirkun-
gen werden in diesem Abschnitt beschrieben und mit einer Fehlerrech-
nung zur Beurteilung von Amplituden- und Phasenkontrollschaltungen
abgeschlossen. Da Schwankungen der Absolutwerte im Digitalteil mit ge-
ringem Aufwand ausgeglichen werden, sind diese nicht Gegenstand dieser
Betrachtung.

1.3.1. Ursache der Korrelation

Fir die Betrachtung der Ursachen der Korrelation zwischen Amplitude
und Phase muss unterschieden werden, ob es sich um parasitiare Einfliisse,
d.h. den realen Bauelementen zugehorigen aber meist unbeabsichtigten
zusdtzlichen Schaltungselementen wie Kondensatoren und Widerstédnden,
oder um eine prinzipbedingte Verkettungen beider Grélen handelt. Wo-
bei Erstere meist erst bei grofleren Frequenzen an Bedeutung gewinnen,
sind Letztere ein inhérenter Bestandteil der Ubertragungsfunktion des
Systems. Dies erfordert eine jeweils angepasste Strategie zur Vermeidung
der Storeinfliisse.

Amplitudenstellglieder

Die Phasenlage des Signals wird durch die Auswirkungen parasitérer
Schaltungselemente zusammen mit der einstellbaren Verstirkung beein-
flusst. Die fiir eine Amplitudenstellung notwendige Anderung von Klein-
signalgrofen wie z.B. der Steilheit bedingt in Verbindung mit parasitdren
Kondensatoren eine zusétzliche Beeinflussung der Phasenlage des Signals.
Dieser Effekt kann, abhingig von der Betriebsfrequenz, in der Groflen-
ordnung einiger zehn Grad relativer Phasendrehung erfolgen [May10c]|.

Phasenstellglieder

Je nach Realisierungsform kénnen Schaltungen zur Einstellung der Pha-
se einer prinzipbedingten Amplitudenbeeinflussung unterliegen. Zusétz-
lich kann eine weitere Verbindung beider Groflen durch parasitére Effek-
te erfolgen. Zusammengefasst hat dies Schwankungen der Amplitude im
Bereich von knapp 1dB bis hin zu einer anndhernden Ausléschung des
Signals [Het10] zur Folge.
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Abbildung 1.7: Auswirkung von Korrelationsfehlern auf die Einstellung von Betrag
und Phase.

1.3.2. Auswirkung

In jedem Fall fiihrt die Abhéngigkeit beider Groflen zu einer Verzerrung
der Steuerkennlinien innerhalb der komplexen Zahlenebene und somit des
gesamten einstellbaren Bereichs. Je nach verwendetem Koordinatensys-
tem ergeben sich unterschiedliche typische Fehlerbilder, wie in Abbildung
1.7 vereinfacht dargestellt wurde.

Es ist ersichtlich, dass es zu einer Abweichung von der gewtunschten
komplexen Zahl w kommt. Unter der Annahme der Steuergréflen xw
und z,, fiir Betrag und Phase bzw. x, und xy, fiir Real- und Imaginérteil
setzt sich die tatséchlich entstehende Grofie w* nun wie folgt zusammen:

w* =W" (zw,z,) el (Teaw) — ¢ (Ta,zp) + jb (zp,20) (1.5)

Ein weiterer ungewiinschter Nebeneffekt ist die Einschrankung des nutz-
baren Stellbereichs an den Randgebieten. Dies und die zuvor beschriebe-
nen Verzerrungen lassen eine auf Kalibrierung beruhende Vorverzerrung
unverzichtbar werden. Dies bedeutet jedoch einen Verlust an effektiver
Auflésung der quantisierten Steuergréfien und eine Erhohung der Rechen-
leistung und Latenz zur rekursiven Kontrolle bzw. dem Nachschlagen der
Korrekturwerte.
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1.3.3. Weitere Fehlereinfliisse

Neben den Korrelationsfehlern sind zusétzliche Fehlerbilder moglich, wel-
che jedoch in der Regel durch einen sorgfiltigen Entwurf verhindert wer-
den konnen. Diese werden im Folgenden kurz diskutiert. Mit Ausnahme
der Nichtlinearitdten werden die Effekte in der Arbeit nicht weiter ein-
gehend behandelt. Abbildung 1.8 fasst alle Einfliisse grafisch fiir beide
Koordinatensysteme zusammen.

Quantisierungsfehler

Bei der Verwendung digitaler Baugruppen zur Berechnung, Ubertragung
und Speicherung der Steuergréfien werden diese quantisiert. Dies fiihrt
zu Abweichungen bis zur Hélfte der Breite der Quantisierungsschritte,
sodass ein Kompromiss zwischen einer moglichst hohen Wortbreite und
dem damit steigenden Aufwand gefunden werden muss. Da eine digitale
Signalverarbeitung dem Stand der Technik entspricht, wird nicht ndher
auf diese Fehler eingegangen.

Nichtlinearitdten

Nichtlineare Steuerkennlinien sind in realen Schaltungen nicht génzlich
vermeidbar und fithren bei quantisierten Steuergréfien zu einer ungleich-
méBigen Verteilung der Schritte. Wenn sie nicht mittels analoger Vorver-
zerrung oder Regelung behoben werden kénnen, muss eine Kalibrierung
durchgefiihrt werden. Damit ist ebenso mit einer reduzierten effektiven
Auflésung zu rechnen.

Fehler in den Basisvektoren

Fertigungstoleranzen in den Bauelementen kénnen Amplituden- und Pha-
senfehler in den Basisvektoren verursachen. Dies fithrt bei einer kartesi-
schen Darstellung analog zu den Korrelationsfehlern zu Verzerrungen der
Steuerkennlinien, welche jedoch nicht von den Steuergrofien fiir Real- und
Imaginéarteil selbst abhédngen. Neben des zusétzlichen Beitrags zu w*folgt
in der Regel eine Einschrinkung des nutzbaren Stellbereichs, woraus sich
die Notwendigkeit einer Kalibrierung ergibt.

Eingeschrankte Stellbereiche

Ist die Stellung des Betrags der Basisvektoren beider Koordinatensys-
teme sowie der Phase eines Phasenstellglieds eingeschrankt, entstehen
unerreichbare Wertebereiche der komplexen Zahl w*. Da der Einfluss die-
ser Fehler nicht durch Kalibrierung reduziert werden kann, gilt es, diese
durch einen sorgfiltigen Entwurf von Beginn an auszuschlieflen.
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Abbildung 1.8: Der Einfluss von Nichtlinearitdten, Offsets und Phasenfehlern.

1.3.4. Herleitung von VergleichsgroBen

Fiir die Beurteilung und den Vergleich verschiedener Schaltungen zur Lo-
sung der diskutierten Problemstellung ist die Berechnung der jeweiligen
Standardabweichung des Fehlereinflusses zweckméfig. In Hinblick auf ei-
ne bessere Vergleichbarkeit mit dem tiberwiegend im englischen Sprach-
raum prasentierten Stand der Technik wird dagegen die Verwendung des
mittleren quadratischen (RMS-) Fehlers vorgeschlagen.

Es soll zwischen den Schaltungen zur Einstellung von Amplitude und
Phase unterschieden werden, wobei sich jedoch fiir beide Gruppen jeweils
eine Beschreibung der Nichtlinearitéit und der Korrelation aufstellen lésst.
Als Grundlage der Berechnungen dient die allgemeine Darstellung aus
Gleichung (1.5).

Amplitudenstellglieder

Eine lineare Funktion mit dem Faktor Aw soll zur Approximation ei-
nes Amplitudenstellglieds verwendet werden. Damit lésst sich die Abwei-
chung der tatsichlichen Steuerkennlinie wie folgt ausdriicken:

AWin = W (zw) — Awaw (1.6)

Durch Normierung der Abweichungen auf den Faktor Ayw kann der RMS-
Fehler als prozentuale Abweichung verstanden werden:

N
1 1 — .2
in, =—— | ) (AWin; — AWiy) (1.7)
Aw N;
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Damit ist eine Darstellung des Fehlers in dB moglich:

AVVlin,RMS/dB = 20 lg (AWIin,RMS + 1) (18)

Aus der durch Korrelation bedingten Abweichung der Phase von ihrem
Mittelwert ldsst sich direkt der RMS-Fehler ableiten:

Apkorr RMS = (1.9)

Phasenstellglieder
Analog zu den Amplitudenstellgliedern sollen diese ebenfalls mit einer
linearen Naherung mit dem Faktor A, verglichen werden:

Apiin = ¢ (T,) — ApTy (1.10)

Hierbei wird die Abweichung tiblicherweise in Grad bzw. Bogenmafl an-
gegeben, weshalb eine Normierung in diesem Fall entféllt:

1 N

—2
A@linRMS = N; (Aiin,i — Aprin) (1.11)
Auch hier lasst sich die Korrelation als Abweichung der Amplitude vom
Mittelwert erfassen. Eine zuséatzliche Normierung auf den Mittelwert lie-

fert:

=\ 2
AWiorr RMS = = 72 (Wi = W) (1.12)
Schliefllich kann damit der Fehler wieder in dB ausgedriickt werden:

AWkorr,RMS/dB =20 lg (AWkorr,RMS + 1) (113)

Weitere Vergleichsgroflen, wie die der maximalen Verstdarkung, Lineari-
tét oder der Leistungsaufnahme dienen dem detaillierteren Vergleich der
einzelnen Schaltungen. Auch wenn diese mafigeblich von der verwendeten
Halbleitertechnologie und dem allgemeinen Entwurf bestimmt werden,
wird der Einfluss der vorgestellten Schaltungstopologien diskutiert.
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1.4. Drahtlose Kommunikation

Mit dem durch die Entwicklung von Smartphones und Tablet-Computern
getriebenen rasanten Wachstum des Marktes fiir mobile Geréte zur Kom-
munikation und zum Datenaustausch wurde ein groffer Bedarf an draht-
losen lokalen Netzwerkinfrastrukturen (WLAN) erzeugt. Dieser Vorgang
verlief weitestgehend zeitgleich mit der in Abschnitt 1.1.1 beschriebenen
Entwicklung von MIMO-Systemen und deren Spezifizierung im Standard
802.11n und brachte somit ein grofles Wachstumspotential fiir neuartige
WLAN-féhige Geréte hervor.

Neben den marktwirtschaftlichen Aspekten eréffneten sich neue Felder
fiir Forschung und Entwicklung auf Gebiet der MIMO-Systeme. Darun-
ter sind insbesondere solche zur Verringerung der Leistungsaufnahme un-
ter Beibehaltung einer &hnlich hohen spektralen Effizienz hervorzuheben.
Das Forschungsprojekt MIMAX der Européischen Union (EU) befasste
sich mit dieser Problemstellung und stellte ein ideales Erprobungsfeld fiir
die in der vorliegenden Arbeit gewonnenen Erkenntnisse auf dem Gebiet
der Hochfrequenzschaltungen zur Stellung von Amplitude und Phase dar.

1.4.1. EU-Forschungsprojekt MIMAX

Ziel des Projektes war es, mittels einer komplexen Gewichtung und Zu-
sammenfassung mehrerer Sende- und Empfangspfade eines Signals, ei-
ne dem Standard 802.11n nahe kommende spektrale Effizienz bei ei-
nem deutlich reduzierten Stromverbrauch zu erzielen. Dies erforderte die
Erforschung ebendieser Schaltungen auch in Hinblick auf eine geringe
Stromaufnahme und kleine Systemabmessungen. Die im Rahmen dieses
Projektes erzielten Ergebnisse dieser Arbeit werden in Abschnitt 5.2 aus-
fithrlich behandelt.

Wie in [San08, Wick11] berechnet wurde, wird allein unter Verwendung
einer Phasenstellung fiir eine Zahl von vier Antennen eine Verbesserung
des Signal-Rausch-Abstandes von mindestens 5,3 dB erwartet. Durch ei-
ne zusitzliche Amplitudenkontrolle kann dieser Wert weiter erhoht wer-
den. Wenngleich in einem Mehrantennensystems mit komplexer Gewich-
tung im Basisband zusétzlich mehrere Datenstrome iibertragen werden
koénnen, wird eine deutlich geringere Leistungsaufnahme und Chipfliche
benotigt. Dies soll anhand einer Abschétzung nach [Eick09b] in Abbil-
dung 1.9 veranschaulicht werden. Hierbei werden die beiden Kennzahlen
zwischen einem normalen Empfénger (SISO), dem im Projekt MIMAX
verfolgten Konzept der komplexen Gewichtung im Hochfrequenzbereich
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Abbildung 1.9: Abschétzung der Leistungsaufnahme und Chipfliche von SISO- und
MIMO-Empféngern mit vier Antennen [Eick09b].

(HF-MIMO), der gemischten komplexen Gewichtung in Zwischen- und
Hochfrequenz (HF/ZF-MIMO) und dem bereits erwdhnten Mehranten-
nensystem mit Gewichtung im Basisband (BB-MIMO) verglichen. Es
zeigt sich, dass der deutliche Gewinn an Signalqualitdt mit nur geringfi-
gig hoherem Aufwand bereitgestellt werden kann, wohingegen die Kenn-
zahlen der Empfanger mit BB-MIMO mit der Zahl der Antennen skalie-
ren. Das Mischkonzept des HF /ZF-MIMO-Systems bietet keine Vorteile
gegeniiber dem bevorzugten Konzept und wird daher nicht weiter be-
trachtet.

1.4.2. Anforderungen an Hochfrequenzschaltungen im
Projekt MIMAX

Aus den Spezifikationen fiir 802.11a [IEEE03] und MIMAX kann entnom-
men werden, dass die beiden freien Frequenzbédnder um 2,4 und 5,6 GHz
verwendet werden sollen. Je nach regionalen Gesetzen erstrecken sich die
Béander zwischen 2,412 und 2,484 GHz bzw. 5,180 und 5,855 GHz. Die
Eingangssensitivitat liegt im Bereich zwischen —87 und —35dBm, wobei
hierfiir bereits Verluste in den vorgelagerten Baugruppen, wie Antennen-
schalter und Filter, eingerechnet sind. Die WLAN-Standards verwenden
ein trégerloses orthogonales Frequenzmultiplexverfahren (OFDM) mit
Kanalabstanden von 20 MHz.



1.4. Drahtlose Kommunikation 23

Zur Umsetzung des im Projekt MIMAX wurde aus zwei Griinden ei-
ner kartesischen Zahlendarstellung der komplexen Gewichte der Vorzug
gegeben:

1. Die Signale der vier Antennen, welche einen hohen Beitrag zu einem
guten Empfang leisten, miissen verstarkt und phasengleich addiert
werden. Dies bedeutet, dass eine hohe Auflésung der Phasenstellung
fiir Gewichte mit hohen Betrédgen erforderlich ist.

2. Das digitale Basisband verwendet die kartesische Darstellung in
den Kanalschitzungs- und Gewichtsberechnungsalgorithmen. So-
mit entfdllt die Umrechnung in Amplitude und Phase.

In [Eick09b] wurde dariiber hinaus gezeigt, dass zur hinreichenden Ein-
stellung von Real- und Imaginérteil des komplexen Gewichts eine effek-
tive Auflosung von 4 bit ausreicht, was einem Dynamikbereich von 24 dB
entspricht. Als Zielsetzung wird somit definiert, dass die Amplituden von
Real- und Imaginérteil mit dieser Genauigkeit auf rein analogem Wege
eingestellt werden kénnen. Das heifit, dass keine auf iterativer Annéhe-
rung oder Kalibrierung basierenden Verfahren zur nachtriglichen Kor-
rektur der Stellwerte angewendet werden miissen, sodass der Entwurfs-
aufwand des Basisbandprozessors reduziert werden kann.
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1.5. Halbleitertechnologien

Die Wahl der Halbleitertechnologie bestimmt im Wesentlichen die Ei-
genschaften der Bauelemente und hat damit einen groflen Einfluss auf
den Entwurf integrierter Schaltungen. Dariiber hinaus werden die Kosten
fir die Entwicklung und Serienfertigung davon beeinflusst. Aus diesem
Grund miissen die Vor- und Nachteile der verfiigharen Halbleitertechno-
logien sorgsam abgewégt werden.

Halbleiter der Hauptgruppen Il und V

Im Vergleich zu anderen Technologien bieten I1I/V-Halbleiter eine aufer-
ordentlich hohe Transitfrequenz der N-Kanal-Transistoren und sind daher
fir die Entwicklung fiir Hoch- und Ho6chstfrequenzschaltungen geeignet.
Dies wird dariiber hinaus durch eine hohe Giite der passiven Bauelemente
unterstiitzt. Dagegen stehen die hohen Produktionskosten, welche die An-
wendbarkeit auf wenige Spezialschaltkreise, wie Leistungsverstirker und
Schalter fiir HF-Signale einschranken. Des Weiteren sind keine P-Kanal-
Transistoren aufgrund deren schlechter Ladungstrigerbeweglichkeit ver-
figbar. Dies und die Inkompatibilitdt zu hochintegrierten Digitalprozes-
sen driingt die aktuelle Forschung und Entwicklung zu einem Ubergang
hin zu Silizium-Technologien.

Komplementire Metall-Oxid-Halbleiterprozesse (CMOS)

CMOS-Prozesse stellen derzeit die Spitze der Entwicklung kleinster Struk-
turbreiten fiir Silizium-Technologien dar. Damit werden, geméfl den Ge-
setzméfBigkeiten der Skalierung von Technologien, die hochsten Integra-
tionsdichten, sowie die geringste statische Leistungsaufnahme bei digi-
talen Schaltungen ermdéglicht. Die Verfligbarkeit schneller komplementé-
rer Transistortypen in einem CMOS-Prozess erdffnet ein breites Spek-
trum von Schaltungsanordnungen. Damit geht eine enorme Senkung der
Produktionskosten fiir Massenprodukte einher. Als nachteilig konnen die
hohen Kosten fiir Prototypen sowie die rein auf Feldeffekttransistoren
ausgerichtete Technologie angesehen werden. Zusétzlich bedingt das mit
sinkenden Strukturbreiten zunehmend leitfihige Substrat hohe parasi-
tare Verluste bei passiven Bauelementen und eine reduzierte intrinsische
Verstirkung?.

2Dies ist das Produkt aus gm und rps.
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Silizium-Germanium (SiGe)

Fiir analoge Hochfrequenzanwendungen werden von einigen Chipprodu-
zenten SiGe-Prozesse im Verbund mit CMOS angeboten. Da diese die
Verwendung von SiGe-Heterobipolartransistoren (HBT) erlauben, erge-
ben sich eine Reihe von Vorteilen fiir den analogen Schaltungsentwurf.
Daraus sind, bei vergleichbarer Strukturbreite, Leistungsaufnahme und
Betriebsfrequenz, eine hohere Steilheit, ein héherer Spannungshub und
ein geringeres Rauschen der Transistoren hervorzuheben. Die Kosten die-
ser SiGe-Technologien liegen meist {iber denen eines CMOS-Prozesses,
stellen aber dennoch eine gute Alternative zu III-V-Halbleitern dar.

Fiir die Erprobung der in dieser Arbeit erarbeiteten Erkenntnisse wur-
den die SiGe-Technologien TWL der Firma IBM, sowie SG25V des In-
stituts IHP Microelectronic, mit minimalen Strukturbreiten von 0,18 pm
beziehungsweise 0,25 um, verwendet®. Diese bietet einen guten Kompro-
miss zwischen Kosten und den verfiigharen Bauelementen. Dazu zéhlen
HBTs und komplementére Feldeffekttransistoren, MIM-Kondensatoren
und eine Reihe von implantierten Widerstandstypen. Durch eine Prozes-
soption mit zusédtzlichen Metallverdrahtungsebenen werden Spulen und
Ubertragungsleitungen erméglicht. Die Verbindung aus bipolaren Ele-
menten und CMOS-Transistoren (BiCMOS) erlaubt die Integration von
analogen Nieder- und Hochfrequenzschaltungen sowie digitalen Blocken
flr Steuer-, Speicher- und Regelaufgaben auf einen einzelnen integrierten
Schaltkreis.

Aufgrund der Universalitiit der erarbeiteten Erkenntnisse ist eine Uber-
tragung dieser Konzepte auf eine CMOS-Technologie zur Entwicklung
kostengiinstiger Serienprodukte moglich.

3Eine Ubersicht iiber die weiteren Parameter der Technologien bietet Anhang B
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1.6. Zielsetzung und Aufbau der Arbeit

Diese Arbeit ist der Untersuchung und Weiterentwicklung von Ampli-
tuden- und Phasenstellgliedern gewidmet. Dabei wird insbesondere der
Schwerpunkt auf eine Verbesserung der Korrelationsfehler gelegt. Eine
Verringerung der Leistungsaufnahme und Produktionskosten wird dabei
ebenfalls angestrebt. Die in dieser Arbeit dargelegten schaltungstechni-
schen Loésungsansétze werden anhand von Hochfrequenzschaltungen im
Band des Standards 802.11a fiir drahtlose Netzwerke erprobt.

In Kapitel 2 wird ein Uberblick iiber Schaltungen zur Einstellung von
Amplitude und Phase, sowie von kombinierten Verfahren systematisch
erarbeitet und zusammengefasst. Dabei werden die jeweiligen Vor- und
Nachteile der schaltungstechnischen Ansétze diskutiert und anhand von
dem Stand der Technik entsprechenden Schaltungen verglichen.

Kapitel 3 und 4 stellen die in dieser Arbeit vorgeschlagenen Losungs-
anséitze zur Verbesserung von Amplituden- und Phasenstellgliedern vor
und unterlegen diese mit Beispielen implementierter Schaltungen. Da-
bei wird eine Analyse der Korrelationsfehler bei steuerbaren Verstirkern
und Dampfungsgliedern durchgefithrt und daraus Regeln beziehungsweise
Schaltungen zur Verringerung ebendieser Fehler abgeleitet. Ferner werden
neuartige Ansétze fiir Phasenstellglieder vorgestellt, welche eine theore-
tische Beseitigung der Korrelationsfehler ermdoglichen.

Im Anschluss dazu werden in Kapitel 5 theoretische Betrachtungen zu
verschiedenen Prinzipien der kartesischen Vektor-Modulation durchge-
fiihrt und mit Hilfe von Simulations- und Messergebnissen ausgewéhlter
Topologien bestéitigt. Ein weiterer Schwerpunkt dieses Kapitels liegt in
der Darstellung der Ergebnisse der Erprobung eines Vektor-Modulators
im aktuellen Forschungsprojekt MIMAX.

Die Ergebnisse werden in Kapitel 6 abschlielend zusammengefasst und
in den Stand der Technik eingeordnet. Daraus werden Schlussfolgerungen
sowie ein Ausblick fiir mogliche Anschlussarbeiten abgeleitet.



27

2. Systematisierung und Stand
der Technik

Im Verlauf der Entwicklung in der Hochfrequenztechnik bestand von Be-
ginn an der Bedarf an Moglichkeiten zur Einstellung von Amplitude und
Phase, welcher eine Vielzahl von Schaltungstopologien zur Losung dieser
Problemstellung hervorbrachte. Aus diesem Grund soll in den folgenden
Abschnitten ein Uberblick iiber die wesentlichen Verfahren gegeben und
mittels Beispielen aus dem gegenwértigen Stand der Technik vorgestellt
werden. Es wird dabei auf die spezifischen Eigenschaften der Ansétze
eingegangen und eine Beurteilung in Hinblick auf die Zielsetzung des
vorliegenden Dokuments durchgefiihrt.

Aufgrund der in dieser Arbeit vorrangig eingesetzten Bipolartransis-
toren wird eine entsprechende Bezeichnung der Grundschaltungen ver-
wendet. Sofern nicht anders angegeben, sind die Erkenntnisse auf die
dquivalenten Grundschaltungen der Feldeffekttransistoren {ibertragbar.

2.1. Systematisierung

Die in den vorangegangen Abschnitten vorgenommene Unterteilung in
Amplituden- und Phasenstellglieder wird fiir die Systematisierung der
Ansitze fortgefithrt und um die Gruppe der kombinierten Verfahren er-
weitert. Eine weitere wesentliche Unterteilung in aktive und passive Schal-
tungen wird in der in Abbildung 2.1 dargestellten Ubersicht fiir alle Ver-
fahren eingefithrt. Dazu kénnen zunéchst allgemeingiiltige Eigenschaften
zusammengefasst werden.

Passive Schaltungen leisten keinen direkten Beitrag zum Stromver-
brauch des integrierten Schaltkreises. In Bezug auf die Leistungsaufnah-
me des Gesamtsystems muss jedoch beachtet werden, inwiefern die, den
passiven Schaltungen prinzipbedingt gegebene Signaldampfung, durch
zusétzliche aktive Verstarker ausgeglichen werden muss. Dies kann un-
ter Umsténden zu einer ebenso hohen indirekten Stromaufnahme fithren,
wie sie eine in Bezug auf die Gesamtverstarkung und den Funktionsum-
fang vergleichbare aktive Schaltung aufweisen wiirde. Im Gegensatz zu
den meist kleinen Widerstdnden und Kondensatoren ist der Platzbedarf
integrierter Spulen verhéltnisméfig groff. Aus diesem Grund sollte deren
Zahl auf ein Minimum beschrankt werden.
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Abbildung 2.1: Prinzipien der Amplituden- und Phaseneinstellung.

Aktive Schaltungen benétigen in der Regel eine kleinere Fléche auf dem
Chip. Damit kénnen héhere Integrationsdichten und somit geringere Pro-
duktionskosten erzielt werden. Als weiteren Vorteil kann die Méglichkeit
der Beeinflussung des Ubertragungsverhaltens aktiver Schaltungen zur
Laufzeit und somit eine Steuerbarkeit und Feineinstellung nach der Fer-
tigung des Chips angesehen werden. Die begrenzte Grofisignallinearitét
aktiver Schaltungen steht den zuvor genannten Vorteilen gegeniiber.
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Abbildung 2.2: Amplitudenstellglieder a) geschaltete Dampfungsglieder b) T-
Dampfungsglied c¢) II-Dadmpfungsglied d) Ausléschungsprinzip.

2.2. Beschreibung der Wirkprinzipien

Es folgt eine Beschreibung der in Abbildung 2.1 benannten Prinzipien
zur Einstellung von Amplitude und Phase.

2.2.1. Amplitudenstellglieder

Die Unterteilung in passive und aktive Schaltungen liefert bereits die
beiden Gruppen bekannter Schaltungen zur Einstellung der Signalampli-
tude. Beiden ist eine einstellbare Abschwichung des Signals gemein. Sie
unterscheiden sich jedoch in dessen Bezugspunkt maximaler Verstarkung
beziehungsweise minimaler Dampfung.

Passive Dampfungsglieder

Diese Schaltungselemente dienen der definierten Abschwéchung eines Si-
gnals unter Beibehaltung der Anpassung an Ein- und Ausgang. Ubliche
Realisierungsformen, welche die genannte Bedingung erfiillen, sind drei
Widerstdnde oder Transistoren, welche in Form eines T oder II angeord-
net sind. Eine Darstellung dieser Anordnungen befindet sich in Abbildung
2.2b) und c¢). Abhéngig von den Groflen der Transistoren und der Topo-
logie konnen hohe Stellbereiche der Amplitude erreicht werden [Dog08].
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Es kann, wie in Abbildung 2.2a) dargestellt, einerseits eine Reihe von
im Mafl der Dampfung A gestaffelten, konstanten Abschwéchungsglie-
dern in Serie oder parallel geschaltet werden. Eine Steuerung wird mit-
tels passiver oder aktiver Schalter zur Uberbriickung einzelner Glieder
beziehungsweise Umschaltung ermoglicht [Ell08a, Dod07]. Da jedes der
Dampfungsglieder sowie die Schalter einen jeweils verschiedenen konstan-
ten Beitrag zur Phasenlage leisten, wird diese beim Wechsel zwischen zwei
Zusténden beeinflusst. Eine weitestgehende Entkopplung von Dampfung
und Phase ist durch fiir jedes Dampfungsglied geeignet entworfene Schal-
ter mit einer gleichen Phasendrehung moglich, wie es in [Cic08, Kul0]
untersucht wurde. An der komplexen Struktur ist jedoch erkennbar, dass
eine durch Prozess- und Temperaturschwankungen bedingte Streuung der
Bauelemente zu einem Verlassen des Zustands niedrigster Phasenbeein-
flussung fithren kann. In [Min07] wird der dhnlich Ansatz einer Leitung
mit verteilten und in ihrer Charakteristik umschaltbaren Elementen ver-
folgt. Durch eine geeignet gewéhlte zusétzliche Streifenleitung wird die
Phasenbeeinflussung reduziert. Dieses Konzept hat jedoch aufgrund der
verwendeten Spulen einen hohen Platzbedarf.

Andererseits besteht die Moglichkeit, den Triodenbereich der Feldef-
fekttransistoren zur Nachbildung steuerbarer Widerstdnde zu verwen-
den. Damit kann ein einzelnes variables Dampfungsglied zur Einstellung
der Amplitude verwendet werden. Fiir diesen Ansatz muss jedoch die
gleichzeitige Nachfiihrung der Anpassung an Ein- und Ausgang und die
gleichfalls vorhandene Anderung der Phasendrehung beachtet werden.
Letztere hiangt mafigeblich von den parasitédren Elementen der Transisto-
ren ab, sodass durch eine geeignete Wahl des Dampfungsgliedtyps sowie
der Transistorgeometrien ein Optimierungspotential besteht. In [Dai07]
wurde ein besonders breitbandiges variables Dadmpfungsglied mit einem
grofen Stellbereich und geringer Phasenbeeinflussung durch eine komple-
xe Struktur aus Schaltern und steuerbaren Widerstdnden vorgestellt. Als
nachteilig kénnen sich auch hier Prozess- und Temperaturschwankungen
auswirken.

Im Falle einer symmetrischen Signalfiihrung beziehungsweise unter Ver-
wendung von Symmetrierschaltungen (Balun) kann mittels gewichteter
Addition beider Signalphasen eine gezielte Ausléschung des Signals her-
beigefiihrt werden [Saa06]. Abbildung 2.2 d) stellt ein schematisches Schalt-
bild dieses Ansatzes dar. Bedingt durch die dafiir benétigten Dadmpfungs-
glieder und deren parasitirer Elemente wird die Phase auch bei diesem
Ansatz nicht unwesentlich beeinflusst.
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Eine wichtige Erweiterung kontinuierlich steuerbarer Dampfungsglie-
der wird in [Dog08, Dog04, Kau01] beschrieben. Durch geeignete Re-
gelschleifen an einem Referenzddmpfungsglied kann die Steuerkennlinie
linearisiert oder fiir eine in dB lineare Steuerung logarithmiert werden.

Steuerbare Verstarker (VGA)

Im Gegensatz zu passiven Abschwichungsgliedern sind steuerbare Ver-
stérker aus aktiven Bauelementen aufgebaut und weisen in der Regel eine
Verstarkung auf. Das Signal kann durch Verdnderung der Last [Itoh10],
einer Gegenkopplung [Mas05, Nis95] oder der Steilheit der Transistoren
abgeschwiicht werden. Da Anderungen an Last oder Gegenkopplung zu-
sétzlich eine bedeutende Auswirkung auf die Anpassung an Ein- oder
Ausgang haben, werden diese Verfahren zur Einstellung der Verstérkung
selten flir Hochfrequenzschaltungen verwendet und sind daher nicht Ge-
genstand dieser Betrachtung.

Je nach verwendeter Grundschaltung kann die Steilheit durch Ande-
rung der Arbeitspunktspannungen oder -strome beeinflusst werden. Der
erreichbare Stellbereich wird in der Regel durch die endliche Isolation der
Transistoren beschrankt. Aufgrund des Zusammenspiels arbeitspunktab-
héngiger und konstanter Kleinsignalelemente, kann eine zuséatzliche Be-
einflussung der Phase meist nicht ausgeschlossen werden. Es wurden An-
sétze zur Verringerung dieser Abhéngigkeit vorgestellt, welche auf Kom-
pensation mittels gegenldufiger Phasenabhéngigkeiten [Ell04] oder opti-
mierten Beschaltungen ausgewéhlter Knoten [Ell09a] beruhen. Obwohl
fiir beide Verfahren jeweils ein Optimum der geringsten Phasenbeeinflus-
sung gefunden werden konnte, erfordert dieses jedoch eine hohe Tem-
peraturstabilitdt und Genauigkeit des Halbleiterprozesses. Eine weitere
Arbeit [Cha09] verwendet Regelkreise zur Reduktion von Korrelations-
fehlern in einer Serienschaltung von Amplituden- und Phasenstellglied.

Eine besonders gute Stabilisierung der Phase konnte mit auf der GIL-
BERT-Zelle basierenden Strukturen [Min08] erreicht werden. Dariiber hin-
aus kann im Falle einer symmetrischen Signalfithrung bei dieser Schal-
tungstopologie durch eine geeignet gewichtete Uberlagerung beider Si-
gnalphasen eine partielle Ausléschung und daraus resultierende Abschwé-
chung des Signals herbeigefiihrt werden [Erk09]. Dieses Verfahren bietet
den Punkt einer nahezu vollkommenen Ausloschung, was einem beson-
ders groien Stellbereich gleichkommt.
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Abbildung 2.3: Phasenstellglieder a) geschaltete Verzogerungsleitungen b) TLPS c)
RTPS.

2.2.2. Phasenstellglieder

Die Phasenlage eines Signals kann auf verschiedenen Wegen beeinflusst
werden, wobei sich in der Regel fiir jeden der Ansétze passive und aktive
Schaltungsrealisierungen finden lassen. Neben leitungsbasierten Topolo-
gien gibt es Strukturen, welche den Phasengang eines Filters oder eine
Reflexion des Signals an Blindwiderstdnden ausnutzen. Alle Prinzipien
erreichen eine bestimmte maximale Phasendrehung jedoch nur innerhalb
eines begrenzten Frequenzbereichs.

Geschaltete Verzogerungsleitungen

Analog zu geschalteten Dampfungsgliedern kann die Phase durch eine
mittels Schaltern verdnderbare Serien- oder Parallelschaltung von geeig-
net im Betrag der Verzogerung gewichteten Leitungen eingestellt werden.
Aufgrund der prinzipbedingten unterschiedlichen Weglingen, die das Si-
gnal in den Verzogerungsleitungen zuriicklegen muss, erfihrt dieses eine
ebenso unterschiedliche Dampfung. Wird diese nicht durch entsprechend
angepasste Schalter oder Verstarker ausgeglichen, besteht eine Kopplung
zwischen beiden Grofien [Dod07, Kang07, Kang06, TsW.J09].

Alternativ kénnen die Verzogerungsleitungen jeweils fiir einen bestimm-
ten Frequenzbereich durch verteilte Elemente ersetzt werden. Dies redu-
ziert den hohen Platzbedarf der Leitungsstrukturen und kann dem Nach-
teil der Variation der Dampfung, wie es in den Arbeiten [Cam00, Min08§]
im K Frequenzband gezeigt wurde, entgegenwirken. Fiir niedrigere Fre-
quenzbander, wie den fiir den Standard 802.11a zugehérigen S- und C-
Band, benétigen die Spulen jedoch zunehmend Chipflache.
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Leitungsbasierte Phasenschieber (TLPS)

Wie bereits beschrieben, konnen Verzogerungsleitungen mit passiven und
aktiven Bauelementen nachgebildet werden. Neben dem Umschalten sol-
cher Strukturen besteht die Moglichkeit, die charakteristische Liange durch
eine Verschiebung der Polfrequenzen der Tief- oder Hochpasselemente zu
beeinflussen. Dies hat jedoch gleichzeitig eine Beeinflussung der Ampli-
tude zur Folge. Eine weitere Quelle fiir Korrelationsfehler sind die Ele-
mente zur Einstellung der charakteristischen Lénge. Die meist dafiir ver-
wendeten Varaktoren weisen eine mit der Steuerspannung verédnderliche
Giite auf und tragen somit zu einer Beeinflussung der Amplitude bei
[E1103, Kim04, Lu06].

Der wesentliche Nachteil dieser Phasenschieber ist die hohe Zahl an
Spulen und der damit einhergehende hohe Bedarf an Chipfliche. Eine
Alternative dazu stellen aktive Spulen* dar. Diese sind in der Regel sehr
kompakt und bieten den zusétzlichen Vorteil, den Betrag der Induktivitat
einstellen zu kénnen. Dagegen sprechen jedoch die erhéhte Stromaufnah-
me sowie die nicht vernachldssigbare hohe Rauschzahl dieser Anordnun-
gen. Arbeiten zu leitungsbasierten Phasenschiebern mit aktiven Spulen
finden sich in [Abd07a, Abd07b, Lu05].

Reflexionsphasenschieber (RTPS)

Diese Schaltungen nutzen den Phasensprung an einem nicht dem Wel-
lenwiderstand entsprechenden Abschluss aus. Das reflektierte Signal wird
mittels eines Kopplers oder Zirkulators weitergeleitet, sodass es sich nicht
mit dem Quellsignal iiberlagern kann. Ist die Abschlussimpedanz rein
imaginér, dann wird die Amplitude des Signals nicht beeinflusst und die
Phase dndert sich abhédngig vom Betrag der Impedanz. Damit ist dieser
Gruppe von Phasenschiebern bereits die Moglichkeit einer prinzipbeding-
ten Entkopplung der Amplitude gegeben. Die meist fiir die Abschlus-
simpedanz verwendeten Varaktoren haben jedoch eine geringe Giite und
fithren somit erneut zu einer Kopplung beider Groflen [Het10]. Weitere
Arbeiten [Wu08a, Wu08b] konnten die Amplitudenbeeinflussung durch
die Verwendung von Transformatoren im Koppler stark reduzieren. Je
nach verwendeter Topologie der Koppler bendtigen diese Schaltungen ei-
ne grofle Zahl an Spulen. Es besteht somit gleichfalls die Moglichkeit,
den Flachenbedarf der Schaltungen durch aktive Spulen zu reduzieren
[Zar07].

4Durch Gyrator-Schaltungen kann das Klemmenverhalten einer Spule mittels eines
Kondensators nachgebildet werden. Die aktive Spule weist meist eine sehr hohe Giite
auf und kann fir grole Werte der Induktivitat ausgelegt werden.
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Abbildung 2.4: Kombinierte Verfahren a) Vektor-Modulator mit drei Basisvektoren b)
Addition von phasenverschobenen Einheitsvektoren.

Anstelle der Koppler wurde bereits der erfolgreiche Einsatz von Zir-
kulatoren [Zheng08] und dhnlichen Strukturen [Chu06] nachgewiesen. In
beiden Féllen fihrt die endliche Giite der verwendeten Varaktoren zu
einer Beeinflussung der Amplitude.

2.2.3. Kombinierte Verfahren

Neben den in den vorangegangenen Abschnitten beschriebenen direkten
Verfahren kénnen Amplitude und Phase mittels einer Uberlagerung geeig-
neter Vektoren indirekt beeinflusst werden. Die Genauigkeit der Stellung
beider Groflen hingt somit vom Verfahren und der jeweilig gewéhlten
Auflésung der meist quantisierten Steuergréfien ab.

Vektor-Modulation

Diese Gruppe umfasst im Allgemeinen Schaltungen, welche die komplexe
Zahl w aus einer Linearkombination von Basisvektoren der komplexen
Zahlenebene zusammensetzen. Der in Abschnitt 1.2 vorgestellte kartesi-
sche Ansatz verwendet zwei um 90 ° phasenverschobene Reprasentationen
des Signals und addiert diese gewichtet auf. Verfiigen die Schaltungsele-
mente zur Gewichtung tber die Mdoglichkeit einer zusétzlichen Vorzei-
chenumkehr, so kann mit diesem Verfahren der gesamte Wertebereich
des komplexen Gewichts w = a + jb mit a,b € R | [—Wiax,Wmax] ab-
gebildet werden. Wie in Abbildung 2.4 a) dargestellt, verwenden weitere
Anséatze [Ell01a] eine hohere Zahl an Basisvektoren, jedoch ist dieser auf-



2.2. Beschreibung der Wirkprinzipien 35

grund der entsprechend héheren Anzahl von Amplitudenstellgliedern und
der damit einhergehenden Komplexitéit des Systems eine Grenze gesetzt.

Die Korrelationsfehler der Amplitudenstellglieder verursachen ortsab-
héngige zusétzliche Phasendrehungen der Basisvektoren und tragen somit
zu einer Verzerrung der Punktverteilung bei, wie es in Abbildung 1.7 dar-
gestellt wurde. Eine Kompensation dieser Fehler kann einerseits durch die
Entwicklung verbesserter Amplitudenstellglieder oder andererseits durch
eine digitale Korrektur, z.B. mit Hilfe von Nachschlagetabellen oder Po-
lynomen, erreicht werden.

Die Gruppe der kartesischen Vektor-Modulatoren kann weiter in Hin-
blick auf die verwendete Schaltung zur Aufteilung des Signals in sei-
ne um 90° phasenverschobene Repréisentationen unterteilt werden. Im
Folgenden werden diese Schaltungen aufgrund ihrer Funktionsweise als
Quadratur-Allpassfilter (QAF) bezeichnet. Es besteht die Moglichkeit,
die Phasendrehung mittels aktiver Schaltungen [Tiku08, Vad09] zu erzeu-
gen. Weiterhin wurde der Einsatz von passiven Kopplern [Vad09, Wu06],
sowie LC- oder RC-Filtern ([Asol1, Koh07], sowie [Erk09, Kim11]) pra-
sentiert.

Addition von Einheitsvektoren

Ein weiteres Verfahren [TsR09] verfolgt den Ansatz, die komplexe Zahl w
aus einer Reihe von den Einheitskreis gleichméfig aufteilenden Einheits-
vektoren aufzubauen. Das Signal wird mittels geeigneter Schaltungen in
ebendiese phasenverschobenen Représentationen aufgeteilt und an eine
Schaltermatrix zur weiteren Auswahl angelegt. Das Ausgangssignal wird
durch eine additive Uberlagerung der ausgewihlten Signalteile aufgebaut.
Es ergibt sich daraus eine Menge an abbildbaren komplexen Zahlen, wie
es beispielhaft flir eine Anordnung mit acht Einheitsvektoren in Abbil-
dung 2.4b) dargestellt ist. Die farbige Kennzeichnung soll darin die fir
den jeweiligen Punkt auf der komplexen Ebene benétigte Anzahl von
Einheitsvektoren verdeutlichen. Zusétzlich wurde zur Veranschaulichung
des Prinzips einer der Punkte mit den verwendeten Einheitsvektoren dar-
gestellt.

Es ist ersichtlich, dass es in diesem Ansatz prinzipbedingt keine Korre-
lationsfehler zwischen Amplitude und Phase geben kann, sofern die pha-
senverschobenen Signalteile die gleiche Amplitude aufweisen. Als nach-
teilig kann sich die insbesondere in Richtung hoherer Betrdge ungleich-
férmige Verteilung der Punkte erweisen.



36 2. Systematisierung und Stand der Technik

2.3. Beurteilung und Schlussfolgerung

In diesem Kapitel wurde eine Systematisierung bekannter Amplituden-
und Phasenkontrollschaltungen vorgenommen. Dabei wurde ersichtlich,
dass neben diesen beiden Gruppen eine Dritte, die der Vektor-Modulation,
genannt werden muss, welche eine Beeinflussung von Amplitude und Pha-
se durch Uberlagerung einzeln gewichteter Basisvektoren ermoglicht. Die
Einteilung in diese drei Kategorien liegt dem weiteren Aufbau dieser Ar-
beit zugrunde. Die Untersuchungen und erzielten Ergebnisse werden je-
weils in einem eigenen Kapitel prisentiert.

Im Zuge dieser Systematisierung wurden aktuelle Arbeiten aus dem
Stand der Technik genannt und hinsichtlich ihrer Korrelation zwischen
Amplitude und Phase diskutiert. Die bekannten Ansétze zur Verrin-
gerung der Phasenbeeinflussung durch Amplitudenstellglieder bendtigen
entweder eine groflere Chipfliche aufgrund zusétzlicher Spulen oder Lei-
tungen, oder ihre Wirksamkeit kann durch Prozess- und Temperatur-
schwankungen beeintrachtigt werden. Es wurde jedoch ein Potential fiir
eine prinzipbedingte Stabilisierung der Phase in GILBERT-Zellen und &hn-
lichen Strukturen aufgezeigt. Weiterhin bedarf es, analog zur Analyse der
Amplitudenstellbereiche in [Dog08], einer Diskussion der Phasenfehler in
Déampfungsgliedern.

Eine Vielzahl der Wirkprinzipien von Phasenstellgliedern benotigt Ver-
zogerungsleitungen oder deren Nachbildung durch verteilte Elemente.
Dies schriankt deren, in Hinblick auf den Fldchenbedarf, sinnvolle Ver-
wendbarkeit fiir kleinere Frequenzbereiche, wie denen des S- und C-
Bands ein. Der alternativen Verwendung aktiver Spulen ist aufgrund de-
ren Nachteile, wie hohem Rauschen und geringer Linearitét, eine Grenze
gesetzt. Dariiber hinaus wurde ersichtlich, dass die Stellung der Phase
mittels Varaktoren in der Regel eine der Hauptquellen der Amplituden-
beeinflussung darstellt und somit Alternativen zu suchen sind.

Die vorgestellten kartesischen Vektor-Modulatoren beinhalten zwei oder
mehr Amplitudenstellglieder. Eine Verbesserung dieser Schaltungen fiithrt
somit gleichzeitig zu einer gleichférmigen und unverzerrten Verteilung der
einstellbaren Gewichte. Weiterhin liegt ein besonderer Schwerpunkt der
folgenden Betrachtungen beim Entwurf kartesischer Vektor-Modulatoren
bei der Bildung der Quadraturphasen.
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3. Entwicklung verbesserter
Amplitudenstellglieder

Im vorangegangenen Kapitel wurden zwei grundlegende Arten von Am-
plitudenstellgliedern anhand ihrer passiven oder aktiven Natur unter-
schieden. Analog zu dieser Unterteilung wird im folgenden Abschnitt zu-
néchst eine Diskussion der passiven Dampfungsglieder durchgefiihrt.

Die Kaskode ist die fiir die Hochfrequenztechnik meist bevorzugte To-
pologie aktiver Verstirker, da sie eine geringere kapazitive Last fiir vor-
gelagerte Stufen darstellt und tiber einen hohen Ausgangswiderstand ver-
fligt. Aus diesem Grund liegt der Fokus der Betrachtung aktiver steuerba-
rer Verstarker auf dieser Schaltung. Abschnitt 3.2 stellt das Wirkprinzip
der in [Ell04, Ell09a] vorgestellten Kompensationsmethoden fiir Bipolar-
und Feldeffekttransistoren dar. Fiir eine von der Wahl der Technologie
und deren Toleranzen unabhéngige Losung des Problems wird in Ab-
schnitt 3.3 eine Analyse der Ursachen der Phasendrehung durchgefiihrt
und daraus Regeln fiir den Entwurf abgeleitet.

3.1. Dampfungsglieder

Aus der in Abschnitt 2.2.1 durchgefithrten Studie des Stands der Tech-
nik wurde ersichtlich, dass es an einer systematischen Analyse der ver-
fiigharen Topologien hinsichtlich der Ursachen der Phasenbeeinflussung
mangelt. Dies soll daher in diesem Abschnitt durchgefiihrt und beurteilt
werden. Dariiber hinaus wird ein Schaltungsbeispiel mit einer zusétzli-
chen Linearisierung der Steuerung vorgestellt.

3.1.1. Systematisierung und Analyse der Topologien

Kontinuierlich steuerbare Dampfungsglieder werden aus einer geeigneten
Kombination an Feldeffekttransistoren aufgebaut. Damit sich diese als
steuerbare Widerstdnde eignen, wird sichergestellt, dass fir alle Tran-
sistoren Upga = 0V gilt. Weiterhin muss ein Ddmpfungsglied folgenden
Anforderungen geniigen:

e Symmetrie - Fiir eine beidseitige Anpassung an die Referenzim-
pedanz Z ist ein symmetrischer Aufbau erforderlich.
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Abbildung 3.1: Ddmpfungsglieder a) II, b) T, c) tberbriicktes T und d) X

¢ Geringe Komplexitit - Eine geringe Zahl an Bauelementen im
Signalpfad reduziert unerwiinschte Verluste an parasitidren Elemen-
ten. Somit entfallen mehrstufige Anordnungen.

e Geringe Mindestddmpfung - Um dies zu erreichen, wird die
Verwendung von Minimalldngentransistoren vorausgesetzt.

e Hoher Stellbereich - Die Dampfung muss iiber einen moglichst
hohen Bereich eingestellt werden konnen.

Mit den gegebenen Randbedingungen konnen vier Topologien aus der
Menge bekannter Anordnungen ausgewéhlt werden: Das II-, T-, iiber-
briickte T- und X-Netzwerk, wobei letzteres lediglich fiir eine symmetri-
sche Signalfiihrung verwendbar ist. Abbildung 3.1 stellt alle vier Netz-
werke mit den zugehorigen Transistoren dar. Es werden die Indizes S fiir
in Serie und P fiir parallel zum Signalpfad liegende Elemente verwendet.

In den Schaltbildern sind die Gate-Anschliisse aus Griinden der Uber-
sichtlichkeit direkt mit den Spannungen Ug verbunden. Wie spéter ge-
zeigt wird, ist es in der Praxis jedoch zweckméfBiger, diese durch hoch-
ohmige Widerstdnde voneinander zu isolieren, was in der im Anschluss
erfolgenden Analyse der Topologien beriicksichtigt wird.
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Abbildung 3.2: Kleinsignalersatzschaltbild des II-Netzwerks.

Um einen aussagekréiftigen Vergleich der Topologien durchfiihren zu
koénnen miissen eine vergleichbare Mindestdampfung, sowie dhnliche Struk-
turabmessungen berticksichtigt werden. Aus diesem Grund wurde fiir al-
le Transistoren, welche beim Durchfahren der Kennlinie des jeweiligen
Dampfungsglieds einen minimalen Kleinsignalwiderstand rpg, on erreichen
miissen, eine gleiche Weite verwendet. Als Kompromiss zwischen der be-
nannten Anforderung und der erzielbaren Bandbreite wurde W = 150 pm
festgelegt. Transistoren, welche lediglich bis zur Referenzimpedanz Z
eingestellt werden, erhalten eine Weite von W = 40 pm.

II-Netzwerk

Es wird zunéchst das Kleinsignalersatzschaltbild, wie es in Abbildung
3.2 dargestellt ist, abgeleitet. Aufgrund des gewéhlten Arbeitspunktes
konnen die Transistoren durch die entsprechenden steuerbaren Kleinsi-
gnalwiderstinde rg und rp des Kanals ersetzt werden. Die Kondensato-
ren Cs und Cp fassen die an den jeweiligen Knoten befindlichen Gate-
und Kontaktkapazititen® zusammen. Durch die Entkopplung der Gate-
Anschliisse und den gleichen Potentialen an Source und Drain kénnen die
halben Gate-Kapazitdten angesetzt werden, sodass gilt:

Cas.sC C fF
0s = CassCaps  Cass o I
Cas,s +Caep,s 2 pm
. . (3.1)
Cp = —2% 4 Cppp + Csps ~® Ws - 1— +Wp - 1,2 —
2 nm nm

Die Bedingung fiir die Impedanzanpassung kann durch Gleichsetzen der
Quellimpedanz mit der Eingangsimpedanz des mit Zj belasteten Zweitors

5Ein iiblicher Wert fiir die, auf die Gateweite bezogenen, Kontaktkapazititen mit
einer giangigen Kontaktlinge von ca. 0,5 pm liegt bei 1fF/pm. Der etwas kleinere
Wert der Gatekapazitédten ist, aufgrund der iiblichen Skalierung unter Beibehaltung
der elektrischen Feldstéarke, weitestgehend unabhéngig von der gewédhlten Technologie.
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berechnet werden. Es geniigt® die Betrachtung fiir den Gleichstromfall:

r3rg + rprsZo + 137,
Zy = Zy) = = P 3.2
o=rel(rs +rellZo) 1%+ 1p1s + 2rp Zo + 1520 (3:2)

Durch Umstellen erhélt man:

2
”
4= mm
s (3.3)
2’/”PZg
TS = 5 s
-3

Aus Abbildung 3.2 kénnen folgende Beziehungen hergeleitet werden:

1 1 . 1 1 .
Qa (Z() + — +JWOP) = (Qg *Qe) ?0 *Qe (Tp +JWCP>

| TIP : (3.4)
U, ( + — +ijp> =U,—-U,) ( +jw0s>
Zy TP T3

Mit Hilfe der Bedingung aus Gleichung (3.3) ergibt sich die Betriebs-
spannungsverstirkung zu:

. 2CsZo(rp|Z
U _1re-2 [+ 2ot s
Za _ - _ )
Ug 272+ 20 [1 1 jwCp (rp || Z0)] {1 Jrjw%}
Wird die Gleichspannungsabschwichung Lo wie folgt definiert:
Ug lu P+ 2o
Lygy=—"=-"28=—"+ 3.6
0 Uy 2 Uy rp — ZO ( )
so kann Gleichung (3.5) umgeschrieben werden zu:
o Zg 1
R 0
= 2 ° (3.7)

U, 2Ly |:1+ij1:’% (1+L%0)} {1+jw(203+cp)% (1—%0)}

SEine sinnvolle Anwendung eines Dampfungsglieds reicht bis héchstens zur 3 dB-
Grenzfrequenz. In dieser Region ist noch kein nennenswerter Einfluss der parasitdren
Kapazitidten auf die Anpassung zu verzeichnen.
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Abbildung 3.3: Phasendrehung des II-Netzwerks.

Es zeigt sich, dass die von den Elementen des Serientransistors erzeug-
te Nullstelle besonders fiir hohe Dampfungen dominant ist und somit
auch bei niedrigen Frequenzen zu einer relativen Phasendrehung von bis
zu +90° fithrt. Die beiden nahe aneinander liegenden Polstellen weisen
dagegen, mit Ausnahme des in der Realitdt nicht vorkommenden Falls
Lyo = 1, eine vernachldssighar kleine Abhéngigkeit von der Dampfung
auf. Abbildung 3.3 stellt die modellierten und simulierten Kurven der
relativen Phasendrehung in Abhéngigkeit der relativen Dampfung mit
Wg = 150 pm und Wp = 40 pm dar.

T-Netzwerk

Das Kleinsignalersatzschaltbild des T-Netzwerks ist in Abbildung 3.4 dar-
gestellt. Die als gleich gro8 angenommenen Transistoren” werden durch
die entsprechenden steuerbaren Kleinsignalwiderstdnde rg und rp des
Kanals ersetzt und es werden die Kondensatoren Cs und Cpy/p an den
Knoten zusammengefasst:

"Die maximal einstellbare Dampfung hingt vom Wert des minimalen Kleinsignal-
widerstands rp min von Tp ab. Aus diesem Grund muss auch die Weite von Tp grofl
gewahlt werden.
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Abbildung 3.4: Kleinsignalersatzschaltbild des T-Netzwerks.

C fF
Og= 2955 oW . 0,2 —
2 pm
fF
Cp1 =Cpps =W - (3.8)
pm

Cas fF
Cp2 =2Csps +Cpep + —— NW 3,2 —
2 pm

Das Zweitor wird mit Zy belastet und der resultierende Eingangswider-
stand wird mit der Referenzimpedanz gleich gesetzt:

rp (T‘S + Zo)
Zo=rs+rpll(rs+2o) =rs + ———— = 3.9
o=rs+trell(rs +2Zo) =rs A (3.9)
Als Dimensionierungsvorschrift ergibt sich somit;:
ZO2 = 7’% + 2rprs
o (3.10)

P 27"5
Im Zuge dieser Betrachtung wird ebenfalls die Gleichstromspannungs-
verstdrkung Lo berechnet. Unter Verwendung der Spannungsteilerregel

und Gleichung (3.10) erhélt man folgenden Zusammenhang:

Lo = Ue _ g + 2rprs 4+ Zo (rs + rp) _ rs +1p + Zo (3.11)
Ua ZoTp Tp

Zur Vereinfachung der Rechnung kann der Kondensator Cg fiir sinnvolle
Betriebsbereiche des Dampfungsglieds, aufgrund des parallel dazu liegen-
den, stets kleinen Widerstands rg, vernachlissigt werden. Die folgenden
Beziehungen werden aus dem vereinfachten Ersatzschaltbild abgelesen:
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Abbildung 3.5: Phasendrehung des T-Netzwerks.

1 1 .
(Qp - Qa) g =U, (ZO +JWCP1)

1

1 1
(Ues—Up) — =Up < +jWCP2) +Up -U,)— (3.12)
rs Tp rs

1 1 _
(Qe - QP) E = (Qg - Qe) ?0 - QerCPl

Durch Umstellen und Einsetzen der Bedingung aus Gleichung (3.11) be-
rechnet sich die Ubertragungsfunktion zu:

U, 1 1
U, 2Lvo 14jwCpi(rsliZo)

. (3.13)

Ljeo S20 (ISER Oy 4 TH20 Oy ) -2 P8G54 20) o o,

Abbildung 3.5 stellt die modellierten und simulierten Kurven der rela-
tiven Phasendrehung in Abhéngigkeit der relativen Dampfung mit W =
150 pm dar. Da der Wert des Widerstands rp nach unten begrenzt ist,
konnen in diesem Beispiel relative Dampfungen von mehr als 23 dB nicht
eingestellt werden, ohne die Anpassungsbedingung zu verletzen. Soll eine
Fehlanpassung von bis zu —10dB toleriert werden, so kann der Stellbe-
reich bis auf 30 dB erweitert werden.
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Uberbriicktes T-Netzwerk

Das Kleinsignalersatzschaltbild des {iberbriickten T-Netzwerks ist in Ab-
bildung 3.6a) dargestellt, wobei sich eine Ahnlichkeit zu dem des II-
Netzwerks zeigt. Die Transistoren werden dquivalent zum T-Netzwerk
als gleich grof§ angenommen und durch die entsprechenden steuerbaren
Kleinsignalwiderstéinde rg und rp des Kanals ersetzt. Es werden die Kon-
densatoren C's und Cpy 3 an den Knoten zusammengefasst:

C
CS:%zW - 0,2fF/pm
Cpl = CDB,S ~W - lfF/pm (314)

Cas,p

Cp2 = Cpgp + ~W - 1,2fF /um
Zur Berechnung des Gleichstrom-Kleinsignaleingangswiderstand des be-

lasteten Netzwerks wird die Stern-Dreieck-Transformation angewendet.
Es gilt:

ZOTS Zg Z()TS
Zy = —F— Z, 3.15
0 Zo + 2rs + (TP—’_Z()—I—Z’I“S Zo + 2rs T 4o ( )

Als Dimensionierungsvorschrift ergibt sich durch Umstellen somit:

Z2 = rprs (3.16)

Fine Berechnung des Gleichstromiibertragungsverhaltens unter Ver-
wendung von Gleichung (3.16) ergibt:

Ue s Zy
Lop=—=1+—=2=1+=2 3.17
0 Uy + ZO + rp ( )

Mit Hilfe einer Stern-Dreieck-Umwandlung des inneren Knotens mit
der Spannung Up kann das Netzwerk auf die II-Topologie tiberfithrt wer-
den. Dies ist in Abbildung 3.6 b) abgebildet. Die resultierenden Impedan-
zen wurden mit den verbliebenen Kleinsignalelementen zu den Admittan-
zen Yg und Yp zusammengefasst:
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Abbildung 3.6: Kleinsignalersatzschaltbild des tiberbriickten T-Netzwerks a) vor und
b) nach der Stern-Dreieck-Umwandlung.

rp 1 :
Ys = ; + — (1 + jwrsCs)
Zo (21"13 + ZO) [1 + jw (TP H%) Cpg] s
. (3.18)
Yo — 1+ JWTPCpg " JwC
p= X P1
(2rp + Zy) [1 + Jw (TP H%) Cpg]
Eine Rechnung analog zum II-Netzwerk liefert:
Y _ ZoYs (3.19)
U, (1+ZoYp)(1+ ZoYp +2ZoYs)

Durch Einsetzen der Definitionen der Admittanzen und der Bedingung
aus Gleichung (3.17) berechnet sich die Ubertragungsfunktion zu:

U, 1 Ifjwe[rsCs+(rp|| Z ) Cra]—w?ars(re|| 52 ) CsCra
U, 2Lw 1+jw(rs || 22 ) (Cp1+2Cs)
1
1+jw(rp|\Zo)[(1+%)CP1+CP2]*w2@(TPHZO)CP10P2

(3.20)

- Zg + QZOTP
- Zg + 2Zgrp + rsrp

X
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Abbildung 3.7: Phasendrehung des tiberbriickten T-Netzwerks.
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Abbildung 3.8: Kleinsignalersatzschaltbild des X-Netzwerks.

Abbildung 3.7 stellt die modellierten und simulierten Kurven der rela-
tiven Phasendrehung in Abhéngigkeit der relativen Dampfung mit W =
150 pm dar. Entsprechend den Feststellungen am T-Netzwerk, fithrt der
begrenzt einstellbare Widerstand rp zu einer Einschrankung des verfiig-
baren Stellbereichs auf ca. 19 dB. Unter Zulassung einer leichten Fehlan-
passung kann dieser Bereich bis maximal 25,4 dB mit den verwendeten
Transistoren erweitert werden. Diese Grenze kann lediglich durch weitere
Transistoren Tp mit einer ebenso grofleren kapazitiven Last beeinflusst
werden.

X-Netzwerk

Abbildung 3.4 zeigt eine Darstellung des Kleinsignalersatzschaltbildes.
Die Transistoren werden durch die steuerbaren Kleinsignalwiderstédnde ¢
und 79 abgebildet. Es werden folgende Kondensatoren zusammengefasst:
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Cas,1/2

Csi/2 = =W - 0,2fF/um

CP = 2CSB,1/2 =W - 2fF/pm

(3.21)

Das mit Z; belastete Zweitor kann mit Hilfe der Stern-Dreieck-Trans-
formation umgeformt werden, um die Berechnung des Eingangswieder-
stands zu vereinfachen. Durch Vereinfachung und anschlielendem Gleich-
setzen mit der Referenzimpedanz folgt die Bedingung fiir die Anpassung;:

Z2 = rir (3.22)

Anhand des kompletten Kleinsignalersatzschaltbildes wird die Uber-
tragungsfunktion hergeleitet. Es gelten folgende Knotengleichungen:

U, (F+iwE)=(U.~U,) (25 +iwF) - (LU, ) (5 +iwF)

(U,~U.) 45 =Ujw F+(U.~U,) (s +iwF ) +(U AU, ) (55 +iw )

(3.23)

Das Losen des Gleichungssystems unter Verwendung von Gleichung (3.22)
und Cy = Cs + % liefert:
Qa - 1 ZO — T 1

Uy 2204711 L 50C, Zo+ 170 (Jﬁfi?)

(3.24)

Mit der Einfiihrung einer Gleichspannungsabschwéchung L. ergibt sich
Gleichung (3.24) zu:

1 1
" 2Ly [ijCx% (1+ ﬁ)} {ijCx% (1 _ leo)} (3.25)

U,
U,

Beide Polstellen fiigen nur fir kleine Werte der Gleichspannungsab-
schwéchung Lo einen mit der Dampfung verédnderlichen Anteil an der
Phasendrehung hinzu. Abbildung 3.9 stellt die modellierten und simulier-
ten Kurven der relativen Phasendrehung in Abhéngigkeit der relativen
Déampfung mit W = 150 pm dar.
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Abbildung 3.9: Phasendrehung des X-Netzwerks.
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Abbildung 3.10: Vergleich der modellierten Abhéngigkeit der Phase von der Verstér-
kung zwischen den Topologien.

3.1.2. Beurteilung der Topologien

Mit den in Abschnitt 3.1.1 hergeleiteten Zusammenhéngen kann ein Ver-
gleich hinsichtlich der relativen Phasendrehung zwischen den ausgewéhl-
ten Topologien durchgefithrt werden, welcher mit Abbildung 3.10 als eine
Funktion der Frequenz grafisch unterlegt ist. Eine weitere Abbildung 3.11
zeigt die minimale und maximale Dampfung der Topologien ebenfalls als
Funktion der Frequenz.

Als besonderes Merkmal tritt die schlechte maximale Dampfung der
Topologien mit Ausnahme des X-Netzwerks hervor. Die Isolation des II-
Netzwerks wird durch den in Serie befindlichen Kondensator Cg begrenzt,
wohingegen die der T-Strukturen von dem kleinsten erreichbaren Kleinsi-
gnalwiderstand des Paralleltransistors Tp abhéngen, da dieser im Zusam-
menhang mit der jeweiligen Anpassungsbedingung dem Stellbereich der
Déampfung eine Grenze setzt. Durch Festlegung einer tolerierbaren Fehl-
anpassung bis iiblicherweise —10dB kann diese Grenze weiter verschoben
werden, wie es durch gestrichelte Linien angedeutet ist.

Fiir symmetrische Signale kénnen die besten Ergebnisse mit dem auf
dem Prinzip der Ausléschung beruhenden X-Netzwerk erzielt werden.
Dieses ermdglicht eine theoretisch unendliche Maximalddmpfung und weist
dabei eine kleine relative Phasendrehung auf. Dariiber hinaus besteht die
Moglichkeit der gezielten Phasenumkehr. Die genannten Vorteile gelten
jedoch nur unter Bedingung gleicher Transistoreigenschaften. So kénnen
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Abbildung 3.11: Vergleich der modellierten Abhéangigkeit von Minimal- und Maximal-
dampfung zwischen den Topologien.

prozessbedingte zufillige Schwankungen der geometrischen Abmessun-
gen zu einer Degradierung der Eigenschaften fithren. Es ist daher auf ein
gutes Layout der Strukturen zu achten.

Tabelle 3.1 fasst die Erkenntnisse iibersichtlich zusammen. Dazu sind
ergédnzend die fiir die Phasenbeeinflussung wesentlichen Gateweiten und
die Steuerbarkeit durch die Steuerspannungen angegeben.

Tabelle 3.1: UBERSICHT UBER TOPOLOGIEN VON DAMPFUNGSGLIEDERN.

Topologie | o ] T | BT | X

Min. Dampfung klein mittel klein klein
Max. Dampfung hoch klein klein unendlich?
Phasendrehung mittel hoch hoch sehr gering
Kritische Gateweite® Ws Ws & Wp Ws w
Steuerbarkeit mittel mittel gut problematischd

aUberbriicktes (engl. ,bridged”) T.

bTheoretischer Wert - dieser kann aufgrund von Bauelementtoleranzen abweichen.
°Fir die Phasenbeeinflussung.

dSehr kleiner Bereich der Steuerspannungen.
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Abbildung 3.12: Beispiel eines II-Netzwerks [May09b).

3.1.3. Beispiel eines Dampfungsglieds

Zur Uberpriifung der theoretischen Betrachtungen wurde ein II-Netzwerk
fiir die SGB25V Technologie entworfen. Dariiber hinaus wurde daran die
Machbarkeit der automatischen Anpassung und gleichzeitigen Linearisie-
rung der Steuerkennlinien untersucht.

Abbildung 3.12 zeigt den Aufbau des fiir symmetrische Signale ausge-
legten Dampfungsgliedes. Die Steuerspannungen werden iiber hochohmi-
ge Widerstdnde an die Gateanschliisse der Transistoren angelegt, um die
Isolation zu verbessern. Der Arbeitspunkt aller Transistoren wird durch
die ebenso hochohmigen Widerstdnde an Ein- und Ausgang festgelegt.
Die Weite der parallel zum Signalpfad liegenden Transistoren Tp ist klei-
ner, da der zur Erfiillung der Anpassungsbedingung kleinste zu erreichen-
de Kleinsignalwiderstand dieser Transistoren Zj betréigt. Dies reduziert
die Grofle der parasitdren Elemente am Ein- und Ausgangsknoten.

Es wurde eine Regelschleife zur automatischen Impedanzanpassung
aufgebaut, welche auf den Arbeiten aus [Dog08, Dog04, Kau01] beruht.
Diese verfolgen den Ansatz, dass von den zwei Steuerspannungen der To-
pologien von Dampfungsgliedern stets eine zur Stellung der Dampfung
und eine zur Nachfithrung der Anpassung verwendet werden kann. Wei-
terhin gilt im Falle der Anpassung, dass der Gleichstromwiderstand des
einseitig mit der Referenzimpedanz Z, abgeschlossenen Netzwerks eben-
dieser Impedanz Zy entspricht. Darauf aufbauend wird eine mit Zy belas-
tete Kopie des Dampfungsglieds mit einem hinreichend kleinen Strom I.¢
durchflossen. Das sich dabei bildende Potential U,er wird mit dem zweiten



52 3. Entwicklung verbesserter Amplitudenstellglieder

Regelschleife zur  Zur Kopie im

Linearisierung Signalpfad Ubp

ety T

Ucs

Jme m )U,(,tﬂmm/
=1l

e e
Eingangswiderstand r. = 1002 Regelschleife zur Anpassung

Abbildung 3.13: Regelschleifen zur Anpassung und Linearisierung [May09b].

Widerstands Zy verglichen. Das resultierende Mafl der Abweichung der
beiden Widerstdnde wird mit einem Fehlerverstérker zur Regelung einer
der Steuerspannungen verwendet. Abbildung 3.13 stellt die Umsetzung
des beschriebenen Konzepts dar.

Aus den Gleichungen der Gleichstromddmpfungen L.q ist ersichtlich,
dass diese in einem nichtlinearen Zusammenhang zu den jeweiligen Klein-
signalwiderstdnden steht. Aus diesem Grund wurde die Struktur um ei-
ne Regelschleife zur Linearisierung der Steuerkennlinie erweitert. Dabei
wird der Umstand ausgenutzt, dass die Gleichstromddmpfung Lo dem
Verhéltnis der Spannung am Eingang U,..r zu der {iber der Last Uy ,q; ent-
spricht. Bei bekannter konstanter Eingangsspannung, wie es aufgrund der
Anpassungsregelung angenommen wird, kann somit die Spannung iiber
der Last mit der einer linearen Steuerspannung Uy verglichen werden.
Der komplette Regelkreis ist in Abbildung 3.13 hervorgehoben. Der Fak-
tor vor der Steuerspannung U, dient der Anpassung des Wertebereichs
dieser Spannung und wird iiber einen Spannungsteiler bereitgestellt.

Die beiden geregelten Steuerspannungen dieses Démpfungsgliedes wer-
den zu einer Kopie im Signalpfad gefiihrt. Diese sollte moglichst in der
Néhe angeordnet sein, um Abweichungen aufgrund von Prozessschwan-
kungen vorzubeugen. Eine weitere Quelle fiir Abweichungen beider Re-
gelkreise liegt in den geringen Pegeln der Spannungen U, und Uy, denn
die Strome I, sollten so klein gewédhlt werden, sodass weiterhin fiir alle
Transistoren anndhernd Upg =~ 0V gilt und die Gesamtstromaufnahme
gering bleibt. Es miissen folglich gegebenenfalls Maflnahmen zur Vermei-
dung von Offsetfehlern in den Verstdrkern angewendet werden.
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Abbildung 3.14: Chipfoto des Dampfungsglieds [May09b)].
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Abbildung 3.15: Geregelte Gatespannungen des Dadmpfungsglieds.

Abbildung 3.14 zeigt ein Foto des integrierten Schaltkreises. Darauf
sind der von oben nach unten verlaufende Hochfrequenzsignalpfad sowie
die zentral angeordneten Strukturen des Dadmpfungsglieds und dessen Ko-
pie zur Regelung der Anpassung und Linearitét zu erkennen. Die weiteren
Bestandteile, wie eine Stromreferenzschaltung und die Operationsverstéar-

ker sind durch die groflen Metallfiillstrukturen verdeckt. Die Grofle des

Schaltkreises betragt 0,75 mm x 0,90 mm.
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Abbildung 3.17: Gemessene Abhéngigkeit der Anpassung von der Dampfung.

Die Schaltung wurde fiir Frequenzen zwischen 1 GHz und 10 GHz fiir
den gesamten Bereich der Steuerspannung Uy gemessen. Wie es aus Ab-
bildung 3.15 erkennbar ist, zeigte sich bereits bei den geregelten Ga-
tespannungen eine Verschiebung der Kennlinien, welche durch Offset-
spannungen in beiden Operationsverstirkern in der Gréfenordnung von
Uogt = £1mV entstanden sind. Die Abhéngigkeit der Spannungsverstér-
kung von der Steuerspannung ist in Abbildung 3.16 dargestellt.
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Der Einfluss der Offsetspannungen wirkte ebenso auf die Regelschleife
zur automatischen Anpassung. In Abbildung 3.17 zeigt sich dennoch ei-
ne gute Reflexionsddmpfung von mehr als 11,8 dB, unabhéngig von der
eingestellten Signalddmpfung.

Entsprechend den Ergebnissen der Modellierung in Abschnitt 3.1.1 ist
eine hohe relative Phasendrehung bei grofien Dampfungswerten zu beob-
achten. Abbildung 3.18 zeigt die gemessenen und gestrichelt dargestellten
modellierten Verlaufe fiir verschiedene Frequenzen. Daran ist ebenfalls zu
erkennen, dass der Fehler mit der Frequenz anwéchst. Da im Modell die
Serientransistoren zu einem grofien zusammengefasst wurden und somit
dazwischen liegende parasitire Elemente nicht beriicksichtigt werden, er-
gibt sich fiir hohe Frequenzen eine Abweichung.

Abbildung 3.19 stellt die mittleren quadratischen Fehler der Messung
und des Modells als Funktion des Modells dar. Dafiir wurde ein sinn-
voller Bereich der Dadmpfung von 20dB zu Grunde gelegt. Zusétzlich ist
der mittlere quadratische Linearitédtsfehler der Steuerkennlinie unter Ver-
nachléssigung der Verschiebung durch Offsetspannungen in Abbildung
3.19 aufgefiihrt.

Anhand der Ergebnisse konnte gezeigt werden, dass die Erweiterung
der aus der Literatur bekannten Regelschleife zur automatischen Anpas-
sung um eine weitere Regelschleife zur Linearisierung der Steuerkennlinie
funktionsfdhig ist. Der verbleibende Fehler von unter 0,5dB ermdoglicht
eine sehr genaue Stellung der Signalddmpfung ohne zusétzlichen Kali-
brierungsaufwand. Aus den jeweiligen Formeln der Gleichspannungsver-
stdrkung und dem nichtlinearen Zusammenhang zwischen Ugg und dem
Kleinsignalwiderstand ist ersichtlich, dass mit der vorgeschlagenen Tech-
nik eine deutliche Verbesserung erzielt werden konnte.

Aufgrund der Vergleichbarkeit der Topologien hinsichtlich der Anzahl
der benétigten Steuerspannungen ist eine Ubertragung des Konzepts mog-
lich. Eine Verbesserung der Ergebnisse kann somit durch Verwendung ei-
nes X-Netzwerks und Methoden zur Verringerung der Offsetspannungen
erreicht werden.
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Abbildung 3.18: Abhéngigkeit der relativen Phasendrehung von der Spannungsver-
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Abbildung 3.19: RMS Phasen- und Linearitatsfehler des Dampfungsglieds.
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3.2. Vorbetrachtungen zu aktiven
Verstarkern

Die Phasendrehung des Signals setzt sich in aktiven steuerbaren Verstér-
kern in der Regel aus den Argumenten mehrerer Pol- und Nullstellen zu-
sammen, wobei davon einige von denen zur Einstellung der Verstarkung
verwendeten Kleinsignalelementen abhidngen. Fiir den Fall, dass darun-
ter gegenlaufige Abhéngigkeiten existieren, liegt der Ansatz nahe, diese
durch eine geeignete Wahl der Bauelementparameter fiir eine Authebung
der Phasenbeeinflussung durch die Verstarkungseinstellung auszunutzen.
Diese Methode wird im folgenden Abschnitt naher erldutert.

3.2.1. Kompensationsmethode

Um eine Kompensation der verstarkungsabhéngigen Bestandteile ¢; der
Phasendrehung zu erzielen, muss der Summe der positiven Anstiege der
Phase eine gleich grofie Summe der negativen Anstiege der Phase gegen-
iiberstehen. Da in aktiven Verstdrkern meist die Steilheit gy, zur Steue-
rung der Verstiarkung verdndert wird, kann somit die Bedingung fir alle
Werte von gmo im steuerbaren Bereich zwischen ¢gm min und gm max wie
folgt definiert werden:

8im
Z i (9m)

e 2
Do 0 (3.26)

9mo

Dieser Zustand kann einerseits durch eine geeignete Steuerung mehre-
rer Arbeitspunktspannungen [E1104] und andererseits durch die Beschal-
tung [Leu09, Ell09a] erreicht werden. Der erste Ansatz erfordert eine
Kalibrierung und nachfolgend eine exakte Steuerung der Spannungen,
wogegen der Zweite eine Modifikation des Ubertragungsverhaltens im
Kleinsignal darstellt. Aufgrund der geringfiigigen Unterschiede der Klein-
signalersatzschaltungen von Bipolar- und Feldeffekttransistoren ergeben
sich unterschiedliche Ausfiihrungen dieses Verfahrens. Beide Varianten
der Schaltung sind in Abbildung 3.20 dargestellt und werden im Folgen-
den kurz erldutert.

Bipolartransistoren

Wie in [Ell09a] gezeigt, ergibt sich bereits fiir die bliche Beschaltung
einer Kaskodeschaltung die Moglichkeit, die Phasenlage des Signale hin-
sichtlich der einstellbaren Verstiarkung zu stabilisieren.
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Abbildung 3.20a) zeigt das vereinfachte Schaltbild einer solchen Kas-
kode mit Bipolartransistoren. Die Arbeitspunktspannungen Upp und
Ug,g werden iiber hochohmige Widerstédnde angelegt. Die Spule Ly, dient
der vereinfachten Anpassung an die Quellimpedanz und der Kondensator
C stellt eine niederohmige Verbindung des Basisanschlusses der Basis-
stufe zur Masse sicher. Im Zuge der Analyse der Schaltung hinsichtlich
der Anstiege der Funktionen fiir die Bestandteile der Phasendrehung ¢;
ergab sich, dass es entgegen ebendieser Praxis, einen groflen Kondensator
zu verwenden, kleinere Werte fiir Cx gibt, fiir die die in Gleichung (3.26)
definierte Bedingung erfiillt wird.

Feldeffekttransistoren

Eine Untersuchung der Ubertragbarkeit des Aufbaus auf Feldeffekttran-
sistoren in [Leu09] ergab, dass aufgrund der Unterschiede in den Kapazi-
taten der parasitiren Kondensatoren ein negativer Wert des Kondensa-
tors Cx zur Erfilllung der Bedingung zur minimalen Phasenbeeinflussung
notwendig wére. In der gleichen Arbeit wurde jedoch ein auf dem glei-
chen Prinzip beruhender Ansatz entwickelt, welcher einen zwischen Drain
und Source der Sourcestufe Tg befindlichen Kondensator Cy vorsieht, wie
es in Abbildung 3.20b) dargestellt ist. Es ergibt sich auch fir diese To-
pologie ein Wert fiir Cy, in dem sich die Anstiege der Bestandteile der
Phasendrehung ¢; autheben.



3.2. Vorbetrachtungen zu aktiven Verstarkern 59

3.2.2. Schlussfolgerung

Die Kompensationsmethode wurde in den im vorangegangenen Abschnitt
vorgestellten Arbeiten untersucht und erfolgreich an Beispielen mit Bipo-
lar- und Feldeffekttransistoren nachgewiesen. Es existieren folgende Ver-
fahren zur Kompensation:

e Fir den Fall, dass sich gegenldufige Abhéngigkeiten der Phase von
der Verstirkung fiir verschiedene Steuerspannungen ergeben, kon-
nen diese derart gezielt angesteuert werden, sodass sich deren Ein-
fliissse auf die Phase aufheben. Dies erfordert somit eine Kalibrie-
rung der Steuerspannungen.

e Durch eine gezielte Beschaltung des aktiven Verstirkers mit Kon-
densatoren, kann die Kleinsignaliibertragungsfunktion insofern be-
einflusst werden, sodass diese weitestgehend unabhéngig von der
zur Einstellung der Verstdrkung notwendigen Steilheit ist. Dieses
Konzept kann zu einer gleichzeitigen Reduzierung der maximal ver-
fiigharen Verstiarkung fithren.

Beiden Verfahren ist gemein, dass sie stark von den Kleinsignalparame-
tern des Transistors und deren jeweiligen Abhéngigkeit zur Steilheit sind.
Aus diesem Grund ist eine sichere Kompensation im gesamten Betriebs-
bereich von Temperatur und Versorgungsspannung, sowie im Fall von
Prozessabweichungen gegebenenfalls nicht durchfiithrbar.
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3.3. Analytischer Ansatz

Neben dem im vorangegangenen Abschnitt dargestellten Verfahren be-
steht eine weitere Moglichkeit der Stabilisierung der Phase aktiver Ver-
starker. Diese beruht jedoch nicht auf dem Prinzip der Kompensation,
sondern setzt bei der Entstehung der Korrelationsfehler an. Es folgt eine
Darstellung des Losungsansatzes und dessen praktische Implementierung
in Form der GILBERT-Zelle. Die universale Anwendbarkeit des vorgestell-
ten Prinzips wird schliellich durch Beispiele steuerbarer Verstéarker mit
sowohl Feldeffekt- als auch Bipolartransistoren belegt.

3.3.1. Beschreibung des Ansatzes

Der im Folgenden vorgestellte Ansatz beruht auf dem Prinzip, die Ur-
sache der Korrelationsfehler zu bestimmen und diese entweder zu behe-
ben oder zu umgehen. Es miissen folglich zunéchst die fiir steuerbare
Hochfrequenzverstirker geeigneten Grundschaltungen der Emitter- und
Basisschaltung, sowie deren Kombination in Form der Kaskode analy-
siert werden. Daraus konnen anschliefend Regeln fiir die Vermeidung der
Korrelationsfehler abgeleitet werden.

Zur Verdeutlichung des prinzipiellen Aufbaus der verwendeten Grund-
schaltungen wurde der Spezialfall reeller Quellwidersténde R, und Lasten
Ry, in den Schaltbildern verwendet. Die sich daran jeweils anschliefende
Kleinsignalanalyse betrachtet schlielich den allgemeinen Fall und {iber-
fuhrt die Widersténde in komplexwertige Quell- und Lastimpedanzen Z,
und Zj, i, um den zahlreichen Mdoglichkeiten der Netzwerke an Ein- und
Ausgang Rechnung zu tragen. Wie sich schliellich zeigen wird, ist eine
detaillierte Diskussion dieser Moglichkeiten nicht erforderlich.

Analyse der Emitterstufe

In Abbildung 3.21 a) ist die Schaltung einer Emitterstufe mit angeschlos-
senem Generator Uy g mit dem Quellwiderstand R, i und dem Lastwider-
stand Ry, g dargestellt. Das zugeh¢rige Hochfrequenz-Kleinsignalersatz-
schaltbild unter Beriicksichtigung komplexwertiger Quell- und Lastimpe-
danzen ist in Abbildung 3.21b) gegeben. Die Steuerung der Verstiarkung
der Emitterstufe soll iiber die Steilheit g, i erfolgen. Da die Quell- und
Lastimpedanz einer Hochfrequenzschaltung in der Regel niederohmig,
z.B. auf einen Wert von 502 festgelegt wird, kann der sehr hochohmi-
ge Kollektor-Emitter-Widerstand rcg vernachléssigt werden. Es konnen
somit folgende Knotengleichungen gefunden werden:
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Abbildung 3.21: Emitterstufe a) Schaltbild b) Kleinsignalersatzschaltung.

Z = 4 9meUpp g = (UBEE Ua,E) jwCrc
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Ugr —Uper ( )

—= Z . = (Uppr — Qa,E) jwCsc + Upg gYpE E
Lg,

Die Betriebsspannungsverstéirkung A, p berechnet sich schliellich zu:

A _ Qa,E
Zv,E —
Qg,E

gm,E—jwCBC (328)

Z
1 . 1 ZgE
—— +jwC [1+Z ( mE+Z —+Y )} +Y ==
Z e JwtBC Zyp | Im.B Z, p —BEE “BEBZ .

Im betrachteten Frequenzbereich von 2 —6 GHz kénnen einige Annahmen
zu den Verhéltnissen der Elemente aus Gleichung (3.28) getroffen werden.

o Die Admittanz Y gy der Basis-Emitter-Strecke setzt sich aus den
Leitwerten des Kleinsignalwiderstands rgg und der Kapazitidt Cpg
zusammen. Im Vergleich dominiert jedoch der Einfluss der Kapazi-
tdt Cpg, sodass rgg vernachlissigt werden kann.

o Die Kapazitiat Cpg ist in der Regel grofier als Cgc. Es entféllt somit
der mittlere Term des Nenners in Gleichung (3.28).

Mit Hilfe dieser Annahmen reduziert sich Gleichung (3.28) zu

1 _ J WCBC
9m,E

i (1 —&-ijBE,EZg,E)

Ay g~ —gmE (3.29)

Die Phase berechnet sich daraus wie folgt:
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b)

Abbildung 3.22: Basisstufe a) Schaltbild b) Kleinsignalersatzschaltung.

C
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m,E

Aus Gleichung (3.30) ist ersichtlich, dass eine Anderung der Steilheit und
damit des Arbeitspunkts zu einer groffen Beeinflussung der Phase fiihrt.
Besonders fiir kleine Werte von g g konnen bis zu 90 ° zusétzlicher Pha-
sendrehung im Vergleich zum Punkt maximaler Verstdrkung auftreten.
Aus diesem Grund sollte mit dieser Stufe keine Einstellung der Verstér-
kung realisiert werden. Es sollte vielmehr sichergestellt sein, dass sich der
Arbeitspunkt der Emitterstufe nicht dndert.

Analyse der Basisstufe

Die Grundschaltung einer Basisstufe ist in Abbildung 3.22a) gegeben.
Die Schaltung wird von einem Generator U, g mit einem definierten
Ausgangswiderstand R, p angesteuert. An die Basis des Transistors ist
eine konstante Spannung Up angeschlossen. Am Ausgang befindet sich
die Last Ry, g. Abbildung 3.22b) stellt das entsprechende Kleinsignaler-
satzschaltbild unter Beriicksichtigung des allgemeinen Falls komplexer
Quell- und Lastimpedanzen dar. Fiir diese Stufe gilt ebenso, dass der
Kollektor-Emitter-Widerstand rcg gegeniiber der Lastimpedanz vernach-
lassigt werden kann. Folgende Knotengleichungen gelten fiir das darge-
stellte Netzwerk:

1 .
Qa,B —— +jwCpe | = _gm,BQBE’B
AR

Uy +Upgg
Zyp

=g

(3.31)
= _QBE,B (gm,B + ZBE,B)

Daraus kann die Betriebsspannungsverstarkung A, 5 abgeleitet werden:



3.3. Analytischer Ansatz 63

Abbildung 3.23: Kaskode a) Schaltbild b) Kleinsignalersatzschaltung.

Ua m,BZ.
A =70 — ImBL,B (3.32)
7 Ugp  (1+jwCseZyp) 1+ 9mpZyp + YeepZen)
Mit den zuvor getroffenen Annahmen zur Emitterstufe ergibt sich:
m.BZ
Im,BEL,B (3.33)

AV,B ~ .

(14 9mBZsp +jwCBEBZ, B)
Die Phase setzt sich je nach Last Z;, g aus einem konstanten Teil o und
einem vom Arbeitspunkt abhédngigen Teil zusammen:

(3.34)

wCBE,BZ,
ZA, 5 =~ po — arctan (’g’B>

1+ gm,BZg’B

Da Steilheit und Basis-Emitter-Kapazitdt vom Arbeitspunkt abhéngig
sind, besteht lediglich eine geringe Kopplung zwischen Verstarkung und
Phase. Daraus folgt, dass sich die Basisstufe gut fiir die Anwendung als
steuerbarer Verstarker eignet.

Analyse der Kaskode

Die Kaskode ist die Serienschaltung einer Emitterstufe Tg und einer Ba-
sisstufe Tg. Die beiden Transistoren sind direkt gekoppelt, sodass sich
eine Schaltung, wie sie in Abbildung 3.23 a) dargestellt ist, ergibt. Dies be-
deutet, dass die Kleinsignalersatzschaltbilder aus Abbildung 3.21b) und
Abbildung 3.22b) ebenso an der Schnittstelle U, g, bezichungsweise Ue 5
verbunden werden. Das resultierende Ersatzschaltbild ist in Abbildung
3.23b) gegeben. Im Vergleich ist erkennbar, dass die Last Ry, g der Emit-
terstufe und der Quellwiderstand R, g der Basisstufe entfallen.
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Die Kleinsignalverstarkung kann stufenweise aus den Gleichungen (3.29)
und (3.33) hergeleitet werden. Es ist dabei zu beachten, dass die Betrieb-
seingangsadmittanz Y p g der Basisstufe als Last fir die Emitterstufe

wirkt:
(3.35)

J_)‘\«

1 .
XeB,B = 7 = B 9m,B JFXBE’B ~ gm,B +JwCBE7B
Zie Yen
Aus den Gleichungen (3.29) und (3.35) ergibt sich nun die genidherte

Betriebsspannungsverstiarkung der Emitterstufe zu:

I

U O E 1 — jecee
* ~BE,B m, m,E
Alp = ~ - e (3.36)
e 9mB (142282 ) (14 juCpppZ, )

Fiir die Basisstufe wird die Spannungsverstarkung berechnet:

* U,
Avp = ~ gm,BL1, (3.37)
7QBE,B
Die Gesamtverstarkung ergibt sich nun zu:
g2, (1 - j2Coc)
A = Al gAlp = — = : (3.38)
(1422228 ) (14 jwCp,pZ, )
Der resultierende Phasengang entspricht schliellich:
ZAV %ZZL -1 -/ (1 +jWCBE,EZg7E)
(3.39)

gm,B

Cgc > <WCBE,B>
—arctan | ———

w
— arctan
gm,E

Da beide Transistoren den nahezu gleichen Kollektorstrom fithren, wiirde
eine Stellung der Verstarkung tiber die Steilheit zu einer im Vergleich zur
Emitterstufe in etwa doppelt so hohen Phasendrehung fithren.
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Abbildung 3.24: Modellierte relative Phasendrehung von Emitter- und Basisstufe so-
wie Kaskode als Funktion der Spannungsverstiarkung.

Bewertung der Topologien

Mit den Gleichungen (3.30), (3.34) und (3.39) kann die jeweilige relative
Phasendrehung in Abhéngigkeit des Arbeitspunkts fir typische Werte
eines Transistors dargestellt werden. Eine Ubersicht der resultierenden
Kurven ist fiir eine Frequenz von jeweils 2 und 6 GHz in Abbildung 3.24
zusammengefasst. Es wurden die Modell- und Kleinsignalparameter eines
HF-Bipolartransistors aus der SGB25V-Technologie verwendet.

Es zeigt sich, dass die Emitterstufe und Kaskode eine nicht vernach-
lassigbare Phasendrehung von bis zu 30° innerhalb eines Amplituden-
stellbereichs von 20dB verursachen. Die Basisstufe weist dagegen eine
weitestgehend stabile Phase auf. Bei der zuvor festgelegten niederohmi-
gen Last i.H.v. 50 gleichen sich, auch bei hohen Betriebsfrequenzen, die
maximalen Verstdrkungen von Emitterstufe und Kaskode. Zur besseren
Vergleichbarkeit wird die effektive Steilheit als die auf den Lastwiderstand
normierte Spannungsverstiarkung eingefithrt. Fiir hohere Lastwiderstéin-
de wird bei der Emitterstufe die Gegenkopplung iiber Cpc wirksam,
wodurch die effektiv wirksame Steilheit mit steigender Frequenz sinkt
(MILLER-Effekt). Aufgrund der Zusammensetzung der Kaskode ist die
effektive Steilheit unabhéngig von der angeschlossenen Last. Die effekti-
ve Steilheit der Basisstufe ist bei den beschriebenen Bedingungen néhe-
rungsweise um den Faktor 2 geringer, da diese Stufe eine Eingangsimpe-
danz von ca. 502 besitzt. Die beschriebenen Sachverhalte sind als Funk-
tion des Lastwiderstandes in Abbildung 3.25 dargestellt.
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Abbildung 3.25: Modellierte effektive Steilheit von Emitter- und Basisstufe sowie Kas-
kode als Funktion des Lastwiderstandes.

Von der Kaskode zur Gilbert-Zelle

Ausgehend von den vorangegangenen Betrachtungen zur Emitter- und
Basisstufe, sowie deren Verbund als Kaskode, gilt es eine Struktur zu fin-
den, welche der Ursache der Korrelation zwischen Verstarkung und Phase
entgegenwirkt. Es ist mit Hilfe der Gleichungen (3.30) und (3.39) gezeigt
worden, dass die Emitterstufe einen wesentlichen Beitrag zur Phasendre-
hung bei einer Anderung ihres Arbeitspunktes leistet. Weiterhin ist aus
Gleichung (3.39) ersichtlich, dass die Phase der Betriebseingangsadmit-
tanz Y g p der Basisstufe in einer Kaskode eine ebenso hohe Phasen-
drehung verursachen kann, obwohl eine einzelne Basisstufe entsprechend
Gleichung (3.34) eine sehr geringe Phasendrehung aufweist. Zusammen-
gefasst lassen sich somit folgende drei Regeln fiir die Kaskode ableiten:

1. Der Arbeitspunkt der Emitterstufe muss stets unverdndert bleiben.

2. Die Betriebseingangsadmittanz der Basisstufe muss iiber den ge-
samten Stellbereich der Verstiarkung konstant bleiben.

3. Die Phase der Last Zj, sollte nicht durch die Stellung der Verstér-
kung beeinflusst werden.

Aufgrund der Struktur der Kleinsignalersatzschaltung der Basisstufe
kénnen mehrere solcher Stufen am Emitter parallel geschaltet werden,
sodass sich einerseits die Arbeitspunktstrome und andererseits die fiir
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Abbildung 3.26: GILBERT-Zelle als VGA a) Schaltbild b) Kleinsignalersatzschaltung.

die Phasendrehung bedeutsamen Kleinsignalgréen Cgg g und gm p ad-
dieren. Werden genau zwei solcher Transistoren verwendet, so ergibt sich
schliefllich die Struktur der GILBERT-Zelle, wie sie in Abbildung 3.26 a)
dargestellt ist. Eine Analyse des zugehorigen Kleinsignalersatzschaltbil-
des in Abbildung 3.26 b) liefert analog zu den Betrachtungen zur Kaskode
eine Verstiarkung von:

A :Qa1/2 ~ gm,B1/2
=vi/2 Qg 9m,B1 + 9m,B2
g2, (1 - jocoe ) (3.40)

[1 + j¥(Cer.p1+Crr.pa) BZ)] (1+jwCBEEZ, 1)

9m,B1+9m,B2

Die Phase berechnet sich daraus zu:

LAy L2y, — 7 — £ (14 jwOBEEZy E)

CBC) [W (Cep1 + Cpepa)] (341)
——— | —arctan

w
— arctan
gm,E gm,Bl + gm,B2

Zur Stabilisierung der Steilheit g, r der Emitterstufe muss einerseits
ein konstanter Arbeitspunktstrom Ica g sowie eine konstante Kollektor-
Emitter-Spannung Ucga g sichergestellt werden. Zusétzlich folgt aus dem
letzten Term in Gleichung (3.41), dass die Summe der Kollektorstrome
der Basisstufen stets konstant bleiben muss, um die Phasenbeeinflussung
durch die Basisstufen zu minimieren.
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Abbildung 3.27: Schematische Kennlinien der Stromsteuerung.

Schaltung zur Ansteuerung der Gilbert-Zelle
Die konstante Stromsumme Ica g wird durch eine gegenldufig lineare
Stellung der Kollektorstrome Ica pi/2 der Basisstufen erreicht, wie es in
Abbildung 3.27 mit der normierten Steuergrofie zvw vereinfacht darge-
stellt ist. Aufgrund der nichtlinearen Steuerkennlinien der Basisspannun-
gen Ugy /o der Basistransistoren in Hinblick auf den jeweiligen Kollektor-
strom, ist eine Stromsteuerung durch direkte Speisung des Basisstroms
oder mittels einem Stromspiegel dhnlichen Strukturen vorzuziehen.
Abbildung 3.28a) zeigt eine Schaltung zur Einstellung der Kollektor-
stréome tiber die Basisstrome der Transistoren. Diese miissen entsprechend
der Stromverstiarkung der Transistoren mit einem Faktor beaufschlagt
werden, um das gewiinschte Ergebnis zu erzielen. Es ergeben sich jedoch
einige zum Teil nur mit erheblichem Aufwand l6sbare Problemstellungen
bei diesem Ansatz:

e Aufgrund der sehr hohen Stromverstirkung miissen meist verhélt-
nisméafig kleine Strome verwendet werden, was einen reduzierten
Signal-Rausch-Abstand der Steuersignale zur Folge hat. Weiterhin
miissen diese in einer Weise erzeugt werden, sodass sich der prozess-
bedingt schwankende Parameter der Stromverstédrkung rechnerisch
in der Gesamtiibertragungsfunktion der Steuersignale kiirzen lisst.

 Die Arbeitspunkte der Basisspannungen von Tg;/p sowie die Kol-
lektor-Emitter-Spannung von 7% sind nicht hinreichend definiert,
da die Knoten hochohmig angeschlossen sind. Dies kann einerseits
leicht zu Schwankungen der Arbeitspunktspannungen im Verlauf
der Steuerkennlinie fithren und andererseits einen Arbeitspunkt zur
Folge haben, welcher die Funktion der Schaltung beeintréichtigt.
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Abbildung 3.28: Schaltungen zur Stromsteuerung a) Basisstromeinspeisung b) Strom-
spiegel.

e Der Arbeitspunkt ist durch die Stromquellen und die Emitterstufe
iiberbestimmt. Bei geringsten Abweichungen der Stréme zueinan-
der wird dies im Zusammenhang mit den hochohmigen Knoten zu
einem nicht vorhersagbaren Verhalten fiihren.

Ein Losungsansatz wire die Verwendung einer Regelschleife, welche z.B.
die Arbeitspunktspannung U.s der Emitterstufe in Abhéngigkeit zur
Kollektor-Emitter-Spannung Ucga g einstellt. Diese sollte jedoch keinen
Einfluss auf die Signaliibertragung selbst haben diirfen.

Eine geeignetere Schaltung ist in Abbildung 3.28 b) dargestellt. Diese
entspricht einer vorverzerrten Stellung der Basisspannungen von Tg /3.
Die Abbilder I, AB1/2 der Kollektorstrome von T /o werden jeweils durch
eine Transistordiode Tg; /5 geleitet. Deren Emitter sind zusammen an eine
Spannungsquelle Ufp s i angeschlossen, um deren Bezugspotential anzu-
heben. Da beide Strome der Forderung nach einer konstanten Summe
geniigen missen, kann folglich ein Widerstand oder eine weitere Diode
zur Bereitstellung der Spannung U, i verwendet werden. Sind nun die
Groflenverhéltnisse der Transistoren Tg /5 zu Ty /2 gleich denen der Stré-
me IéA,Bl/Q zu Icp B1/2, so bildet sich dquivalent zu einem Stromspiegel
eine ebenso in Hinblick auf die Stellung der Verstirkung stabile Arbeits-
punktspannung Ucga g am gemeinsamen Emitteranschluss der Basisstu-
fen heraus. Somit sind alle Forderungen, welche der Stabilisierung der
Phasenlage dienen, erfiillt.

Aufgrund der Analogie der Kleinsignalersatzschaltbilder von Bipolar-
und Feldeffekttransistoren ist das vorgestellte Prinzip auf beide Typen
anwendbar. Bei Letzterem ist lediglich die Summe der Steilheiten einer
leichten Verdnderung unterworfen.



70 3. Entwicklung verbesserter Amplitudenstellglieder

Vorzeichen-
|A‘V1 | Ay umkehr
T
|Avl | max |A\/ | max - i
- Xw - Xw
0 0,5 1 0 0,5 1
a) b)

Abbildung 3.29: Schematische Kennlinien der Verstirkung a) ohne Kreuzkopplung
und b) mit Kreuzkopplung.

Anhand der in Abbildung 3.26a) dargestellten Topologie und Glei-
chung (3.40) ist erkennbar, dass die Schaltung einen einstellbaren Anteil
des Signals nicht zum genutzten Ausgang, wie z.B. U,;, sondern zu ei-
nem weiteren, ungenutzten Ausgang leitet und somit die Verstdarkung
A, reduziert. Dieser Zusammenhang zwischen der Verstdrkung und der
normierten Steuergrofie xw wird in Abbildung 3.29a) schematisch dar-
gestellt. Liegt dariiber hinaus eine symmetrische Signalfiihrung vor, so
kann eine Kreuzkopplung mit dem gegenphasig angesteuerten Teil der
Schaltung durchgefiihrt werden, sodass sich die gegenphasigen Signal-
bestandteile ausléschen und somit effektiv die Amplitude reduziert wird.
Abbildung 3.29b) zeigt den Verlauf der Spannungsverstarkung fiir diesen
Fall. Es kann eine Reihe von Vorteilen daraus abgeleitet werden:

¢ Der einstellbare Bereich enthélt stets den Punkt der vollkommenen
Ausloschung. Dies verhindert das in Abschnitt 1.3.3 beschriebene
Entstehen von nicht einstellbaren Wertebereichen des komplexen
Gewichts.

e Die Schaltung beinhaltet die Moglichkeit der Vorzeichenumkehr. Es
werden folglich keine passiven oder aktiven Schaltungen zur Einstel-
lung des Vorzeichens benétigt, was den Bedarf an Chipfliche und
gegebenenfalls die Stromaufnahme reduziert.

o Unter der Voraussetzung einer konstanten Summe der Kollektor-
strome ist ebenso eine konstante Summe der Stréme durch die Las-
ten gegeben. Dies trigt zusatzlich zu einem in Bezug zur Amplitu-
denstellung stabilisierten Arbeitspunkt bei.
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Abbildung 3.30: Schaltplan eines steuerbaren C-Band-Verstarkers mit Feldeffekttran-
sistoren [May10c].

3.3.2. Beispiel eines steuerbaren Verstarkers mit
Feldeffekttransistoren

Das in Abschnitt 3.3.1 dargestellte Konzept wurde anhand eines unipo-
laren CMOS-Verstérkers in der IBM TWL Technologie iiberpriift. Neben
dem in Abbildung 3.30 dargestellten signalfithrenden Teil beinhaltet der
Schaltkreis Peripherieschaltungen, wie einer Stromreferenzquelle und den
Schaltungen zur Bereitstellung des Steuerstromes Icyy.

Das Signal wird iiber die eingangsseitig mit C7; und L; angepasste
Sourcestufe 77 geleitet. Die zur Gegenkopplung verwendete Spule Lo
unterstiitzt hierbei die Anpassung des vorrangig kapazitiven Eingangs.
Im Anschluss wird das Signal mit einer Parallelschaltung zweier Gate-
stufen Top und T3 im Betrag gewichtet. Beide Stufen besitzen aktive
Lasten T und T3, welche sich iiber ein Tiefpassfilter an den eingestell-
ten Arbeitspunkt anpassen. Die Steuerung der Gatestufen erfolgt, wie in
Abschnitt 3.3.1 beschrieben, durch eine Stromspiegelschaltung mit den
Referenztransistoren Tos und T54, welche mit gegenldufigen Strémen ge-
speist werden. Die Summe der Steuerstrome entspricht stets Iy und wird
iber einen Widerstand Ry geleitet. Der daraus resultierende konstante
Spannungsabfall entspricht in etwa der Drain-Source-Spannung Upg; der
Sourcestufe. Der Teil des Signals des genutzten Pfades wird schliefllich
iiber ein Anpassungsnetzwerk Ls und Cg an die Drainstufe Tg geleitet
und mit dieser geeignet angepasst an den Ausgang bereitgestellt.
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Abbildung 3.31: Chipfoto des steuerbaren C-Band-Verstarkers [May10c].

Der Arbeitspunkt der Sourcestufe wird iiber einen hochohmigen Wider-
stand Ry von dem aus den Transistoren 174, T7g und Tga bestehenden
Netzwerk festgelegt. Der Referenzstrom Iy erzeugt zusammen mit Rs,
analog zum gleichwertigen Widerstand Rs, eine Verschiebung des Be-
zugspotentials des Spiegels T75,p um in etwa Ups;. Ein ebenso mit I
gespeister Pfad versorgt den Transistor Tga, wobei dessen Drainpotenti-
al durch T7p bestimmt wird. Setzt man gleiche Stréme in beiden Pfaden
voraus, so gleicht dieses Potential dem Spannungsabfall iiber R3. Somit
stellt sich das Gatepotential von Tga und damit 77 so ein, sodass T
den Strom Iy im Arbeitspunkt fiihren wird. Das Gatepotential von Tga
dient zusétzlich der Festlegung des Ruhestroms der Drainstufe, dessen
Arbeitspunkt iiber das Gatepotential von T7 bestimmt wird. Ein Foto
des integrierten Schaltkreises ist in Abbildung 3.31 abgebildet.

Auf dem Chip mit den Abmessungen 0,95 mm x 0,80 mm sind deut-
lich die Spulen und der Padrahmen als den Platzbedarf bestimmenden
Elemente zu erkennen.

Die Schaltung wurde mittels Kontaktnadeln direkt auf dem Chip ver-
messen. Es wurden zunéchst die S-Parameter zwischen 4,5 und 6,5 GHz
bestimmt. Innerhalb der daraus abgeleiteten 1-dB-Bandbreite der Ver-
starkung von 5,2...5,7 GHz wurden der absolute Phasenfehler sowie der
RMS-Fehler ermittelt. Die beiden Kurven sind in Abbildung 3.32 dar-
gestellt. Zur Uberpriifung der theoretischen Vorbetrachtungen wurde die
Abhéngigkeit der Phase von der normierten Spannungsverstiarkung in
Abbildung 3.33 fiir Theorie, Simulation und Messung bei 5,5 GHz zu-
sammengefasst. Daraus ist ersichtlich, dass die Simulation ohne parasi-
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Abbildung 3.32: Gemessene relative Phasendrehung (Absolutwert und RMS) inner-
halb der 1dB-Bandbreite.
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Abbildung 3.33: Abhéngigkeit der Phase von der Verstarkung bei 5,5 GHz.

tdre Elemente bereits weitestgehend die Theorie bestétigt. Die Ergebnisse
der Simulation des extrahierten Layoutmodells sowie der Messung weisen
eine Abweichung bei niedrigen Spannungsverstiarkungen auf. Diese sind
auf die endliche Isolation zuriickzufiithren, welche insbesondere durch tiber
den Transistor befindliche Verdrahtungsstrukturen beeinflusst wird.

In Abbildung 3.34 sind die simulierten und gemessenen Verldufe der
Anpassung an Ein- und Ausgang, sowie der Rauschzahl in Abhéngigkeit
von der Verstirkung zusammengefasst. Es ist daran erkennbar, dass die
Eingangsanpassung weitestgehend unabhéngig von der Verstiarkung ist
und stets unter —10 dB bleibt. Die Ausgangsanpassung wird mit zuneh-
mender Verstarkung schlechter, was auf eine unzureichende Stitzung der
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Abbildung 3.34: Abhéngigkeit von Anpassung und Rauschzahl von der Verstarkung
bei 5,5 GHz.
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Abbildung 3.35: Abhéngigkeit der Grofisignaleigenschaften von der Verstarkung bei
5,5 GHz.

Versorgungsspannung auf dem Chip zuriickzufiihren war. Weiterhin ist
aus Abbildung 3.34 ersichtlich, dass die Rauschzahl im direkten Zusam-
menhang zur Verstarkung steht. Es ist lediglich eine Verringerung des
Anstiegs bei hohen Verstdrkungen zu beobachten, da die Sourcestufe als
Vorverstéarker dient.

Aufgrund eines Ubergangs der Begrenzung grofer Signalamplituden
vom Eingang zum Ausgang, besteht eine Abhéngigkeit des Kompressi-
onspunktes (P1dB) und der Intermodulation (IIP3) von der Verstiarkung.
Dies ist in Abbildung 3.35 anschaulich dargestellt.
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Abbildung 3.36: Schaltplan eines Bipolarverstarkers mit ungenutzter Last [May11d].

3.3.3. Beispiele steuerbarer Verstarker mit
Bipolartransistoren

Zur Demonstration der Ubertragbarkeit des Konzepts auf andere Techno-
logien, wurden Verstédrker mit Bipolartransistoren in der SiGe-Technologie
SGB25V von IHP entworfen. In Abschnitt 3.3.1 wurde gezeigt, dass die
Basisstufe eine geringe Phasenbeeinflussung aufweist. Zur Vereinfachung
der Anpassung an vorgelagerte Stufen und die Aufteilung des begrenzt
verfiighbaren Versorgungsspannungsbereichs wurden daher nur Basisstu-
fen verwendet. Da Verstiarker im Gegensatz zu dem in Abschnitt 3.3.2
vorgestellten Entwurf symmetrisch ausgefithrt werden sollten, ergaben
sich zwei Implementierungsmoglichkeiten. Einerseits kann ein einstell-
barer Anteil des Signals gegen eine ungenutzte Last abgeleitet werden,
andererseits besteht die Moglichkeit der Kreuzkopplung der Ausgénge.

Ungenutzte Last

Das Funktionsprinzip gleicht dem des CMOS-Verstéarkers aus Abschnitt
3.3.2 und wurde auf Bipolartransistoren in Basisschaltung angewendet.
Eine Darstellung des Schaltplans findet sich in Abbildung 3.36. Das sym-
metrische Eingangssignal U, wird iiber Koppelkondensatoren an die ge-
meinsamen Emitteranschliisse zweier Paare von Basisstufen T3/, und T5 /6
angelegt. Jedes der Paare dient der steuerbaren Auftrennung des Signals
in zwei gewichtete Bestandteile, wobei einer davon gegen eine nicht zur
Signaliibertragung genutzte Last Rc abgeleitet wird. Dies betrifft die Ba-
sisstufen T3 und Ty. Der Anteil des Signals, welcher an den Lasten R der
Transistoren Ty und T5 abfillt, bildet die Ausgangsspannung U,. Die Ba-
sispotentiale der Basisstufen werden tiber die Referenztransistoren 77 und
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Abbildung 3.37: Chipfoto des steuerbaren Bipolarverstirkers [May11d].

Ty vorgegeben. Deren Arbeitspunktstrome I; und I sind steuerbar und
weisen eine konstante Summe I auf, welche sich unter Vernachléssigung
der geringen Basisstrome am gemeinsamen Emitter der beiden Transis-
toren bildet. Das Potential der Emitter wird durch eine Serienschaltung
von Widerstdnden und des Transistors 77 angehoben. Letzterer bildet
zusammen mit Ry eine Referenz fiir die Stromquellen Tg und Ty der
Basisstufen. Die Widerstdnde dienen dabei als Stromgegenkopplung und
erh6hen somit den Ausgangswiderstand und die Genauigkeit des Strom-
spiegels. Durch den Widerstand Ry wird der verfiighare Spannungsbe-
reich zwischen Ein- und Ausgang fiir eine optimale Aussteuerbarkeit der
Basisstufen aufgeteilt.

Die Schaltung wurde als Bestandteil eines Vektor-Modulators entwor-
fen. Die Abmessungen betragen 0,16 mm x 0,18 mm und sind somit deut-
lich kleiner als die des CMOS-Verstarkers, da keine Spulen verwendet
wurden. Dieser Gewinn an Chipflache kann bei den beiden vergleichbaren
Technologien unter Umstédnden den Nachteil einer geringeren Bandbrei-
te beziehungsweise Verstdrkung mit sich bringen. Der in Abbildung 3.37
hervorgehobene Bereich markiert den Verstérker im Foto des hergestell-
ten Vektor-Modulators. Der gesamte Schaltkreis beinhaltet neben dem
Signalpfad weitere Schaltungen, wie eine Stromreferenz, Digital-Analog-
Wandler und eine digitale Schnittstelle, welche unter anderem zur Ein-
stellung der Verstdrkung des Verstiarkers genutzt wurde. Die Messung
erfolgte an einem mittels Bondverbindungen auf einer Leiterplatte kon-
taktierten Schaltkreis.
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Abbildung 3.38: Linearitdtsfehler der Verstarkungssteuerung des Bipolarverstéirkers
mit ungenutzter Last bei 5,5 GHz.

Aufgrund der linearen Beziehung zwischen der Steilheit g, und dem
Arbeitspunktstrom eines Bipolartransistors ist bei der verwendeten Me-
thode zur Einstellung der Verstédrkung eine ebenso hohe Linearitdt der
Steuerkennlinie zu erwarten. Der verbleibende Linearitdtsfehler wurde
durch Simulation des Schaltplans und des extrahierten Layouts sowie
einer Messung bei 5,5 GHz ermittelt. Abbildung 3.38 zeigt die Verldufe
zum Vergleich in einem Diagramm in Abhéngigkeit der normierten Span-
nungsverstirkung. Neben der guten Uberdeckung der Kurven im Bereich
hoher Verstarkungen zeigt sich eine Abweichung insbesondere beim Wert
der geringsten Verstarkung, welche auf eine endliche Isolation zwischen
Emitter und Kollektor der fiir den Signalpfad genutzten Basisstufen hin-
deutet. Der bei 5,5 GHz gemessene RMS-Linearitétsfehler betragt 0,2 dB.

Abbildung 3.39 stellt die simulierten und gemessenen Kurven der re-
lativen Phasendrehung in Abhéngigkeit der normierten Spannungsver-
starkung bei einer Signalfrequenz von 5,5 GHz dar. Analog zum CMOS-
Verstérker filhrt die bereits in der Betrachtung zur Steuerlinearitét fest-
gestellte endliche Isolation zu einer mit sinkender Verstarkung anwach-
senden Phasendrehung. Dieser Effekt tritt insbesondere bei den Mess-
werten aufgrund zusétzlicher parasitédrer Elemente hervor. Es bestétigt
sich gleichfalls die durch das verwendete Prinzip {iber weite Bereiche der
Verstérkungsstellung geringe Phasendrehung. Der bei 5,5 GHz gemessene
mittlere quadratische Fehler der Phasendrehung betragt lediglich 2,5 °.
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Abbildung 3.39: Abhéngigkeit der Phase von der Verstarkung des Bipolarverstirkers
mit ungenutzter Last bei 5,5 GHz.
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Abbildung 3.40: Rauschzahl des auf Leiterplatte gemessenen Schaltkreises [May11d]
bei 5,5 GHz.

Da der steuerbare Verstirker in einem Systemschaltkreis eingebettet
gemessen wurde, sind mehrere Groflen weitestgehend unabhingig von
der Verstarkung. Dazu zéhlen die Ein- und Ausgangsanpassung, sowie
die Grofisignaleigenschaften. Eine ausfiihrliche Diskussion dieser Grofien
befindet sich in [May1l1d]. Der Verlauf der Rauschzahl ist in Abbildung
3.40 abgebildet.
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Abbildung 3.41: Schaltplan eines steuerbaren Bipolarverstirkers mit Kreuzkopplung
[May11b].

Ausloschung durch Kreuzkopplung

Die im vorangegangenen Abschnitt beschriebene Schaltung lasst sich durch
eine kleine Anderung wesentlich verbessern. Durch eine Verbindung des

zuvor ungenutzten Signalpfades der Gegenphase auf den genutzten, wird

neben der steuerbaren Reduktion des genutzten Signalanteils eine zu-

sédtzliche teilweise Ausloschung durch den entsprechenden Anteil der Ge-

genphase erzielt. Der Schaltplan ist in Abbildung 3.41 dargestellt. Die

Kreuzkopplung sorgt fir stabile Arbeitspunkte an den Ausgidngen der

Basisstufen und somit fiir eine geringere Phasendrehung.

Der Verstarker wurde ebenso als Teilschaltung eines komplexen Emp-
fangerschaltkreises entworfen. Aufgrund der weitestgehend identischen
Struktur besitzt der Entwurf die gleichen Abmessungen. Die Messung
erfolgte gleichermafen {iber eine Leiterplatte, auf der der Schaltkreis ge-
bondet wurde.

Eine Ubersicht der bei 5,5 GHz simulierten und gemessenen Kennlinien
des Linearitétsfehlers der Verstédrkungssteuerung bietet Abbildung 3.42.
Es zeigt sich zum Einen, dass eine dhnlich dem Verstarker mit ungenutz-
ter Last gute Linearitét erzielt werden kann. Zum Anderen ist anhand der
allseits guten Uberdeckung der Kurven gut erkennbar, dass der Einfluss
parasitirer Elemente vernachléssigbar gering ist. Es liegt zwar aufgrund
gleicher Transistoren und nahezu identischer Verdrahtungsstrukturen der
in etwa gleiche Betrag der Isolation vor, jedoch steht dem jeweils schwa-
chen iibersprechenden Signal die mit deutlich groBerer Amplitude vorlie-
gende Gegenphase gegeniiber. Der bei 5,5 GHz gemessene mittlere qua-
dratische Linearitétsfehler der Verstiarkungssteuerung betrigt 0,16 dB.
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Abbildung 3.42: Linearitéatsfehler der Verstarkungssteuerung des Bipolarverstirkers
mit Kreuzkopplung bei 5,5 GHz.
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Abbildung 3.43: Abhéngigkeit der Phase von der Verstarkung des Bipolarverstarkers
mit Kreuzkopplung bei 5,5 GHz.

Die Phase wies im Vergleich zu den vorangegangen Entwiirfen eine
deutlich geringere Abhéngigkeit von der Verstarkungsstellung auf. Ab-
bildung 3.43 stellt diese fiir eine Frequenz von 5,5 GHz dar. Der mittlere
quadratische Fehler der Phase liegt bei nur 0,68 °. Die {iber eine grofie Fre-
quenzbandbreite geringen Phasen- und Linearitatsfehler des vorgestellten
Konzepts werden in Abbildung 3.44 dargestellt.
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Abbildung 3.44: Gemessener RMS Phasen- und Linearitatsfehler des Bipolarverstér-
kers mit Kreuzkopplung.
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Abbildung 3.45: Gemessene Rauschzahl des Schaltkreises [May11b].

Analog zum zuvor beschriebenen Schaltkreis ist der steuerbare Ver-
starker ein Element eines Systemschaltkreises, welcher auf Leiterplatte
gemessen wurde. Die Anpassung und die Grofisignaleigenschaften wer-
den aus diesem Grund von den restlichen Bauelementen im System be-
stimmt. Der Einfluss der Verstdrkungsstellung auf die Rauschzahl des
Schaltkreises ist in Abbildung 3.45 fiir mehrere Frequenzen abgebildet.
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Abbildung 3.46: Vergleich der gemessenen Abhéngigkeit der Phase von der Verstér-
kung zwischen den Beispielen bei 5,5 GHz.

3.3.4. Beurteilung

Zur abschlieBenden Beurteilung der moglichen Realisierungsformen des
in Abschnitt 3.3.1 dargelegten Ansatzes zur Reduzierung der Phasenbe-
einflussung durch steuerbare Verstirker sind die entsprechenden Verldu-
fe der Messdaten in Abbildung 3.46 in einem Diagramm abgebildet. Es
zeigt sich, dass unabhangig von der Technologie die absoluten Phasen-
fehler der Verstarker mit ungenutzter Last eine gleiche Gréflenordnung
aufweisen. In beiden Féllen werden diese durch die endliche Isolation der
Transistoren bedingt, was den erzielbaren Bereich der Verstarkungsstel-
lung gleichermaflen auf ca. 29dB einschrinkt.

Die verbesserte Topologie mit Kreuzkopplung erreicht in einem Steuer-
bereich der Verstédrkung von bis zu 36 dB eine deutlich h6here Stabilitét
der Phase. Weiterhin ermdglichte sie eine besonders lineare Stellung der
Verstéarkung. Aus diesen Griinden ist dieser Ansatz stets zu bevorzugen.
Der deutliche Gewinn an Genauigkeit spricht dariiber hinaus fiir eine
im Falle einer unipolaren Signalfithrung notwendige Umwandlung in ein
symmetrisches Signal.

Die Ergebnisse bestétigen, dass der verwendete analytische Ansatz zu
einer deutlichen Reduzierung der Phasenbeeinflussung aktiver Amplitu-
denstellglieder beitragen kann.
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4. Entwicklung verbesserter
Phasenstellglieder

In der in Abschnitt 2.2.2 durchgefiihrten Systematisierung der Phasen-
schieber wurde die Verwendbarkeit von leitungsbasierten Phasenschie-
bern und Reflexionsphasenschiebern fiir den Frequenzbereich des S- und
C-Bandes hervorgehoben. In den sich anschlieBenden Abschnitten wer-
den Vorbetrachtungen und eine wesentliche Weiterentwicklung zu diesen
Strukturen vorgestellt.

4.1. Vorbetrachtungen

Die Amplitudenbeeinflussung der leitungsbasierten Phasenschieber und
Reflexionsphasenschieber kann einerseits durch eine geeignete Wahl der
Dimensionierung, andererseits durch ein Ersetzen der verlustbehafteten
Varaktoren reduziert werden.

4.1.1. Leitungsbasierte Phasenschieber

Leitungsbasierte Phasenschieber bestehen aus verteilten Tief- oder Hoch-
passgliedern, welche mittels verdnderbarer Blindschaltelemente, wie bei-
spielsweise Varaktoren, eine variable Phasendrehung des Signals ermdog-
lichen. Neben den zusétzlichen Korrelationseinfliissen, welche sich durch
die endliche Giite der Varaktoren ergeben, weist bereits der Betrag der
Ubertragungsfunktion eines solchen Phasenschiebers eine Abhingigkeit
zur Phasenstellung auf. Dieser Sachverhalt liegt darin begriindet, dass
die Phasenstellung durch Beeinflussung der Eckfrequenzen der Tief- bzw.
Hochpasselemente bewerkstelligt wird, sodass diese schliefllich in den Be-
reich der Arbeitsfrequenz verschoben werden und somit eine Amplitu-
denbeeinflussung auftritt.

In den Arbeiten [ENl03, Wag07, Wag08] wurde gezeigt, dass ein Bereich
des Parameter der charakteristischen Lénge (21,0 von 60° bis 70° exis-
tiert, fiir die die Ubertragungsfunktion eine geringe Variation der Ampli-
tude aufweist. Somit konnten leitungsbasierte Phasenschieber mit einer
sehr geringen Amplitudenbeeinflussung demonstriert werden.

Es verbleiben jedoch die Problemstellungen der nicht idealen Varakto-
ren sowie des groflen Platzbedarfs dieser Phasenschieber.
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4.1.2. Reflexionsphasenschieber

Das Funktionsprinzip eines Reflexionsphasenschiebers beruht auf der Re-
flexion des Signals an einem Blindwiderstand, wobei der reflektierte An-
teil durch einen geeigneten Koppler vom eingehenden Signal getrennt
wird. Entgegen den zuvor beschriebenen leitungsbasierten Phasenschie-
bern, besitzt die Ubertragungsfunktion keine Abhiingigkeit zwischen Be-
trag und Phase, denn es handelt sich um die Funktion eines Allpassfilters:

1+ jwr

So1=A - :
1 —jwr

Die Problemstellung ergibt sich daraus, dass es keine idealen steuer-
baren Blindwiderstédnde gibt. Die Giite der einzig verfiighbaren passiven
Varaktoren ist endlich, sodass ein Teil des eingehenden Signals in die-
sem Realteil abgeleitet wird und somit nicht phasenverschoben reflek-
tiert werden kann. Dies fiihrt zu einer Abschwéichung des Signals, welche
vom Imaginérteil der Varaktorimpedanz und damit von der eingestellten
Phase abhéngt.

In [Richl0, Zar07] wurde ein Ansatz zur Verringerung der Amplitu-
denbeeinflussung verfolgt, in dem die verlustbehafteten Varaktoren durch
aktive Spulen ersetzt wurden. Darin zeigt sich, dass der Realteil der wirk-
samen Impedanz der aktiven Spule und damit die resultierende Ampli-
tudenbeeinflussung vernachléssigbar klein sein kann.

Die in [Rich10] durchgefiihrte Machbarkeitsstudie wies dagegen folgen-
de Nachteile des Ansatzes auf, welche insbesondere in Frequenzbereichen
nahe der maximalen Transitfrequenz der Transistoren auftraten:

o Stabilitdt - Die zur Nachbildung des Klemmenverhaltens einer
Spule verwendeten Gyratoren kénnen instabile Zustédnde erreichen.
Es ist eine besondere Untersuchung der Stabilitdt der Schaltung in
allen Arbeitspunkten durchzufithren.

e Giite - Aufgrund der nicht idealen Eigenschaften der Transistoren
héngt die Giite ebenso vom Arbeitspunkt und somit der einzustel-
lenden Phase ab. Durch zusétzliche Strukturen [Rich10] kann dies
kompensiert werden, was jedoch den Stromverbrauch der Schaltung
weiter erhoht.

« Rauschen - Aktive Spulen haben eine besonders hohe Rauschzahl.
Es ist daher ein geeigneter Vorverstirker zu verwenden, welcher
einen hinreichenden Signal-Rausch-Abstand sicherstellt.
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e Grof3signallinearitét - Die fiir die Gyratoren und Kompensati-
onsverstarker notwendigen Transkonduktanzverstéirker besitzen ei-
ne eingeschrinkte Grofisignallinearitdt. Diese kann durch Gegen-
kopplung oder andere Linearisierungstechniken [Rich10] erweitert
werden.

e Unipolar - Die untersuchten Schaltungen sind nur fiir unipolare
Signale geeignet. Fiir symmetrische Signale steigt aus diesem Grund
die ohnehin hohe Komplexitét und der hohe Strombedarf weiter an.

Ein Grof3teil der Probleme lésst sich durch geeignete Kompensationstech-
niken und -schaltungen beheben. Daraus ergibt sich jedoch eine deutlich
héhere Stromaufnahme, was die Einsatzmoglichkeiten stark einschrankt.
Es ist daher nach einer weiteren Losung zu suchen, die verlustbehafteten
Varaktoren zu ersetzen.
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4.2. Reflexionsphasenschieber mit
Zirkulator

In diesem Abschnitt wird der Einsatz von Zirkulatoren fiir Reflexions-
phasenschieber erldutert und eine Technik zur Verringerung der Amplitu-
denbeeinflussung vorgestellt. Abschlieend werden Messergebnisse eines
Zirkulator-Phasenschiebers préasentiert.

4.2.1. Aufbau eines Zirkulator-Phasenschiebers

Zirkulatoren leiten Signale in einer Richtung von einem Tor zum néchsten
und bieten eine hohe riickwérts gerichtete Isolation. Aufgrund dieser Ei-
genschaften werden Zirkulatoren bereits in vielen Systemen zur Trennung
des Sende- und Empfangspfades eingesetzt. Ebenso kann die Funktion
des Kopplers in einem Reflexionsphasenschieber durch einen Zirkulator
nachgebildet werden.

Abbildung 4.1 stellt ein stark vereinfachtes Prinzipschaltbild des Zirku-
lator-Phasenschiebers dar. Das Quellsignal wird an das zweite Tor wei-
tergeleitet und dort an einer Abschlussimpedanz Z, phasenverschoben
reflektiert. Das reflektierte Signal tritt im zweiten Tor wieder ein und
wird schliefllich zur Last am dritten Tor geleitet. Anhand des Schaltbil-
des konnen folgende Knotengleichungen gebildet werden:

gm1 (Us —Us,) = 70 (Ql - Qg)
1

gm2 (Q1 - Qg) = 7Q2 (4.1)
1

g3 (Uy —Uy) = ?OQS

Zml ° Zm2 ° Zm3 °

Hl (Us- Us UQC (Us-Uy) Zo U3< (Us-Us)
Quelle Reflektierende Last Last

Abbildung 4.1: Prinzipschaltbild eines Zirkulator-Phasenschiebers.
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Durch Elimination der Spannungen U, und U, ergibt sich die Ubertra-
gungsfunktion:

Qg ngZX -1
— = gm3Zo ° 5
U, 9m2Zy (9m1Z0 + gm3Zo) + 1 + gm19m3Z;

(4.2)

Um eine reflexionsfreie Ubernahme des Quellsignals am ersten Tor, sowie
des phasenverschobenen Signals in die Last sicherzustellen, muss gelten:

1

ml = 9m3 = 4.
9m1 = Ym3 Z (4.3)

Mit dieser Nebenbedingung reduziert sich die Ubertragungsfunktion zu:

U 1 1 meZ, — 1
:3:,.§21:,.92¥ (4.4)

Qg 2 2 gm?Zx +1

Unter der Voraussetzung einer rein imagindren Impedanz Z, beschreibt
Gleichung (4.4) ein Allpassfilter und es gilt fir So;:

‘§21| =1 (4-5)

Analog zu den in Abschnitt 4.1.2 beschriebenen Reflexionsphasenschie-
bern ist auch die Verstarkung des Zirkulator-Phasenschiebers konstant.
Fiir einen platzsparenden Aufbau und zur Erzielung einer hohen Giite ist
die Verwendung eines Kondensators fiir Z, einer Spule vorzuziehen. Es
berechnet sich die Phase von Sy, zu:

arg (Sy;) = w21 = —2arctan ((,;Cx> (4.6)
m2

Es stellt sich erneut das Problem, dass ein steuerbarer Kondensator Cy
nur durch einen Varaktor, bzw. durch eine Austausch mit einer aktiven
Spule mit den jeweiligen Nachteilen implementiert werden kann.
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4.2.2. Beschreibung des Ansatzes

Gleichung (4.6) zeigt, dass die Phase neben Cy durch die Steilheit g2 be-
stimmt wird. Da steuerbare Transkonduktanzverstéarker technisch leicht
umsetzbar sind, ergibt sich eine weitere, bislang ungenutzte Moglichkeit
der Phasenstellung. Diese zeichnet sich durch eine prinzipbedingt ver-
nachléssigbare Beeinflussung der Amplitude aus. Im Folgenden wird die
Funktion der relativen Phasendrehung hergeleitet.

Aufgrund der Form des Arkustangens ist es zweckméfig, die Transkon-
duktanz ausgehend von einem Maximalwert gm2 o bis 0 zu stellen. Damit
ergibt sich folgende Beziehung fiir die relative Phasendrehung Ags1, wo-
bei z, eine normierte SteuergroBe fiir g, ist:

Ao (x,) = 2arctan (UJCX)) — 2arctan ( wCs )

Im2,0 (1 — Im2,0
(4.7)
= 2arctan Lo
= carc gmz,0(1—2y) wCly
wCx Im2,0

Neben der Steuergréfe x, ist der Parameter des Verhéltnisses zwischen
gm2,0 und Cx in Gleichung (4.7) enthalten. Beide Gréfien beeinflussen die
Lage des Arkustangens in Bezug auf die Frequenzachse.

45

-90 A

Phasendrehung / °

-135 -

-180 T T - !
0,1 1 10 100
Frequenz / GHz

Abbildung 4.2: Modellierte Phasendrehung eines Zirkulator-Phasenschiebers mit ein-
stellbarer Steilheit gma2 (z).
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Beim Durchfahren des Parameterbereichs von x, entsteht eine Kur-
venschar von Arkustangensfunktionen, welche jeweils zueinander auf der
Frequenzachse verschoben sind. Dies ist in Abbildung 4.2 exemplarisch
fiir linear gestufte Werte von x, dargestellt, wobei der Wert z, = 1 eine
von der Frequenz unabhingige Phasendrehung von 180 ° erzeugt. Durch
eine geeignete Wahl des Verhéltnisses zwischen gm20 und Cyx kann die-
se Kurvenschar verschoben werden. Wie aus Abbildung 4.2 ersichtlich
ist, nimmt die Steuerlinearitdt mit steigender Frequenz zu, wenngleich
der maximale Stellbereich zunehmend eingeschrankt wird. Im Gegensatz
dazu verschlechtert sich die Steuerlinearitéit und vergrofiert sich der Stell-
bereich bei geringeren Frequenzen. Es ist daher ein Kompromiss aus ma-
ximalem Stellbereich und der Steuerlinearitit zu finden.

In den im néchsten Abschnitt vorgestellten Entwiirfen wurde gms2 ¢ den
Steilheiten der zwei weiteren Transkonduktanzverstédrker im Zirkulator
gleichgesetzt, um gleiche Strukturen wiederverwenden zu kénnen. Eine
Analyse des Kleinsignalverhaltens des Zirkulators ergibt, dass die Kon-
densatoren Cgc und Cgg der Transistoren als kapazitive Last an jeder
Stufe wirken und sich somit zu Cy addieren. In beiden Entwiirfen reichte
diese Kapazitdt bereits fiir den Frequenzbereich des S- und C-Bands aus,
sodass kein weiterer Kondensator verwendet wurde. Die aus Gleichung
(4.7) resultierenden Kurven sind fiir das daraus resultierende Verhaltnis
zwischen gm2 o und Cx in Abbildung 4.3 dargestellt.

180
; G20 _ BOm—S
4 C, pF
o 135 A
f=
3
L
[
2 90
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g 6 GHz
o
g 45
®
°
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0 ! | |
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

Normierte SteuergréBe x,,

Abbildung 4.3: Modellierte relative Phasendrehung eines Zirkulator-Phasenschiebers
mit einstellbarer Steilheit gm2 ().
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4.2.3. Beispiele fiir Zirkulator-Phasenschieber

Die im vorangegangenen Abschnitt dargelegten Erkenntnisse wurden an-
hand zweier integrierter Schaltkreise messtechnisch iiberpriift. Beim Ent-
wurf der Schaltkreise wurde zunéchst der erreichbare Phasenstellbereich
abgeschitzt. Aus den Kurven in Abbildung 4.2 kann abgeleitet wer-
den, dass der maximal verfiigbare Stellbereich eines einzelnen Zirkulator-
Phasenschiebers maximal 180 ° betragen kann und fiir hohere Frequenzen
darunter liegt. Eine Vergroflerung des Stellbereichs unter Ausnutzung ei-
ner Resonanz mit einer Spule, wie sie in [ENl02, ElI01b] demonstriert wur-
de, ist hierbei nicht anwendbar, da der Wert des Kondensators Cy nicht
gedndert wird. Aus diesen Griinden muss der Phasenstellbereich durch ei-
ne Serienschaltung mehrerer Phasenschieber vervielfacht werden. Zudem
besteht fiir symmetrische Signale die Moglichkeit der Phasenumkehr, was
einer weiteren Verdopplung des Stellbereichs gleichkommt.

Entwurf des Zirkulators
Es existieren verschiedene Ansétze, um das in Abbildung 4.1 dargestell-
te Verhalten nachzubilden. Erste Untersuchungen dazu lieferte [Tan65]
fiir unipolare Strukturen mit drei Transistoren, wie sie spéater z.B. in
[Zheng08] Verwendung fand, wobei eine Steuerung der Steilheit einer der
Transistoren schwer realisierbar wire. Weitere Arbeiten [Shin08, Wul0,
Zheng09] beschreiben Strukturen, welche nur bestimmte benotigte Eigen-
schaften eines Zirkulators besitzen. Diese als Quasi-Zirkulatoren bezeich-
neten Schaltungen sind gleichfalls nicht gezielt steuerbar. Des Weiteren
besteht die Moglichkeit, die Transkonduktanzverstérker durch Operati-
onsverstarkergrundschaltungen zu ersetzen [Chenl0, Tiel0]. Dies wiirde
Operationsverstéarker mit einer herausragenden Bandbreite erfordern, wo-
gegen sich Transkonduktanzverstérker leichter implementieren lassen.
FEine einfache Form des Transkonduktanzverstarkers ist das Differenz-
paar. Dariiber hinaus enthélt es die analoge Rechenfunktion der Differenz
der Eingangsspannungen, wie sie fiir einen Zirkulator entsprechend Ab-
bildung 4.1 benétigt wird. In dieser einfachen Struktur wiirde jedoch die
Hiélfte der Signalamplitude in jedem der Transkonduktanzverstirker am
jeweils ungenutzten Anschluss des symmetrischen Ausgangs verloren ge-
hen. Aus diesem Grund wurde fiir diesen Entwurf eine vollstindig sym-
metrische Struktur verwendet, wobei die Spannungsdifferenzen mittels
doppelter Eingidnge an den Transkonduktanzverstarkern gebildet werden
kénnen. Abbildung 4.4 stellt die Verschaltung der Transkonduktanzver-
stiarker zusammen mit dem Kondensator Cy dar.
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Abbildung 4.4: Schaltbild des symmetrischen Zirkulator-Phasenschiebers.
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Abbildung 4.5: Vereinfachtes Schaltbild der Transkonduktanzverstérker.

In Abbildung 4.5 ist das Schaltbild der Transkonduktanzverstérker
gm1 und g3 dargestellt. Der Referenzstrom Iy wird mittels eines Strom-
spiegels mit Feldeffekttransistoren bereitgestellt und ist auf die in Glei-
chung (4.3) definierte Bedingung ausgelegt. Der steuerbare Verstarker
wird durch ein zweites identisches Differenzpaar ergéinzt, welches an den
Eingéngen parallel und am Ausgang kreuzgekoppelt zu dem bereits ab-
gebildeten Differenzpaar geschaltet wird. Die ausgangsseitige Kreuzkopp-
lung bewirkt eine Ausloschung des Signalstroms und somit eine Steue-
rung der effektiv wirksamen Steilheit. Jeder der zwei Differenzverstérker
erhélt eine eigene steuerbare Fufistromquelle. Um einen definierten Ar-
beitspunkt am Ausgang sicherzustellen, werden beide Stromquellen ge-
genldufig gesteuert, wobei die Summe beider Stréome konstant I ist.

Entwurf in IBM 7WL

Zur Uberpriifung des Konzepts wurde zunéchst ein einzelner Zirkulator-
Phasenschieber in der 0,18 um Technologie TWL von IBM untersucht.
Abbildung 4.6 zeigt ein Chipfoto des Schaltkreises mit den Abmessungen
0,73 mm x 0,65 mm. Der Schaltkreis wird mit einer Referenzstromquelle
erginzt. Der Zirkulator-Kern ist mit nur 0,023 mm? Fliche im Zentrum
des Schaltkreises zu erkennen.
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Abbildung 4.6: Chipfoto des Phasenschiebers in IBM 7WL [May09a).

Ergebnisse

Der Schaltkreis wurde zwischen 2,5 GHz und 6 GHz iiber den gesamten
Phasenstellbereich gemessen. Aus den Simulations- und Messdaten wur-
den die in Abbildung 4.7 dargestellten Verlaufe der relativen Phasendre-
hung gewonnen. Daraus ist erkennbar, dass die bendtigte Mindestpha-
sendrehung von 90 ° stets erreicht wird. Aufgrund der Eigenschaften des
Arkustangens ist fiir kleine Werte der Steuergréfie z,, eine hohe Linea-
ritdt der Steuerkennlinien zu verzeichnen. Die Steuerlinearitdt und der
Stellbereich weisen eine sehr gute Uberdeckung zwischen Simulation und
Messung auf. Lediglich die im Vergleich zur Simulation erkennbare Ab-
weichung im Anstieg der gemessenen Kurven wird durch eine Verschie-
bung des Arbeitspunktes der Transkonduktanzverstirker bedingt. Dies
fihrte auch zu einer geringen Erhohung der Amplitudenfehler, wie es aus
Abbildung 4.8 zu erkennen ist. Dennoch zeigt sich an dieser Darstellung
bereits der erfolgreiche Funktionsnachweis des neuartigen Steuerkonzepts
fiir Zirkulator-Phasenschieber. Die Amplitude wird nur gering durch die
Phasenstellung beeinflusst.
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Abbildung 4.7: Relative Phasendrehung des Zirkulator-Phasenschiebers in IBM 7WL.
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Abbildung 4.8: Amplitudenfehler des Zirkulator-Phasenschiebers in IBM 7TWL.

Wie in [May09a] ausfiihrlich dargestellt wurde, sind die Grofisignal-
parameter und die Rauschzahl weitestgehend unabhéngig von der einge-
stellten Phasendrehung.
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Abbildung 4.9: Blockschaltbild des kompletten Phasenschiebers mit steuerbarer Ver-
starkung in IHP SGB25V.

Entwurf in IHP SGB25V
Nach den guten Ergebnissen des einzelnen Zirkulators wurde das Konzept
auf die 0,25 pm Technologie SGB25V von IHP iibertragen. Neben der
moglichen Integrierbarkeit in das MIMAX Projekt ergab sich zusétzlich
die Gelegenheit, den Ansatz in einer anderen Technologie zu iiberpriifen.
Die symmetrische Signalfithrung im Zirkulator erlaubt den Einsatz ei-
ner Schaltung zur Umkehr der Phasenlage, sodass der verfiighare Pha-
senstellbereich verdoppelt wird. Da sich fiir diesen Zweck die in Ab-
schnitt 3.3.3 beschriebene symmetrische Struktur mit Kreuzkopplung eig-
net, wird der Phasenschieber um die Moglichkeit der Verstarkungsstel-
lung erweitert. Die fiir einen Stellbereich von 360 ° notwendige weitere
Verdopplung wird durch einen zweiten, in Serie geschalteten Zirkulator
erreicht. Weitere Peripheriebaugruppen sind ein rauscharmer Vorverstér-
ker und Treiberschaltungen sowie digitale Blocke zur Ubertragung, Spei-
cherung und Wandlung der Steuergréfien. Zusammenfassend ergibt sich
das in Abbildung 4.9 dargestellte Blockschaltbild des Systems.

Ergebnisse

Die Abmessungen des in Abbildung 4.10 dargestellten Chips betragen
1,25mm x 0,85 mm. Der hervorgehobene Bereich umfasst den Hochfre-
quenzsignalpfad mit einer Fliche von nur 0,2mm?. Wie auf Abbildung
4.10 zu erkennen ist, wurde der Schaltkreis auf eine Prototypenleiter-
platte gebondet. Unbezeichnete Verbindungen sind Massekontakte. Da
eine gegenseitige Beeinflussung des Phasenschiebers und des steuerbaren
Verstérkers ausgeschlossen werden kann, wurden alle dquidistanten Zu-
stdnde des Phasenschiebers bei maximaler Verstédrkung zwischen 2 GHz
und 6 GHz gemessen.
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Abbildung 4.10: Chipfoto des Zirkulator-Phasenschiebers in IHP SGB25V [May11b).

Eine Simulation der Schaltung bestétigte erneut die Modellbildung aus
Abschnitt 4.2.2. Die Phase liasst sich weitestgehend linear steuern und
zeigt nur eine geringe Frequenzabhéngigkeit im betrachteten Band. Ab-
bildung 4.11 stellt den Verlauf der Kurven dar. Die gemessene relative
Phasendrehung zeigt Abbildung 4.12. Der Stellbereich von mindestens
90° je Zirkulator entspricht dem des Modells und der Simulation. Die im
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Abbildung 4.11: Simulierte relative Phasendrehung je Zirkulator-Phasenschieber.



96 4. Entwicklung verbesserter Phasenstellglieder

, 180
=
g
g) 135 4 2 GHz
=]
<
o
]
S 90 A
2 6 GHz
©
=
o
o 45 A
2
©
°
c o | ‘ | ‘
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

Normierte SteuergréBe x,

Abbildung 4.12: Gemessene relative Phasendrehung je Zirkulator-Phasenschieber.
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Abbildung 4.13: Gemessener Amplitudenfehler beider Zirkulator-Phasenschieber.

Modell und der Simulation erkennbare Frequenzabhéngigkeit der Form
der Steuerkennlinien fillt dagegen deutlich geringer aus. Dies liegt darin
begriindet, dass weitere parasitiare Elemente, welche beispielsweise durch
die Verdrahtung der Transistoren entstehen, einen zusétzlichen Einfluss
auf den Frequenzgang haben.

Abbildung 4.13 stellt den geringen Amplitudenfehler in dB in Abhén-
gigkeit der Frequenz dar, wobei jede der Kurven einem von 16 &quidi-
stanten Zustdnden des Phasenstellbereichs bis 90 ° entspricht.
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Abbildung 4.14: Gemessene RMS Amplituden- und Linearitatsfehler der Zirkulator-
Phasenschieber im gleichen Phasenstellbereich von 125 °.

4.2.4. Beurteilung

Mit dem in dieser Arbeit entwickelten, neuartigen Ansatz fiir Phasen-
schieber mit Zirkulatoren ist eine iiber einen weiten Frequenzbereich li-
neare Stellung der Phase moglich. Die durch die Neuerung vorgeschla-
gene Methode zur Steuerung des Zirkulators am Tor der reflektierenden
Last erlaubt es, auf die mit zahlreichen Nachteilen behafteten steuerbaren
Blindwiderstdnde wie Varaktoren und aktiven Spulen zu verzichten. Da-
mit wird die von der Theorie der Reflexionsphasenschieber vorhergesagte,
besonders geringe Amplitudenbeeinflussung erreicht.

Zur Zusammenfassung der in den Beispielen des vorangegangenen Ab-
schnitts erzielten Ergebnisse sind die mittleren quadratischen Fehler der
Linearitdt und Amplitude iiber der Frequenz in Abbildung 4.14 darge-
stellt. Darin ist erkennbar, dass der Ansatz unabhingig von der verwen-
deten Technologie ist. Es zeigen sich nur geringe Abweichungen zwischen
den Kurven der Schaltungen, welche in IBM 7TWL [May09a] und THP
SGB25V [Mayl1b] gefertigt wurden.
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5. Untersuchung kartesischer
Vektor-Modulatoren

Kanalschétzungsalgorithmen stellen die Grundlage der Berechnung kom-
plexer Gewichte in Diversitdtssendern und -empfingern dar und werden
in der Regel in der kartesischen Form der komplexen Zahlen durchge-
fiihrt®. Dies unterstreicht die Bedeutung kartesischer Vektor-Modulatoren
fiir moderne Funkiibertragungssysteme, wobei zur Erlangung eines hohen
Diversititsgewinns eine moglichst exakte Einstellbarkeit von Real- und
Imaginérteil des Gewichts erforderlich ist.

Die Bereitstellung der Quadraturkomponenten des Signals ist ein we-
sentlicher Bestandteil eines kartesischen Vektor-Modulators. Aus diesem
Grund ist der erste Abschnitt dieses Kapitels der Analyse und Beur-
teilung verschiedener Ansétze zur entsprechenden Aufteilung des Signals
gewidmet. Der zweite Abschnitt stellt die Ergebnisse der Erprobung eines
kartesischen Vektor-Modulators im Rahmen des EU-Projektes MIMAX
vor.

5.1. Prinzipien zur Bildung von
Quadraturphasen

Zur Erzeugung der Quadraturphasen wird das Signal zunéchst in zwei
Teilsignale gleicher Amplitude aufgeteilt. Anschlieend werden beide Teil-
signale insofern durch geeignete Schaltungen beeinflusst, sodass zwischen
ihnen eine relative Phasendrehung von 90° bei gleicher Amplitude ent-
steht. Es handelt sich dabei in der Regel um passive oder aktive Phasen-
schieber. Dartiiber hinaus kann im Zuge einer Frequenzumsetzung mittels
Mischern ein solches Verhalten erzielt werden.

In den folgenden Abschnitten werden bekannte Prinzipien dieser drei
Gruppen mit ihren jeweiligen Vor- und Nachteilen vorgestellt und im
Anschluss hinsichtlich ihrer Verwendbarkeit fiir Diversititssender und -
empfanger beurteilt.

8Dies liegt darin begriindet, dass die fiir die Matrizenrechnung verwendete Grund-
rechenart der Addition in der polaren Form jeweils mehrere Berechnungen von Winkel-
funktionen erfordert und somit nur unter hohem Aufwand realisiert werden kann. Der
Vorteil einer ebenso notwendigen und in der polaren Form einfacheren Multiplikation
kann dies nicht ausgleichen.
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Abbildung 5.1: Quadraturallpassfilter a) RC b) RLC c) LC.

5.1.1. Passive Filter

Die fiir die Quadraturphasen definierten Anforderungen an ein Filter wer-
den durch die Klasse der Allpassfilter erfiillt. Es werden drei Untergrup-
pen, abhéngig vom Einsatz von Widerstdnden und Spulen, unterteilt.

RC-Filter

Diese Strukturen bilden das Verhalten eines Allpassfilters mittels einer
Verbindung aus Hochpass- und Tiefpassfiltern. Da dazu keine Spulen mit
hohem Platzbedarf nétig sind, wurden diese auch als Polyphasenfilter be-
zeichneten Schaltungen bereits frith in integrierten Schaltungen verwen-
det. So findet sich z.B. in [Weab4] eine detailliert beschriebene Berech-
nungsvorschrift zur Dimensionierung eines solchen Filters zum Zwecke
der Erzeugung von Quadraturphasen.

Abbildung 5.14a) zeigt die Inphasenkomponente U, 1 eines solchen, fiir
eine symmetrische Signalfithrung angepassten Netzwerks. Eine gleichfor-
mige Struktur mit entsprechend anderen Kapazitdten wird am Eingang
U, parallel geschaltet, um die Quadraturphasenkomponente U, q zu er-
zeugen. Neben dem Vorteil des kompakten Layouts ist diese Struktur
robust gegeniiber den Toleranzen der Bauelemente und kann sehr breit-
bandig ausgelegt werden. Als nachteilig wirkt sich der hohe Verlust in
der GroBenordnung von 10dB aus. Es ist daher zweckméfBig, ein solches
Filter mit einer niederohmigen Stufe zu treiben.

Ein RC-Polyphasenfilter fand in den kartesischen Vektormodulatoren
von [May11d] Anwendung. Dazu wurde die Berechnungsvorschrift in Form
eines in C# verfassten Programms implementiert und damit die entspre-
chenden Bauelementwerte berechnet.
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Abbildung 5.2: Gemessene (M) und simulierte (S) Phasen des RC-Filters [May11d].

In Abbildung 5.2 sind die gemessenen und simulierten Verldufe der
Phasenbeziehungen des RC-Quadraturallpassfilters abgebildet. Es zeigt
sich ein grofler Frequenzbereich, in dem die Phasen nahezu konstant sind.
Eine leichte Verschiebung des Arbeitspunkts der nachfolgenden Basisstufe
und somit deren Eingangsimpedanz fithrte zu einer geringen Abweichung
der Aufteilung in 90 °.

RLC-Filter

Unter Verwendung von Spulen kénnen einfachere Strukturen zur Bildung
der Quadraturphasen aufgebaut werden [Koh07, Jor09]. Abbildung 5.1 b)
stellt ein solches RLC-Filter dar. Der Widerstand ergibt sich aus der An-
passungsbedingung und entspricht somit dem Doppelten der Referenzim-
pedanz Zj. Die Induktivitdt und Kapazitit werden geméafl den Gleichun-
gen der Resonanzbedingung dimensioniert:

1
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Q—Z c

Um bei der Resonanzfrequenz wy eine exakte Aufteilung der Quadratur-
phasen zu erreichen, muss die Giite () den Wert 1 annehmen. Der hohe
Platzbedarf der Spulen spricht gegen eine Verwendung in integrierten
Schaltkreisen mit mehreren Vektor-Modulatoren.



5.1. Prinzipien zur Bildung von Quadraturphasen 101

LC-Filter

Mit Spulen lassen sich analog zu RC-Filtern Allpassfilter aus Hoch- und
Tiefpasselementen zusammensetzen. Der Vorteil solcher Strukturen liegt
in den im Vergleich zu RC-Filtern sehr geringen Verlusten. Da LC-Filter
jedoch unsymmetrisch aufgebaut sind und RLC-Filter eine ebenso ver-
lustarme Alternative darstellen, wird dieser Filtertyp seltener eingesetzt.
Dariiber hinaus ist die Aufteilung der Phase nicht symmetrisch um die
Resonanzfrequenz wpy, wodurch die Bandbreite der Anordnung einge-
schrankt ist. Aufgrund der Verwendung von Spulen ist der Platzbedarf
von LC-Filtern sehr grof3.
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Abbildung 5.3: Aktive Quadraturallpassfilter a) Verzogerungsglieder b) Verstérker.

5.1.2. Aktive Filter

Die im vorangegangenen Abschnitt vorgestellten, passiven Strukturen ha-
ben den gemeinsamen Nachteil das Signal abzuschwéchen. Ist dies, z.B.
zur Wahrung eines minimalen Signal-Rausch-Abstandes, nicht fiir eine
Verwendung im Gesamtsystem vertretbar, so empfiehlt sich der Einsatz
aktiver Filter. Es werden zwei Anséitze unterschieden.

Verzogerungsglieder

Wie in Abbildung 5.3 a) dargestellt ist, kann das Signal durch eine Ket-
te von N Verzogerungsgliedern mit einer definierten Verstiarkung A und
einen weiteren Pfad mit mindestens einem Verzogerungsglied und einer
ebenso groflen Verstdrkung A geleitet werden, um eine effektiv wirksame
Phasendifferenz von 90 ° bei der gewdhlten Betriebsfrequenz zu erhalten.
Da keine bzw. kaum passive Elemente verwendet werden, wird eine ho-
he Integrationsdichte erzielt. Da jedoch eine hohe Zahl aktiver Elemente
verwendet wird, eignet sich dieses Prinzip nicht fiir stromsparende An-
wendungen. Ein Beispiel einer Schaltung zur Erzeugung der Quadratur-
phasen mit Verzogerungsgliedern ist in [Tiku08] gegeben. Hierbei wurden
die Verzogerungsglieder durch Differenzverstéarker repréasentiert.

Verstarker

Ein weiterer Ansatz verwendet in einem oder beiden Pfaden aktive Ver-
starker mit einer jeweils eigenen Phasendrehung, sodass sich eine Diffe-
renz von 90 ° ergibt. Dabei gilt, dass die Verstarkung A der Signalpfade
identisch sein muss. Eine schematische Darstellung dazu befindet sich in
Abbildung 5.3b). Die Phasendrehung der Verstirker kann durch passi-
ve Filterstrukturen in der Last [Kam93], durch die Anpassungsnetzwerke
[Vad09] oder durch Gegenkopplungsnetzwerke [Sim00] eingestellt werden.
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Abbildung 5.4: Blockschaltbild eines Empfangers mit Frequenzumsetzung zur Erzeu-
gung der Quadraturphasen.

5.1.3. Frequenzumsetzung

Komplexe Modulationsverfahren, wie z.B. der Quadraturamplitudenmo-
dulation (QAM), benotigen ebenso zwei um 90 ° zueinander phasenver-
schobene Teilsignale. Da sich die Phase des Signals bei einem Mischvor-
gang mit der des Lokaloszillators addiert, kann eine solche feste Phasen-
differenz {iber den LO-Takt eingepriagt werden. Die Phasendifferenz im
LO-Takt wird wiederum verhaltnisméaBig einfach aus dem stabilisierten
Oszillatortakt durch Frequenzteilung gewonnen. Beide Prinzipien kon-
nen sich fiir die Erzeugung der Quadraturphasen in Vektormodulatoren
eignen und werden im Folgenden kurz erldutert. Eine ausfithrliche theo-
retische Betrachtung dazu liefert [Leul0].

Frequenzteilung

Ein Frequenzteiler beruht auf dem Prinzip eines riickgekoppelten und so-
mit als Zéhler geschalteten Flip-Flops, wobei es unterschiedliche Auspréa-
gungsformen insbesondere fiir Hochfrequenzschaltungen gibt. Mit Aus-
nahme spezieller Varianten ist ein Abgriff des um 90° phasenverscho-
benen Signals an internen Knoten des Flip-Flops moglich. Dies und die
Eigenschaft das Signal selbst zur Teilung der Frequenz verwenden zu
koénnen, sind die Ursachen fiir die weite Verbreitung der Schaltung fiir
Quadraturmischer und in Phasenregelschleifen.

Da der Einsatzbereich der Schaltung nicht auf digitale oder rein sinus-
féormige Signale eingeschréinkt ist, konnte sie in Vektor-Modulatoren zur
Bereitstellung der Quadraturphasen verwendet werden. Dagegen stehen
jedoch einige prinzipbedingte Probleme:
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¢ Ein Frequenzteiler benétigt ein Taktsignal mit einer im Vergleich
zum Nutzsignal hinreichend grofien Amplitude. Soll demnach das
Quellsignal selbst zur Bereitstellung des Taktes verwendet werden,
so muss ein starker Trager vorausgesetzt werden. Dies schrankt die
Verwendbarkeit der Schaltung fiir triagerlose Kommunikationsver-
fahren ein.

e Beim internen Mischvorgang entstehen prinzipbedingt Mischpro-
dukte vierter Ordnung mit hoher Leistung, welche die Seitenbén-
der ineinander abbilden. Dies fiihrt dazu, dass das Nutzsignal nicht
zurliickgewonnen werden kann.

Zusammenfassend wurde daher die Verwendung von Frequenzteilern fiir
Vektor-Modulatoren in [Leul0] nicht empfohlen.

Quadraturmischung

Die iiblicherweise” fiir einen Empfinger bendtigte Frequenzumsetzung
kann in zwei Schritten erfolgen, wobei der erste Mischvorgang um eine
Quadraturmischung erweiterbar ist. Auf diesen Weg stehen im Band der
Zwischenfrequenz die Quadraturphasen des Signals zur Verfiigung und
kénnen entsprechend dem Prinzip kartesischer Vektor-Modulatoren ein-
zeln gewichtet und zusammengefasst werden. In einem zweiten Misch-
vorgang wird schliellich das Signal zur Basisbandfrequenz umgesetzt,
entsprechend dem {iblichen Aufbau eines Empfangers gefiltert und fiir
die Analog-Digital-Wandlung vorverstarkt. Abbildung 5.4 stellt den be-
schriebenen Aufbau als Blockschaltbild dar. Ein sinngeméfler Aufbau ist
ebenfalls fiir den Sender moglich.

Es ergeben sich einige Vorteile aus dem beschriebenen Verfahren. So ist
es einerseits moglich, die Zwischenfrequenz exakt auf die Hélfte der Dif-
ferenz zwischen Hochfrequenz und Basisbandfrequenz festzulegen. Damit
verwenden beide Mischvorgénge die gleiche Frequenz des Lokaloszillators
und tragen somit zu einem geringeren schaltungstechnischen Aufwand
bei. Zudem wird ebenso im Vergleich zu einem ftiblichen System die hal-
be LO-Frequenz benétigt, sodass der Entwurf des Oszillators und der
zugehorigen PLL vereinfacht wird. Gleiches gilt fiir die im Band der Zwi-
schenfrequenz befindlichen Komponenten der Vektor-Modulatoren, der
Addierschaltung und des zweiten Mischers.

9Dies trifft nicht fiir rein digitale Empfinger (engl.: ,software defined radio”) zu.
Da sie jedoch prinzipbedingt keine analogen Baugruppen, wie Vektor-Modulatoren,
verwenden, sind sie nicht Gegenstand dieser Betrachtungen.
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Tabelle 5.1: UBERSICHT UBER VERFAHREN ZUR ERZEUGUNG VON QUADRATURPHASEN.

Netzwerk ‘ RC ‘ (R)LC ‘ Verzogerung | Verstarker | Zwischenfrequenz
Flache klein grof sehr klein klein klein bis mittel
Strombedarf | keiner keiner sehr hoch mittel hoch®
Bandbreite hoch mittel® gering gering gering bis hoch®
Ausbeute mittel mittel gering mittel? sehr hoch
SNR gering mittel hoch hoch gering bis hoch®
1IP3, P1dB hoch hoch mittel mittel mittel

%Aber positive Nebeneffekte auf Gesamtsystem.

YKlein bei reinem LC-Filter.

¢Je nach Stellbereich des Oszillators.

dTrimmung ggf. erforderlich.

¢Nach Anpassung der Schalterkennlinie und des Frequenzplans.

Als nachteilig hat sich in der Betrachtung von [Leul0] herausgestellt,
dass analog zu dem Verfahren der Frequenzteilung Mischprodukte vierter
Ordnung entstehen. Da analytische Berechnungen zeigen, dass sich dieser
Effekt auf die Schalterkennlinie des Mischers und die gewéhlte Frequenz-
planung zuriickfithren lésst, besteht die Moglichkeit, die Signalqualitét
durch geeignete schaltungstechnische Mafinahmen zu verbessern.

5.1.4. Beurteilung

Die vorgestellten Verfahren zur Erzeugung orthogonaler Vektoren fiir kar-
tesische Vektor-Modulatoren bieten die in Tabelle 5.1 zusammengefassten
Vor- und Nachteile.

Es zeigt sich, dass das Verfahren der Zwischenfrequenz ein hohes Po-
tential bietet, zumal es deutliche Vereinfachungen im Entwurf des Ge-
samtsystems ermoglicht. Voraussetzung dafiir ist allerdings die Losung
des Problems der in Abschnitt 5.1.3 beschriebenen Mischprodukte vier-
ter Ordnung. Es ist empfehlenswert, dieses Verfahren weiterzuentwickeln.

Eine gute Alternative bieten die passiven Filterstrukturen, welche kei-
nen Strombedarf und eine hohe Grof)signallinearitit aufweisen. Auch
wenn die Dampfung eines RC-Filters mit bis zu 10dB besonders hoch
ist, bietet diese Struktur die hochste Bandbreite und die kleinste Fléche.
Da dies wichtige Parameter fir MIMO-Multibandsysteme sind, wurden
RC-Filter im Projekt MIMAX bevorzugt eingesetzt.
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5.2. Erprobung am Anwendungsbeispiel
MIMAX

In Abschnitt 1.4 wurden die Ziele und Spezifikationen des Forschungs-
projektes MIMAX vorgestellt. Teile der im Verlauf dieser Arbeit durch-
gefiihrten Untersuchungen waren Bestandteile des Projekts, sodass die
Erkenntnisse im Rahmen eines vollstdndigen Kommunikationssystems
iiberpriift werden konnten. Die fiir das Projekt spezifischen Ergebnisse
der Arbeit werden in diesem Abschnitt dargelegt.

Als Grundlage zur Einstellung der komplexen Gewichte im MIMAX-
System wurde ein kartesischer Vektor-Modulator entsprechend Abbil-
dung 5.5 entworfen. Eine Begriindung des Vorzugs der kartesischen Re-
prasentation komplexer Zahlen lieferten bereits Abschnitt 1.2.2 und der
Beginn dieses Kapitels. Da die Komponente in jedem der Empfangspfade
verwendet wird, wurde ein komplettes Modul mitsamt dem fiir einen gu-
ten Signal-Rausch-Abstand notwendigen rauscharmen Verstérker (LNA)
entwickelt. Das unipolare vorverstiarkte Antennensignal wird auf eine
Symmetrierstufe (Balun) geleitet und erneut mittels eines sehr niede-
rohmigen Treibers verstarkt, um das Quadraturallpassfilter mit einem
geeigneten Impedanzniveau anzusteuern. Wie in Abschnitt 5.1.4 darge-
legt, wird ein RC-Filter zur Erzeugung der orthogonalen Basisvektoren
verwendet. Es folgt in jedem der Teilpfade ein Verstidrker mit wahlweise
zuschaltbarer Vorzeichenumkehr, sowie die zur Einstellung der Gewichte
notwendigen steuerbaren Verstéirker. Dieser entspricht der in Abschnitt
3.3.3 beschriebenen Struktur.

QAF Kreuzschalter | VGAs

. 8 bit 1/Q ‘ Referenz-
% Register H AD-Wandler | stromquelle

Abbildung 5.5: Blockschaltbild des Vektor-Modulators im Projekt MIMAX.
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Abbildung 5.6: Blockschaltbild des Hybridaufbaus.

Die orthogonalen Signale werden iiber ein passives Addiernetzwerk zu-
sammengefasst und schliefilich mittels eines weiteren Treibers auf das
Niveau der Referenzimpedanz Z, angepasst. Das Modul wird durch ei-
ne digitale Schnittstelle mit Registern und Digital-Analog-Wandler zur
Erzeugung der Steuerstrome der VGAs ergéinzt.

Die Schaltung wurde dartiber hinaus in dem beschriebenen Umfang
zuzliglich einer SPI-Schnittstelle und einer Referenzstromquelle als ei-
genstandiger integrierter Schaltkreis entworfen und charakterisiert. Da
diese im Hybridaufbau eingesetzt wurden, wird auf die in Abschnitt 5.2.1
sowie [May11d] vorgestellten Ergebnisse verwiesen.

5.2.1. Hybridaufbau

Der Hybridaufbau wurde zur ersten Demonstration des in MIMAX er-
arbeiteten Prinzips entworfen. Hierfiir sind die fiir das Gewichtungsver-
fahren notwendigen und in der Arbeitsgruppe entwickelten Schaltkreise
zusammen mit im Handel erhéltlichen Komponenten auf einer Leiterplat-
te zu einem Funkiibertragungssystem zusammengeschaltet worden.

Implementierung

Abbildung 5.6 stellt den Aufbau der Leiterplatte auf Blockebene dar.
Die zugekauften Bauteile sind zur Unterscheidung grau unterlegt. Zum
Vergleich ist ein Foto der Leiterplatte in Abbildung 5.7 enthalten. Unter
den schwarzen Schutzkappen im rechten Drittel der Leiterplatte befinden
sich das in Abbildung 5.5 abgebildete Vektor-Modulator-Modul und eine
Schaltung zur Addition der vier Antennenpfade.
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Abbildung 5.7: Leiterplatte des Hybridaufbaus (11 cm x 14 cm).

Der Empfangspfad wird durch einen Antennenschalter, ein passives
Bandpassfilter und einen integrierten Analogschaltkreis mit Mischern,
PLL und Basisbandfiltern ergénzt. Die Steuerung erfolgt wahlweise iiber
eine USB-Schnittstelle zum Laborrechner oder durch die von Projekt-
partnern entwickelte Basisbandleiterplatte. Die jeweiligen Kommandos
werden von einer FPGA-Plattform der Firma Xilinx entgegengenommen
und fiir eine Ubertragung zu den Vektor-Modulatoren aufbereitet. Somit
ist sowohl ein Test der Komponenten als auch der Betrieb im Kommuni-
kationssystem moglich.

Ergebnisse

Uber einen Abgriff des Signals zwischen Addierschaltung und dem in-
tegrierten Schaltkreis MAX2828 wurden die Hochfrequenzeigenschaften
der Vektor-Modulatoren und der Addierschaltung iiberpriift. Dazu wur-
de ein sinusférmiges Testsignal im Band des WLAN-Standards 802.11a
an den jeweiligen Antennenbuchsen eingespeist und anschlielend der ein-
stellbare Vektorraum mit einer automatischen Messroutine in LabView
durchfahren. Da keine Frequenzumsetzung zwischen dem Einspeisepunkt
und dem Abgriff stattfindet, kdnnen die S-Parameter mittels eines Vek-
toranalysators gemessen werden.



5.2. Erprobung am Anwendungsbeispiel MIMAX 109

Im{S,,}
o

Re{S;}

Abbildung 5.8: Gemessener Stellbereich eines Vektor-Modulators im Hybridaufbau bei
5,26 GHz.

Abbildung 5.810 zeigt die Messpunkte fiir einen der vier Vektor-Modu-
latoren in der Darstellung der komplexen Ebene. Es ist eine sehr gleich-
méaBige Verteilung der Punkte erkennbar. Die geringe Durchbiegung der
Punktreihen resultiert aus der verbleibenden Phasenbeeinflussung durch
die steuerbaren Verstdrker. Diese entspricht sehr gut der in Abschnitt
3.3.3 bestimmten mittleren quadratischen Phasenbeeinflussung von nur
2,8°. Die entlang der Achsen des Vektor-Modulators sichtbaren Bereiche
ohne Punkte sind auf einen Versatz der Kennlinie der Digital-Analog-
Wandler zuriickzufithren und kénnen durch den Einsatz vollkommen sym-
metrischer, steuerbarer Verstiarker mit Kreuzkopplung behoben werden.

10Die Abbildung ist rein technischer Natur. Ahnlichkeiten mit Markenzeichen sind
rein zuféllig und nicht vom Autor beabsichtigt.
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5.2.2. Statistische Auswertung

Fir die Bestiickung mehrerer Hybridleiterplatten wurden die Vektor-
Modulatoren eines Wafers mit der Unterstiitzung des IHP gemessen. Ab-
bildung 5.9 stellt die Ergebnisse in komprimierter Form dar.

Abbildung 5.9: Messergebnisse der Vektor-Modulatoren eines Wafers.
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Abbildung 5.11: Verteilung der Quadraturphasendifferenz in 57 Schaltkreisen.

Schwarz markierte Felder liegen auflerhalb des Wafers, graue Felder
konnten nicht gemessen werden, da diese bereits zur ersten Auslieferung
abgetrennt waren. Es sind somit die Stellbereiche von 63 Schaltkreisen
zu erkennen, von denen 5 eindeutig als Ausschuss gekennzeichnet werden
konnten. Fiir eine sinnvolle Dauer der Messung wurden die jeweiligen Eck-
und Mittelpunkte der Quadranten ausgewéahlt. Die Abbildungen 5.10 und
5.11 zeigen die Verteilung der Verstdrkung und der Quadraturphasen.
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Alle Messungen wurden unter gleichen Randbedingungen, d.h. mit
gleicher Versorgungsspannung durchgefiihrt. Die zur Arbeitspunkteinstel-
lung verwendeten Strome und Spannungen werden vollstdndig auf dem
jeweiligen Chip erzeugt und unterliegen nicht der Kontrolle des Messvor-
gangs. Die beobachteten Abweichungen resultieren somit im Wesentlichen
aus prozessbedingten Schwankungen der Referenzschaltungen.

Aus der Verteilung der gemessenen Verstiarkungswerte kann eine Stan-
dardabweichung von 29,2 % berechnet werden. Es liegen 65 % der Schalt-
kreise in einem Intervall der relativen Verstarkung von +15%. Eine Ver-
besserung der Abweichungen kann beispielsweise durch eine Erweiterung
der Referenzstromquelle um Moglichkeiten zur Kalibrierung erreicht wer-
den. Der Ausschuss in Hohe von 8 % befindet sich vorrangig an den Réan-
dern des Wafers und entlang der Ségekanten und ist daher mit hoher
Wahrscheinlichkeit nicht auf einen Entwurfsfehler zuriickzufithren.

Die fiir das Verfahren des Vektor-Modulators wichtige Aufteilung in
Quadraturphasen wird durch ein passives RC-Filter durchgefiihrt, wel-
ches ebenfalls Schwankungen der Bauelementwerte unterworfen ist. Fir
die statistische Auswertung wurde der Ausschuss nicht berticksichtigt.
Der gemessene Mittelwert liegt mit 87,2 ° leicht abseits der angestrebten
Aufteilung in 90°. Dies sollte demnach in einer Uberarbeitung des Ent-
wurfs berticksichtigt werden. Die sehr geringe Standardabweichung von
nur 1,5° spricht fiir ein besonders robustes Verfahren zur Erzeugung der
Quadraturphasen.

Die in diesem Abschnitt durchgefithrten Untersuchungen bieten einen
Blick auf die Streuung der Eigenschaften des entworfenen Vektor-Modula-
tors. Fiir eine geniigende statistische Sicherheit sind jedoch, insbesondere
in Hinblick auf eine Serienreife, deutlich mehr Stichproben zu entnehmen.
Dazu ist es ebenfalls erforderlich, die Stichproben iiber mehrere Wafer
und Fertigungslose zu verteilen.
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Abbildung 5.12: Blockschaltbild des integrierten Aufbaus mit Empfanger- und Sende-
schaltkreis.

5.2.3. Integrierte Schaltung

Hybride, aus mehreren Teilschaltungen bestehende Losungen sind aus
mehreren Griinden nicht zweckméfig. Einerseits ist es aus technischer
Sichtweise problematisch, die meist schwachen Hochfrequenzsignale durch
mehrere Schnittstellen an Schaltkreisen und {iber weite Strecken auf ei-
ner Leiterplatte zu leiten. Die dabei auftretenden Verluste und Fehlan-
passungen fithren zu einer weiteren Degradierung der Signalqualitat. An-
dererseits bestimmt aus marktwirtschaftlicher Perspektive der Kosten-
faktor die Marktfdhigkeit eines Produktes. Da die Herstellungs- und Be-
stiickungskosten einzelner Schaltkreise meist iiber denen eines einzelnen
integrierten Schaltkreises mit gleichem Funktionsumfang liegen, werden
solche Aufbauten in der Regel vermieden.

Es war daher als Projektziel definiert worden, eine moglichst hoch in-
tegrierte Losung fiir den analogen Signalteil zu schaffen. Fiir eine realis-
tische Machbarkeit wurde eine aus zwei Schaltkreisen bestehende Losung
mit ausgelagertem Leistungsverstiarker angestrebt.

Der Aufbau der Leiterplatte ist in Abbildung 5.12 dargestellt. Die Be-
standteile des Empfanger- und Sendeschaltkreises sind farblich gekenn-
zeichnet. Die restlichen, hellgrau dargestellten Komponenten ergénzen
das Kommunikationssystem.
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Abbildung 5.13: Chipfoto des integrierten Empfanger-Schaltkreises (2,9 mm x 2,6 mm).

1. Rauscharmer Verstérker (LNA)

2. Vektor-Modulator mit Treiberschaltungen
Signalkombinierschaltung
Treiberschaltungen fiir Testabgriffe
Empfangsfeldstirkedetektor (RSSI)
Mischer

Spannungsgesteuerter Oszillator

® N e o e w

SC-Basisbandfilter und -verstéirker (Tiefpass 8. Ordnung, bis zu
63 dB Stellbereich)

9. Digitale serielle Schnittstelle (SPI)
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Abbildung 5.14: Leiterplatte des integrierten Schaltkreises (11 cm X 14 cm).
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Abbildung 5.13 zeigt ein Chipfoto des in der Arbeitsgruppe entworfe-
nen Empfanger-Schaltkreises. In der linken Hélfte sind vier Empfangspfa-
de zu erkennen, welche durch die zentrale Addierschaltung zusammenge-
fasst werden. Die rechte Halfte wird durch die Spulen des spannungsge-
steuerten Oszillators und des Mischers, sowie durch die Basisbandfilter
und digitalen Steuerblocke belegt.

Die Leiterplatte ist in Abbildung 5.14 dargestellt. Die Schaltkreise be-
finden sich unter den Kappen. Durch eine zuschaltbare USB-Verbindung
zum Labor-PC und zahlreiche Testpunkte im Signalpfad ist eine Charak-
terisierung der Teilschaltungen moglich.

Ergebnisse

Neben der Funktionspriifung mittels der beschriebenen Testabgriffe, wur-
de der komplette Signalpfad inklusive der Mischer gemessen. Dazu wurde
ein Testsignal, welches eine Differenz von 1 MHz zum Lokaloszillator bei
5,4 GHz aufweist, eingespeist. Die vom Empfangerschaltkreis erneut zu
1 MHz herunter gemischten symmetrischen Basisbandsignale wurden an-
schlieBend mittels eines breitbandigen SMA-Baluns auf ein unipolares Si-
gnal gewandelt und schliefflich mit einem Spektrumanalysator gemessen.
Den Messaufbau zeigt Abbildung 5.15. Daraus ergab sich die in Abbil-
dung 5.16 dargestellte Verteilung der normierten Werte der Inphase und
Quadraturphase.

Da fiir den integrierten Empfinger steuerbare Verstirker mit Auslo-
schungsprinzip gewahlt wurden, konnten die Ergebnisse des Hybridauf-
baus verbessert werden. Der RMS Phasenfehler liegt bei 0,38 ° und konnte
somit um den Faktor 7 im Vergleich zum Hybridaufbau reduziert werden.
Damit kénnen, ohne eine Kalibrierung des Systems durchzufithren, Real-
und Imaginérteil des komplexen Gewichts mit einer effektiven Genau-
igkeit von 6 bit eingestellt werden. Der geforderte Dynamikbereich der
Amplitudenstellung von 24 dB wird somit mit 36 dB sicher eingehalten.

In Tabelle 5.2 sind die wesentlichen Parameter des Empfangerschalt-
kreises zusammengefasst. Die Bandbreite ist fiir das Band des Standards
802.11a ausgelegt und iiberdeckt diesen vollstdndig. Die Moglichkeit ei-
ner Erweiterung auf das Band der Standards 802.11b/g ist beim Entwurf
der Komponenten des integrierten Schaltkreises beriicksichtigt worden.
Zur Erzielung einer hoheren Entwurfssicherheit und aufgrund fehlender
Mehrfachbandkomponenten, wie Bandfilter, Balun und PLL wurde der
spannungsgesteuerte Oszillator jedoch auf das Band um 5,6 GHz einge-
schréankt.



5.2. Erprobung am Anwendungsbeispiel MIMAX 117

Abbildung 5.15: Aufbau zur Messung des Signalpfades.

Tabelle 5.2: KENNZAHLEN DES INTEGRIERTEN EMPFANGERSCHALTKREISES.

3dB Bandbreite® / GHz 4,7 — 6,15

PLL Regelbereich / GHz 5,37 — 6,13

Max. HF-Verstdrkung® / dB 26,2

Min. Rauschzahl® / dB 7

1dB Kompressionspunktb / dBm —35,3... — 40,7
Phasenrauschen bei 1 MHz Offset / d}]?Zc —107
Spannungsversorgungen / V 2,5 (digital), 3,3 (analog)
Leistungsaufnahme / mW 508,2 + 76 (ext. PLL)

¢Am Testabgriff nach LNA und Vektor-Modulator.
bVon Antenneneingang bis Basisband. Einstellbar iiber LNA-Verstiarkung.

Anhand der an einem einfachen Zwischenabgriff des HF-Signals gemes-
senen Verstiarkung und Rauschzahl ist erkennbar, dass eine hinreichend
hohe Vorverstirkung des Signals vorhanden ist. Die Rauschzahl liegt im
Bereich des Erwarteten, da dem LNA vorgelagerte Bauelemente, wie An-
tennenschalter, Bandbassfilter und Zuleitungen, diese direkt erh6hen. Die
Linearitit des Empfangers kann durch eine Anpassung der Verstirkung
des LNA bei hohen Pegeln eingehalten werden. Die Leistungsaufnahme
des Empfangers liegt nur leicht iiber der eines technologisch vergleichba-
ren SISO-Systems (z.B. +36 % im Vergleich zu [Zarg02]).
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Abbildung 5.16: Gemessener Stellbereich des Vektor-Modulators im Empfanger.

Die erzielten Ergebnisse demonstrieren das Prinzip eines Diversitéats-
senders und -empfiangers anhand eines vollstdndig in einem integrier-
ten Schaltkreis implementierten Signalpfads. Da der Formfaktor und die
Schnittstelle zur Basisbandplatine mit dem Hybridaufbau {ibereinstim-
men, kann die Schaltung im bestehenden Funkiibertragungssystem ver-
wendet werden. Dies ebnet den Weg fiir den Aufbau eines kompletten
Kommunikationssystems, welches die Verbindungsqualitit und Ubertra-
gungsrate im Vergleich zu herkémmlichen WLAN-Systemen verbessert.
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5.2.4. Beurteilung

Im Verlauf dieser Arbeit wurde ein kartesischer Vektor-Modulator ent-
worfen und durch Messungen tiberpriift. Dieser erlaubt durch den Ein-
satz steuerbarer Verstirker mit sehr geringer Phasenbeeinflussung eine
sehr genaue Einstellung von Real- und Imaginérteil des komplexen Ge-
wichts. Eine Untersuchung mehrerer Vektor-Modulatoren eines Wafers
zeigte eine hohe Robustheit des verwendeten Prinzips. Uber den Zwi-
schenschritt eines einzelnen integrierten Schaltkreises zum Funktions-
nachweis, wurde der Vektor-Modulator direkt in hochintegrierte Schalt-
kreise fiir Diversitdts-Sender und -empfanger implementiert.

Eine Uberpriifung des Konzepts der komplexen Gewichtung im Hoch-
frequenzbereich anhand des Hybridaufbaus ergab eine Verbesserung des
Signal-Rausch-Abstandes i.H.v. 6 dB, was einer Verdopplung der Reich-
weite des Systems gleichkommt.

Der mit der Entwicklung des analogen Hochfrequenzteils betreuten Ar-
beitsgruppe des EU-Projektes MIMAX gelang es dariiber hinaus, in nur
drei Jahren Entwicklungszeit den Empféngerschaltkreis im ersten Ent-
wicklungszyklus (,first silicon”) zielfithrend umzusetzen und messtech-
nisch seine Funktion erfolgreich nachzuweisen. Eine weitere Uberarbei-
tung des Schaltkreises verbesserte die Eigenschaften deutlich, sodass ins-
besondere eine um den Faktor 7 geringere Phasenbeeinflussung durch die
steuerbaren Verstérker zu verzeichnen ist. Dies bedeutet, dass die analoge
komplexwertige Gewichtung der Antennensignale mit einer Genauigkeit
von 6bit durchgefithrt werden kann. Dabei entfillt die Notwendigkeit
einer Kalibrierung, sowie der Verwendung von Nachschlagetabellen fiir
Korrekturwerte, wodurch deutliche Einsparungen beim Entwurf des Ba-
sisbandprozessors, aber auch bei der Inbetriebnahme der Schaltungen
erzielt werden.
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6. Zusammenfassung

Im Folgenden werden die im Verlauf dieser Arbeit gewonnenen Erkennt-
nisse bewertet. Dazu werden die Ergebnisse der jeweiligen Implementie-
rungsbeispiele in den Stand der Technik eingeordnet. Daran schliefit sich
die Schlussfolgerung zur Arbeit an und es wird ein Ausblick fir kiinftige
Entwicklungspotentiale gegeben.

6.1. Einordnung der Ergebnisse in den
Stand der Technik

Entsprechend der Unterteilung der Arbeit in die drei Bereiche der Ampli-
tuden- und Phasenstellglieder, sowie der kombinierten Verfahren, werden
die Ergebnisse der vorgestellten Beispiele in je einem eigenen Abschnitt
diskutiert. Es wird dazu ein Vergleich mit dem Stand der Technik in
komprimierter Form durchgefiihrt.

6.1.1. Amplitudenstellglieder

Tabelle 6.1 gibt einen Uberblick iiber den Stand der Technik der passiven
Amplitudenstellglieder. Im Vergleich ist erkennbar, dass durch die Wahl
einer geeigneten Topologie bereits eine niedrige Phasenbeeinflussung er-
zielt werden kann. Der in Abschnitt 3.1.3 vorgeschlagene, neuartige An-
satz zur Regelung der Steuerlinearitdt wurde messtechnisch erfolgreich
nachgewiesen. Aus Tabelle 6.1 ist ebenfalls ersichtlich, dass der Einsatz
spezieller, aber kostenintensiver Technologien eine hthere Bandbreite und
niedrige Phasenbeeinflussung ermoglicht.

In einer gesonderten Gegeniiberstellung, aber auch zum Vergleich mit
den passiven Ansétzen, sind aktuelle Werke zu aktiven steuerbaren Ver-
starkern in Tabelle 6.2 zusammengefasst. Durch Einsatz des Ausléschungs-
prinzips konnte in dieser Arbeit iiber einen sehr grofien Frequenzbereich
die niedrigste Phasenbeeinflussung und gleichzeitig der héchste Amplitu-
denstellbereich gezeigt werden. Der prinzipbedingt sehr niedrige Lineari-
tétsfehler der Steuerkennlinie wird bestétigt. Eine niedrige Leistungsauf-
nahme und ein sehr geringer Platzbedarf kennzeichnen ebenso die Schal-
tung.
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Tabelle 6.1: STAND DER TECHNIK PASSIVER AMPLITUDENSTELLGLIEDER.

Referenz [Dai07] [Kul0] [Min07] [Saa06] [May09b)]
Diese
Arbeit
Technologie 0,5 um 0,18 pm 0,12 pm 0,18 pm 0,25 pm
GaAs CMOS BiCMOS CMOS BiCMOS
Topologie 2xT Geschaltet | Verteilte Auslo- II
in Serie Elemente schung
f / GHz 0..50 8..12 0..50 1..3,5 0,1..6,7
S21,max / dB -2 —9,8 -2,1 —2,6 -2,1
AS> / dB >70 31,5 11 30 > 28,2
AWiin rms / dB -4 0,4¢ -a - 0,28..0,43
Avrorr / ° 1,720 2,2b 3¢ 157 0,1..10,1°¢
max. Pigg / dBm - 13 5 —13 10
A / mm? 5,81 0,34 0,15 0,158 0,675
P, / mW 0 0 0 18 1,35

Logarithmisch steuerbar.

b Absolutwert.

“Mittlerer quadratischer Fehler (RMS).
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Tabelle 6.2: STAND DER TECHNIK AKTIVER AMPLITUDENSTELLGLIEDER.

Referenz [Cha09] [Min08] [TsRO09] [Ell09a] [May11b]
Diese
Arbeit
Technologie 0,18 pum 0,12 pm 90 nm 0,25 pm 0,25 pum
BiCMOS | BiCMOS CMOS BiCMOS | BiCMOS
Verfahren Regelkreis | Gilbert- Vektor- Kompen- Gilbert-
Zelle addition sation Zelle
f / GHz 1,9 28..40 2,4.4,9 5,2..5,9 2..6
S21,max / dB 12,1 9,1 15 7 18,5
AS>; / dB 20 11 12,6 20 36
AW, rus / dB - - 0,12 - 0,12..0,16
Ao | ° 2,3¢ 0,7..2,5 4,2¢ 6% 0,4..0,8°
min. NF / dB - 3.8 13 3,2 5,7
max. Pigg / dBm - —28 - - —27.5
max. ITP3 / dBm - —20 2 -3 -
A / mm? 0,13¢ 0,15 1,92d 0,56 0,029
P, / mW 5¢ 33 166¢ 1,6 5,9
% Absolutwert.

bMittlerer quadratischer Fehler (RMS).
¢Zzgl. Platz- und Strombedarf fiir Regelstruktur und Phasenschieber.
44 Empfangspfade.
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6.1.2. Phasenstellglieder

Tabelle 6.3 stellt den in Abschnitt 4.2.2 vorgestellten, neuartigen Ansatz
zur Einstellung der Phase in den Zusammenhang des Stands der Technik.
Es zeigt sich, dass durch die Verbesserung des Reflexionsphasenschiebers
auf Basis von Zirkulatoren eine der niedrigsten Amplitudenbeeinflussun-
gen erzielt werden kann. Aufgrund der Kennlinie der relativen Phasen-
drehung eines Reflexionsphasenschiebers ist iiber einen groflen Frequenz-
bereich eine sehr lineare Steuerung der Phase moglich. Da der Ansatz
auf aktiven Verstdrkern beruht, ist ein besonders kompaktes Layout ent-
standen. Der Nachteil der geringen maximalen Phasendrehung kann auf-
grund der iiberragenden restlichen Eigenschaften durch eine Verkettung
von zwei Phasenschiebern und die wahlweise Umschaltung der symme-
trischen Signalphasen problemlos auf volle 360 ° erweitert werden. Die
Leistungsaufnahme liegt iiber denen der vorrangig passiven Strukturen,
ist aber deutlich niedriger als ein weiterer Zirkulator-Phasenschieber mit
Varaktoren.

Tabelle 6.3: STAND DER TECHNIK DER PHASENSTELLGLIEDER.

Referenz [Min08] [TsWJ09] [Zar07] [Zheng08] [May11b]
Diese
Arbeit
Technologie 0,12 um 0,18 um 0,18 um 0,18 um 0,25 um
BiCMOS CMOS CMOS CMOS BiCMOS
Verfahren TLPS Geschaltet RTPS RTPS mit RTPS mit
Zirkulator Zirkulator
f/ GHz 28..40 21.29 | 2,27.245| 24.25 2..6
S21,max / dB —10 —-11,8 —4,6 -5 18,5
NE 360 360° 105 120 > 180°
ApiinrMS / ° 4..15 5,3 - - 0,5..11,8
AWiorr / dB <1¢ 1,2¢ 6,4° 5¢ 0,9..1,67
A / mm? 0,18 0,285 2,5 0,357 0,052
P, / mW 0 0 1,8 111 24

¢ Auflosung: 45 °.

bZwei Einheiten, zzgl. Verdopplung im nachgelagerten steuerbaren Verstérker.
¢Absolutwert.

dMittlerer quadratischer Fehler (RMS).
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6.1.3. Vektor-Modulatoren

Im Verlauf dieser Arbeit entstanden zwei Vektor-Modulatoren durch Kom-
bination der untersuchten Prinzipien zur Stellung von Phase und Ampli-
tude. Dazu zédhlen einerseits der im Empféangerschaltkreis von MIMAX
verwendete Vektor-Modulator, sowie andererseits ein aus dem Zirkulator-
Phasenschieber und dem Verstéarker mit Ausléschungsprinzip bestehender
Schaltkreis. Tabelle 6.4 fasst den Stand der Technik zusammen.

Beide Entwiirfe zeichnen sich durch einen groflen Frequenzbereich aus.
Aufgrund eines fast baugleichen vorgeschalteten rauscharmen Verstéarkers
wurde eine dhnliche Rauschzahl und Grof)signallinearitdt erreicht. Da
der polare Vektor-Modulator kein verlustbehaftetes RC-Polyphasenfilter
benétigt, ist die Verstdrkung deutlich hoher und liegt somit im Trend
der aktuellen Entwicklung. Beide Vektor-Modulatoren sind mit Schaltun-
gen, welche in einer dhnlichen Technologie entworfen worden, hinsichtlich
Grofisignallinearitdt und Flachenbedarf vergleichbar. Die Leistungsauf-
nahme beider Schaltungen liegt im mittleren Bereich, wobei das Ver-
héltnis aus Verstdrkung und Strombedarf zugunsten des polaren Vektor-
Modulators ausféllt.

Tabelle 6.4: STAND DER TECHNIK DER VEKTOR-MODULATOREN.

Referenz [Erk09] [Koh07] [TsR0O9] [May11d] [May11b]
Diese Diese
Arbeit Arbeit
Technologie 0,25 um 0,13 pum 90 nm 0,25 um 0,25 um
BiCMOS CMOS CMOS BiCMOS BiCMOS
Topologie kartesisch, | kartesisch, polar, kartesisch, polar,
RC LC Vektor- RC Zirku-
addition lator
f / GHz 2,9..3,1 6..18 2,4..4,9 2,4..5,6 2..6
Sot max / B 19,2 —2,1 15 12,2 18,5
min. NF' / dB 4,8 - 13 6,7 5,7
max. Pigp / dBm -33,1 -5,4 - —34,5 —34
A / mm? 1,02 0,45 1,92¢ 1,3 1,06
P, / mW 113,2 8,7 166 56 39

“Vier Empfangspfade.




6.2. Schlussfolgerung und Ausblick 125

6.2. Schlussfolgerung und Ausblick

In der vorliegenden Arbeit wurden Methoden und Schaltungen zur Ein-
stellung der Signalphase und -amplitude untersucht und weiterentwickelt.
Die an Implementierungsbeispielen erprobten neuen Konzepte verbesser-
ten die Leistungsfdhigkeit dieser Schaltungen als analoge HF-Baugruppen
in Empfangs- und Sendeschaltkreisen. Dabei wurden die Steuerlinearitéts-
und Korrelationsfehler gegentiber dem Stand der Technik mit einem ver-
gleichbaren oder teilweise geringerem schaltungstechnischen Aufwand und
Strombedarf verbessert. Ausgehend von analytischen Untersuchungen der
jeweiligen Schaltungen, wurden Vorschlége zur Reduzierung der Korrela-
tion zwischen Amplitude und Phase abgeleitet.

In der Arbeit wurde eine umfassende Modellierung und Analyse der
Phasenbeeinflussung passiver steuerbarer Dampfungsglieder erstellt. An-
hand wesentlicher Kriterien fiir den Entwurf wurden hierfiir die Topolo-
gien II, T, iiberbriicktes T und X ausgewéhlt. Es wurde gezeigt, dass II-
und X-Netzwerke zu bevorzugen sind. Zusétzlich ist eine neue, auf einer
Regelschleife beruhende Methode zur Linearisierung der Steuerkennlinie
vorgestellt worden und dessen Wirkprinzip an der realen Schaltung ei-
nes II-Netzwerks nachgewiesen worden. Somit konnte innerhalb der 1dB
Grenzfrequenz und einem Steuerbereich von 20dB ein Phasenfehler von
3° und ein Steuerlinearitétsfehler von 0,35 dB erzielt werden.

Eine weitere analytische Betrachtung zu aktiven steuerbaren Verstéar-
kern zeigte die besondere Eignung der GILBERT-Zelle zur Amplitudenstel-
lung mit geringer Phasenbeeinflussung. Dazu wurde eine auf dem Prinzip
des Stromspiegels beruhende Hilfsschaltung zur geeigneten Ansteuerung
der Kaskodetransistoren entwickelt, um diese Eigenschaften fiir einen
steuerbaren Verstarker nutzen zu kénnen. Durch in verschiedenen Tech-
nologien nach diesem Prinzip entworfene integrierte Schaltkreise konnten
besonders niedrige Phasenfehler von bis zu 0,4° innerhalb eines grofien
Stellbereichs von 36 dB gemessen werden. Damit wurde gegeniiber dem
Stand der Technik innerhalb eines um den Faktor 4 groBeren Stellbereichs
eine Verbesserung des Phasenfehlers um den Faktor 2 erreicht.

Die Arbeit liefert dartiber hinaus eine sorgfaltige Auswahl eines geeig-
neten Prinzips zur Phasenstellung und verbesserte dies im besonderen
Mafle. Durch eine neuartige Ansteuerung des Zirkulator-Phasenschiebers
am Transkonduktanzverstdrker wurden die sonst fir die Amplitudenbe-
einflussung im Wesentlichen verantwortlichen Varaktoren iiberfliissig. Die
Messung der nach dem Konzept implementierten und gefertigten Schal-
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tung bestédtigte dies mit einem Amplitudenfehler von nur 0,9dB iiber
einen Phasenstellbereich von 360 ° und einem Frequenzbereich von 2 bis
6 GHz. Damit konnte der Stand der Technik von Zirkulator-Phasenschie-
bern um den Faktor 3 verbessert werden.

Mit dem abschlieBenden Entwurf mehrerer im hohen Mafle genauer
Vektor-Modulatoren wurden schlieflich Kernkomponenten fiir einen Di-
versitdtssender und -empfinger geschaffen. Durch die verwendeten steuer-
baren Verstéirker mit einem Phasenfehler von weniger als 0,4 ° konnte eine
effektive Auflésung von 6 bit erreicht werden, ohne dafiir eine hinsicht-
lich eines Produktes kostenintensive Kalibrierung durchfithren zu miissen.
Der Funktionsnachweis wurde anhand von Messungen der Einzelschal-
tungen, Hybridaufbauten und schliefilich im Rahmen eines vollsténdig
integrierten Empfangerschaltkreises fir das Projekt MIMAX erbracht.
Dabei wurde eine Verdopplung der Reichweite bei einer um nur 35 %
hoheren Leistungsaufnahme gegeniiber einem herkémmlichen Kommuni-
kationsverfahren (SISO) erzielt.

Die vorgeschlagenen Methoden zur Reduzierung der Korrelationsfehler
liefern einen wesentlichen Beitrag fiir den Einsatz von Amplituden- und
Phasenstellgliedern im Hochfrequenzbereich. Damit ebnen sie den Weg
fiir neuartige Systemkonzepte fiir die drahtlose Kommunikation, welche
eine exakte Kontrolle von Amplitude und Phase, z.B. zur Einstellung
eines komplexen Gewichts, benotigen. Die hohe Genauigkeit der Anséit-
ze, gepaart mit deren einfachen Schaltungsanordnungen, tragt zu einer
Vereinfachung der Ansteuerungslogik und somit auch wesentlich zur Re-
duzierung der Leistungsaufnahme und der Herstellungskosten bei. Die
vorgestellten Ansétze und Erkenntnisse sind allgemeiner Natur und so-
mit auf andere Fertigungstechnologien iibertragbar. Dies unterstreicht
deren Bedeutung fiir zukiinftige Systeme.

Wenngleich es sich bei den vorgestellten Schaltungen um Labormus-
ter handelt, konnte bereits eine gute Robustheit der Ansétze gegeniiber
Prozess- und Temperaturschwankungen beobachtet werden. Zur Sicher-
stellung einer Serienreife mit besonders hoher Ausbeute sind weitere Maf3-
nahmen erforderlich. Dazu zdhlen die wirksame Reduzierung oder Kom-
pensation von Offsetfehlern, die Absicherung der Funktionsweise inner-
halb {iblicher Temperaturbereiche und ein erweitertes Testkonzept mit
Moglichkeiten der nachtraglichen Kalibrierung einzelner Baugruppen. Wei-
tere Entwicklungspotentiale bieten sich in der Optimierung von Strom-
aufnahme und Bandbreite fiir einen gezielten Einsatz in einem hoch in-
tegrierten Systemschaltkreis.
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150 A. Auflésung in quantisierten Koordinatensystemen

A. Auflosung in quantisierten
Koordinatensystemen

An dieser Stelle wird eine weiterer Ansatz zur Analyse der ortsabhén-
gigen Auflésung quantisierter Koordinatensysteme dargelegt. Es werden
die Randbedingungen aus Abschnitt 1.2.2 verwendet:

2

A :A = —
a b om
2

™

Die Auflésung ist ein Mafl des Abstands benachbarter Quantisierungs-
schritte. Da jeder der Punkte in beiden Koordinatensystemen durch je-
weils zwei Variablen bestimmt ist, wird der Abstand zum diagonal be-
nachbarten Quantisierungsschritt verglichen. Es wird daher folgender An-
satz definiert:

(W 4+ AW) &#H29) _ Wel?| = |Aa + jAD| (A.2)

Unter Annahme sehr kleiner Quantisierungsschritte kann der Abstand
im polaren Koordinatensystem nidherungsweise iiber ein Dreieck berech-
net werden. Weiterhin werden die Betrédge berechnet und beide Seiten
der Gleichung quadriert:

AW? + W2AQ? = Ad® + AV (A.3)

Es folgt daraus ein Wert fiir den Betrag W, an dem eine Gleichheit in
der Genauigkeit beider Koordinatensysteme besteht:

VAa? + Ab2 — AW?2

W =~
Ap (A.4)

2
W= —
™

Mit den in Gleichung (A.1) gegebenen Randbedingungen wird analog
zu Abschnitt 1.2.2 eine Grenze von W = 0,637 berechnet.
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Es besteht nun in einem polaren Vektor-Modulator die Méglichkeit, die
Auflésung von Phasenschieber und Amplitudenstellglied durch ein Ver-
schieben der Bits zu beeinflussen. Es wird daher eine Zahl m vom Pha-
senschieber zum Amplitudenstellglied verschobener Bits definiert. Damit
schreibt sich Gleichung (A.4) als:

4 4 4
\/QrTn-l-QTn—W
W ~

™

Zr (A.5)
\ /22m+1 -1

T - 22m—1

W ~

Daraus ist ersichtlich, dass eine Verschiebung von Bits zum Ampli-
tudenstellglied (m > 0), unabhingig von der gewdhlten Wortbreite n,
zu einer Verschlechterung der Auflésung im polaren Koordinatensystem
fithrt. Dieser Sachverhalt ist in Abbildung A.1 dargestellt. Eine Verschie-
bung von Bits in Richtung des Phasenschiebers (m < 0) liefert dagegen
undefinierte Werte, da in diesem Fall die Auflésung des Amplitudenstell-
glieds stets unter der des kartesischen Koordinatensystems liegt.

Der an dieser Stelle geschilderte Sachverhalt ist ein Kriterium fiir die
Wahl der kartesischen Repréisentation des komplexen Gewichts w im Pro-
jekt MIMAX.

0,7
<« 2/t

o
o
|

o
)]
L

Kartesisch besser

Gleicheit der Auflésung
e o 9o
N w e

o
=
.

Polar besser

o

0 1 2 3 4 5 6 7 8
Anzahl m verschobener Bits

Abbildung A.1: Verlauf der in Gleichung (A.5) definierten Genauigkeitsgrenze in Ab-
héangigkeit des Verhéltnisses der Auflésungen von Phasenschieber und
Amplitudenstellglied.
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B. Verwendete
SiGe-Halbleiterprozesse

Tabelle B.1 stellt eine Ubersicht der verwendeten Halbleiterprozesse dar.
Es handelt sich in beiden Féllen um SiGe BiCMOS-Prozesse. Der Prozess
TWL der Firma IBM bietet eine geringere Strukturbreite und eignet sich
daher besser fiir die Implementierung von CMOS-Hochfrequenzschaltungen.
Weiterhin kann durch die groflere Zahl an Verdrahtungsebenen ein kom-
pakteres Layout erzielt werden. Die kostengiinstige Technologie SGB25V
von THP bietet dagegen bessere Eigenschaften der Bipolartransistoren.
Es wurden ein steuerbarer Verstéarker und ein Zirkulator-Phasenschieber
in der Technologie 7TWL von IBM implementiert und gefertigt. Die restli-
chen Schaltungen, darunter mehrere steuerbare Verstérker, ein Abschwé-
chungsglied und Vektor-Modulatoren sind wurden in SGB25V gefertigt.

Tabelle B.1: UBERSICHT UBER DIE PARAMETER DER HALBLEITERPROZESSE.

Parameter IBM 7TWL IHP SGB25V
Anzahl Metallverdrahtungsebenen 7 5
Technologieknoten 0,18 pm 0,25 pm
NPN Minimale Emittergréfie Ag min 0,24 x 0,72 um? | 0,42 x 0,84 um?
NPN Héchste Oszillationsfrequenz frax 85 GHz 95 GHz
NPN Transitfrequenz fr 60 GHz 75 GHz
NPN CE-Durchbruchspannung BV ¢cgo 3,3V 24V
NPN CB-Durchbruchspannung BVcpo 11V >T7V
NPN Earlyspannung Uy 155V > 50V
NPN Stromverstiarkung 140 190
CMOS Versorgungsspannung Vpp 1,8V 25V
NMOS Schwellspannung V;y, 0,43V 0,6V
PMOS Schwellspannung Vi, —0,38V —0,56 V
MIM Kapazititsbelag 2...41F /sq. ‘ 1fF/sq. ‘
P*-Polywiderstand 270 /sq. 3109 /sq.
P~ -Polywiderstand 1600 2/sq. 2000 2/sq.
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