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Kurzfassung

Thematisch eingebettet in das Forschungsgebiet der energiesparsamen Infor-
mations- und Kommunikationstechnik (IKT), beschiftigt sich diese Disser-
tation mit dem Entwurf und der Analyse von Leistungsverstirkern (LV) fiir
drahtlose Ubertragungssysteme. Die Arbeit konzentriert sich einerseits auf
den asymmetrischen Doherty-Leistungsverstirker (DPA), welcher in einem
Ausgangsleistungs-Backoff (OBO) von mehr als 6dB einen zusitzlichen Ef-
fizienzhochpunkt aufweist. Andererseits wird die Topologie des geschalteten
inversen Klasse-E Verstirkers beleuchtet, der sich durch einen theoretischen
Wirkungsgrad von 100 % auszeichnet und daher fiir den Einsatz in energie-
sparsamer IKT von besonderem Interesse ist.

Das Breitbandverhalten des DPA wird zur Optimierung der Leistungsef-
fizienz (PAE) theoretisch analysiert. Hierbei wird der Einfluss der charak-
teristischen Impedanz des Impedanzinverters (IT) im Main-Pfad untersucht.
Daran ankniipfend werden drei asymmetrische Sub-6 GHz DPA mit unter-
schiedlichen IT entworfen. Labormessung ergeben eine maximale PAE zwi-
schen 52% und 63 % bei einer Ausgangsleistung von 41 dBm bis 42dBm,
was fiir einen derartigen LV mit einer Mittenfrequenz oberhalb von 3 GHz
den hochsten Wert im Vergleich zum Stand der Technik darstellt. Neben die-
sem diskreten Aufbau werden zwei weitere integrierte asymmetrische DPA-
Designs in Galliumnitrid (GaN) bzw. Siliziumgermanium (SiGe) vorgestellt.
Fiir den GaN-DPA mit Chebyshev-Anpassnetzwerk wird in der Messung ei-
ne abweichende Phasenlage zwischen Peak- und Main-Pfad detektiert, die
nachtréglich durch Bonddrahtmodifikation auf dem Chip verbessert wird.
Der Schaltkreis erreicht eine hohe PAE im OBO von 34 % bis 54 %. Der drit-
te Entwurf untersucht einen zweistufigen asymmetrischen DPA in SiGe, der
auf einer Analyse des WLAN-Standards bei 60 GHz basiert. Diese Analyse



ergibt ein Verhiltnis von maximaler zu mittlerer Ausgangsleistung (PAPR)
von 8dB. Der LV erreicht im Frequenzbereich von 59 GHz bis 67 GHz den
vergleichsweise hochsten Leistungsgewinn von 22 dB.

Die inverse Klasse-E Topologie wird als Ausgangsstufe in einem polaren
Vektormodulator mit niedriger Versorgungsspannung verwendet. Eine theo-
retische Analyse der Topologie zeigt, dass die fiir einen effizienten Betrieb er-
forderlichen Induktivitdten geringer sind als beim klassischen Klasse-E Ver-
stirker. Der daraus resultierende geringere Bedarf an Chipfliche macht diese
Topologie besonders fiir stark skalierte CMOS-Prozesse interessant. Es wer-
den zwei integrierte Schaltkreise (IC) in 45 nm bzw. 22 nm CMOS entwor-
fen. Das Prinzip des Vektormodulators wird mit dem in 45 nm gefertigten IC
getestet. Zur Steigerung der Ausgangsleistung auf bis zu 19,3dBm wird die
Topologie in eine neuartige inverse Klasse-E Gegentaktstufe {iberfiihrt. Die
kompakte Schaltung zeichnet sich durch eine hohe relative Bandbreite von
70,5 % aus.

Neben den rein schaltungstechnischen Inhalten der Arbeit wird in einer
kollaborativen Studie das Reduktionspotential von Treibhausgasemissionen
durch IKT untersucht. Ziel ist der interdisziplindre Briickenschlag zwischen
Umwelt- und Ingenieurwissenschaften, um die ganzheitliche Sichtweise auf
das Thema energieeffizienter IKT zu erweitern. Am Beispiel deutscher Kon-
ferenzreisen fiir das Jahr 2030 wird anhand einer Szenarioanalyse gezeigt,
dass die deutschen CO;-Emissionen durch den Einsatz neuartiger 2D/3D-
Videokonferenzsysteme jahrlich um bis zu 20,51 MtCO;e gesenkt werden
konnten. Dies entspriche rund 2,7 % der gesamtdeutschen Emissionen. In
diesem Teil der Arbeit werden mogliche Chancen des IKT-Beitrags zur Er-
reichung der Klimaziele deutlich. Unklar bleibt allerdings, ob es zu Rebound-
Effekten kommt und wie Ressourcenbedarf und Recycling der Technologie

in Zukunft nachhaltig gestaltet werden konnen.



Abstract

In the context of green information and communication technologies (ICT),
this thesis deals with the design and analysis of power amplifiers (PA) for
wireless communication systems. It focuses mainly on the asymmetric Do-
herty power amplifier (DPA), which has an additional efficiency peak at an
output power back-off (OBO) of more than 6 dB. Furthermore, the topology
of the switched inverse class E amplifier is highlighted, which features a the-
oretical efficiency of 100% and is therefore of particular interest for use in
green ICT.

In the theoretical part of the thesis, the broadband behavior of the asym-
metric DPA is analyzed in order to improve its power added efficiency (PAE).
Specifically, the influence of the characteristic impedance of the impedance
transformer (IT) in the main path of the DPA is examined. Three asymmet-
ric DPA with different IT are designed for operation in the sub-6 GHz range.
Laboratory measurements yield a maximum PAE between 52 % and 65 % at
an output power of 41dBm to 42dBm, which is the highest value for such
an PA with a center frequency above 3 GHz compared to the state of the art.
In addition to this discrete PA, two further integrated asymmetric DPA de-
signs in gallium nitride (GaN) and silicon germanium (SiGe) are presented.
For the integrated GaN DPA with Chebyshev matching network, a deviating
phase shift between peak and main paths is detected, which can be subse-
quently improved by on-chip bond wire modification. The circuit achieves a
high PAE in the OBO from 34 % to 54 %. The third design investigates a two-
stage asymmetric DPA in SiGe based on an analysis of the WLAN standard
at 60 GHz. This analysis results in a peak-to-average power ratio (PAPR) of
8dB. The PA achieves the comparatively highest power gain of 22dB in the
frequency range of 59 GHz to 67 GHz.

The inverse class E amplifier is utilized as output stage in a polar vector
modulator with a low-voltage supply. A theoretical analysis of the topology
shows that the inductance values required for efficient switched mode oper-

ation are lower than for the conventional class E topology. Due to a more



compact chip layout, this topology is of particular interest for highly scaled
CMOS processes. Two integrated circuits (IC) are designed in 45 nm and
22nm CMOS, respectively. The principle of the vector modulator is tested
with the circuit manufactured in 45 nm. To increase the output power up to
19.3dBm, the topology is implemented as a novel inverse class E push-pull
stage. The compact circuit is distinguished by a high relative bandwidth of
70.5%.

In addition to the thesis’ purely circuit design-related scope, the results
of a collaborative study on the reduction potential of greenhouse gas emis-
sions through ICT are presented. Our aim is to create an interdisciplinary
link between environmental and engineering sciences to broaden the holistic
view of energy-efficient ICT. Considering German conference trips for 2030,
a scenario-based analysis shows that German carbon emissions could be re-
duced by up to 20.51 MtCO;e annually by the use of novel 2D/3D videocon-
ferencing. This would correspond to around 2.7 % of Germany’s total emis-
sions. Our findings also highlight potential opportunities for the ICT con-
tribution to achieving climate goals. However, it remains uncertain whether
rebound effects will occur and how the resource requirements and recycling

of the technology can be made sustainable in the future.
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1 Einleitung

Als Reaktion auf eine wenig nachhaltige Entwicklung der Wirtschaft kiindig-
te die Europdische Kommission im Dezember 2019 mit dem ,,Europédischen
Griinen Deal“ ein Strategiepapier an [3|], welches eine Reihe an tiefgreifen-
den MaBnahmen enthilt, um den Ubergang in die Klimaneutralitit (Netto-
Null Ausstol3 von Treibhausgasen) der EU bis 2050 zu erreichen. Innerhalb
dieser ganzheitliche Betrachtung wird deutlich, dass eine stidrkere Digitali-

sierung vieler Industriebereiche zur Umsetzung der Klima-Ziele notwendig

ist. Dabei zédhlen digitale Technologien wie [Kiinstliche Intelligenz (KI)| neu-

artige Breitbandnetze, Cloud-Computing und das Internet der Dinge zu den
wesentlichen Treibern. Weiterhin unterstreicht [3[], dass die Leistungs- und

Rohstoffeffizienz im Bereich der[Informations- und Kommunikationstechnik

(z.B. fiir Netzwerke, Rechenzentren, Endgerite, etc.) erhoht werden muss.

Nicht nur in Industrie und Wirtschaft, sondern in nahezu allen offent-

lichen und privaten Bereichen der Gesellschaft hilt die Verwendung von

[[nformations- und Kommunikationstechnik (IKT)| immer stirkeren Einzug.

So macht dieser Sektor weltweit gesehen aktuell rund 10% des Energiebe-
darfs aus, der laut [4] auf 21 % bis zum Jahr 2030 ansteigen wird. Nach Schit-
zungen in [S[| nutzt heutzutage rund 66 % der Weltbevolkerung einen Zugang
zum Internet, wobei iiber 29 Milliarden Endgerite mit [[P}Netzwerken ver-
bunden sind. Neben der intensiveren Verwendung nimmt auch die Qualitit
von Video- und Bildiibertragung permanent zu, wodurch zusitzlich die zu
iibertragende Datenmenge ansteigt. Mittlerweile belduft sich beispielswei-
se der Anteil von Videostreaming auf 61 % der gesamten heruntergelade-
nen Daten [6]. Ein komfortabler Zugang zu schnellem mobilen Internet iiber
den[Mobilfunkstandard der vierten Generation (Long Term Evolution) (LTE)|

bzw. den aufkommenden [Mobilfunkstandard der fiinften Generation (5G)|sti-

muliert zusétzlich den Datenaustausch, bedingt aber gleichzeitig zuséatzliche
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Netzkapazitit und Ausbau entsprechender Infrastruktur. Diese Standards de-
cken dabei aktuell rund 57 % der mobilen Kommunikation ab, wobei der An-
teil vor allem im Bereich weiterhin steigt [5].

An diese Perspektive ankniipfend, konzentriert sich die vorliegende Ar-

beit vor allem auf die Steigerung der Leistungseffizienz fiir die zukiinftige

drahtlose Dateniibertragung. In den Basisstationen von [Funkzugangsnetzen|
ist der |[Leistungsverstarker (LV)| die Komponente mit dem hochs-
ten Leistungsbedarf. Im Rahmen des vom [Bundesministerium fiir Bildung|

fund Forschung (BMBF)| geforderten Forschungsprojektes wur-
den [Leistungsverstarker fiir den Einsatz in einem [SG}-Sendepfad untersucht.

Insbesondere der [Doherty-Leistungsverstarker (Doherty Power Amplifier)|

[[DPA)|ist in diesem Zusammenhang eine vorteilhafte Topologie, da dessen
Leistungseffizienz im Vergleich zu einem Klasse-B iber einem groBeren
Aussteuerbereich erhoht ist. Wie diese Arbeit zeigt, ist der wenig untersuch-
te, asymmetrische Entwurf dieser Topologie fiir Modulationsverfahren mit
groBem Dynamikbereich (z.B.: [LTE, IWLAN}Ubertragung) besser ge-
eignet, als die verbreitetere symmetrische Variante. Neben der Asymmetrie

wird auch das Breitbandverhalten der Schaltung theoretisch betrachtet und
messtechnisch untersucht. Auf Grundlage der gesammelten Erkenntnisse ent-
standen diverse Konferenzbeitrdge und ein Beitrag in einer Fachzeitschrift,
auf deren Inhalt dieser Teil der Arbeit aufbaut.

Neben diesem thematischen Schwerpunkt wird mit dem inversen Klasse-
E [LV] eine weitere Verstirkertopologie untersucht. Diese sogenannten ge-
schalteten Verstirker weisen eine theoretische Effizienz von 100 % auf und
sind daher fiir den Einsatz in energiesparsamer besonders préadestiniert.
Auf Grundlage der theoretischen Entwurfsgleichungen werden zwei inver-

se Klasse-E Verstirker als zentrale Komponente eines Vektormodulators in

[Complementary Metal-Oxide-Semiconductor (CMOS)|entworfen. Dabei of-

fenbaren sich Limitierungen, die der theoretisch erreichbaren Effizienz ent-
gegenwirken. Der Entwurf ohne explizite Anwendung verlduft dabei als Kon-
zeptstudie zur Topologie und weist in diesem Zusammenhang auf Vor- und
Nachteile hin.
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Uber die schaltungstechnischen Betrachtungen und Entwiirfe hinaus, be-
fasst sich diese Arbeit mit einer weiter ausholenden Studie zum Redukti-
onspotential von Treibhausgasemissionen durch[IKT| Am Beispiel deutscher
Konferenzreisen wird mittels einer Szenarioanalyse eruiert, wie stark der
[COzelAusstoB bis zum Jahr 2030 gesenkt werden kann, wenn reale Reisen
durch virtuelle Konferenzen, die hochqualitative 2D- oder neuartige 3D-Vi-
deokonferenzsysteme verwenden, teilweise ersetzt werden. Die Studie zeigt,
dass mit Hilfe von[IKT]die Treibhausgasemissionen anderer Sektoren, in die-

sem Fall der Verkehrssektor, signifikant gemindert werden konnen.

Gliederung der Arbeit

Im nun folgenden Kapitel 2] das die Reduktion von Treibhausgasen durch
IKT] untersucht, wird die gesellschaftliche Relevanz der Technologie genau-
er eingeordnet und deren Potential beispielhaft quantifiziert. Dies motiviert
unter anderem die Bestrebungen zur Effizienzsteigerung der [LV]

In dieser Hinsicht bildet Kapitel [3] die theoretische Grundlage der durch-
gefiihrten Schaltungsentwiirfe. Neben der grundlegender Funktionsweise
wird besonders auf den Wirkungsgrad konventioneller Verstirker eingegan-
gen. AuBerdem wird der vorgestellt und insbesondere unter dem Ge-
sichtspunkt der asymmetrischen Architektur und des Breitbandverhaltens
betrachtet. In Abschnitt werden die Gleichungen zur Dimensionierung
der inversen Klasse-E hergeleitet.

Die an die Theorie anschlieBenden Kapitel [] und [5] beschiftigen sich
mit dem Entwurf und der messtechnischen Charakterisierung entsprechender

[Leistungsverstirker] die zum Vergleich in den Stand der Technik eingeord-
net werden. Der Entwurf eines diskreten fiir den Sub-6 GHz Bereich
in Abschnitt nutzt die hergeleitete Theorie aus Abschnitt Es werden
drei Verstidrker mit unterschiedlichen Werten des eingefiihrten Entwurfspara-

meters || entworfen und anhand von Labormessungen verglichen. Integrierte
Entwiirfe asymmetrischer folgen in den Abschnitten [4.2|und[4.3] Dabei

werden die Halbleitertechnologien [Galliumnitrid (GaN)) fiir den Entwurf im

3
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Sub-6 GHz Bereich und [Siliziumgermanium (SiGe)| fiir den Entwurf im[[SM-]
[Frequenzband (Industrial, Scientific and Medical Band) (ISM)[bei 60 GHz
verwendet.

In Kapitel [5|werden zwei Schaltungsentwiirfe in 45 nm bzw. 22 nm|[CMOS]
vorgestellt. Beide Entwiirfe nutzen die in ihrer Theorie (Abschnitt [3.3) vor-

gestellte inverse Klasse-E Topologie als Ausgangsstufe eines Vektormodu-
lators. Zunichst wird das Konzept anhand eines Entwurfs in 45 nm [CMOS]
vorgestellt und messtechnisch getestet. Ein auf diesen Erkenntnissen aufbau-
ender Entwurf tiberfiihrt anschlieBend die Architektur in einen 22nm
Depleted Silicon On Insulator (FD-SOI)| Prozess. Dabei wird die Ausgangs-

stufe zu einer inversen Klasse-E Gegentaktstufe mit hoherer Ausgangsleis-

tung erweitert.
Abschliefiend werden die Ergebnisse der Arbeit in Kapitel [6] zusammen-

gefasst und ein Ausblick auf kiinftige Untersuchungen gegeben. So widmet

sich das seit Mitte 2022 laufende Forschungsprojekt [Datenfunknetz mit A-|

[daptivhardware und KI-Optimierung zur Reduktion des Energieverbrauches|
[[DAKORE)| ebenfalls dem Design hocheffizienter und zusitzlich schnell an-
und abschaltbarer Fiir den Einstieg in dieses Gebiet wird das An- und
Abschaltverhalten des Verstirkers aus Abschnitt [.1] messtechnisch analy-

siert. Zusétzlich zielt das Projekt darauf ab, die Effizienz der Verstérker fiir

ein[Ausgangsleistungs-Backoft (Quiput Power Backoff) (OBO)|von mehr als
14dB zu optimieren, was neuartige Mehrpfad{DPA|erméglichen sollen.




2 Reduktion von
Treibhausgasemissionen
durch Informations- und

Kommunikationstechnik

Die eigene Arbeit [Sei2le|] entstand als Kollaboration der Professur fiir
Schaltungstechnik und Netzwerktheorie (TU Dresden), der Professur fiir
BWL, insb. Betriebliches Rechnungswesen/ Controlling (TU Dresden) und
dem der UNU-FLORES zugehérigen Institut fiir integrierten Materialfluss-
und Ressourcenmanagement. Die Publikation befasst sich mit dem Reduk-
tionspotential von Treibhausgasemissionen durch energiesparsame [I[KT} Am
Beispiel deutscher Konferenzreisen im Jahr 2030 wird untersucht, welches
zukiinftige [CO,e}Minderungspotential moglich wire, wenn Dienstreisen
nicht in persona, sondern virtuell durch neuartige 2D/3D-Videokonferenz-
technologie ersetzt und somit vermieden werden konnten. Die im Folgenden
prisentierten Ergebnisse der Arbeit verdeutlichen beispielhaft die Hebelwir-
kung energiesparsamer [IK'T| was als Motivator fiir den Entwurf energiespar-

samer Leistungsverstirker dient.

2.1 Einordnung

Der vom Menschen verursachte Klimawandel und die fortschreitende Zersto-
rung natiirlicher Okosysteme stellen unsere etablierte Lebensweise und Ent-
wicklungsbemiihungen zunehmend in Frage. Wie uns die COVID-19 Pan-

demie vor Augen fiihrt, kann das Eindringen des Menschen in natiirliche
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Okosysteme schwerwiegende Folgen haben, da es gefihrliche Infektions-
krankheiten wahrscheinlicher werden lisst [7) 8], die sich dann rasch iiber
den Reiseverkehr global ausbreiten [9]]. Jedoch zeigt die Corona-Krise wie
unter einem Brennglas, dass sich Kommunikations- und Kollaborationsrouti-
nen grundsitzlich dndern und mit Hilfe von Digitalisierung anpassen kdnnen
[[1O].

Videokonferenzen und Telearbeit haben sich seit den Lockdowns in den
Jahren 2020/21 etabliert und neue Moglichkeiten des Austauschs und Wis-
senstransfers geschaffen. Durch die zwangsldufige Vermeidung von Reisen
wihrend dieser Phase ging der Treibhausgasausstof3 innerhalb des Vehrkehrs-
sektors um ca. 10,5 % im Vergleich zum Vor-Corona-Jahr 2019 zuriick [11].
Allerdings ist aufgrund der mangelhaften visuellen, akustischen und latenz-
behafteten Qualitit virtueller Treffen zu erwarten, dass im Falle von Ge-
schiftsreisen groftenteils in alte Kommunikationsmuster mit Gesprichen in
persona zuriickgekehrt werden wird [[12f]. Laut [13] fiihrt bisher noch
nicht dazu, dass sich die Reisetitigkeit verringert. Vielmehr sorgt sie dafiir,
dass produktives Arbeiten und Reisen einander nicht ausschliefen miissen.
Weiterhin liefert die Veroffentlichung empirische Belege dafiir, dass das Rei-
severhalten durch[IKT|eher stimuliert wird, da mehr Informationen iiber Orte
und dort lebende Menschen verfiigbar sind. Steigender Wohlstand und Ein-
kommen fiihren zusitzlich zu verstiarktem Reiseaufkommen.

Neue Technologien, die der Verbesserung auditiver, visueller und taktiler
Wahrnehmung dienen, werden die virtuelle Kommunikation weiter vorantrei-
ben. So sehen wir in der Realitit Personen und Objekte in 3D mit Hohen-,
Breiten- und Tiefeninformationen, jedoch geht bei den heutzutage verwende-
ten 2D-Bildschirmen die Tiefeninformation verloren. Die ,,flache* Projektion
schrinkt beispielsweise die indirekte Kommunikation zwischen den Teilneh-
merinnen und Teilnehmern einer Videokonferenz durch geminderte Korper-
sprache stark ein. An dieser Stelle konnten 3D-Projektionen auf Grundla-
ge von Holographie-Technologie einen deutlichen Attraktivitéits- und Nut-
zungsschub fiir die virtuelle Kommunikation bewirken. Wie in Abbildung

[2.1] dargestellt, emuliert ein 3D-holografisches Display durch phasenkohi-
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modulierte
Wellenfront

- frekonstruiertes
3D-Objekt
P—

holografisches
Tiefeninformation Display

Abbildung 2.1: Schematische Darstellung einer 3D-Videokonferenz,
realisiert durch ein holografisches Display, welches modulierte Licht-
wellen ausstrahlt, welche fiir die beobachtende Person ein 3D-Objekt
im Raum rekonstruieren. [Sei2le]]

rente Uberlagerung von Lichtwellen die Realitit, indem es die drei Raumdi-
mensionen projiziert und das Nutzererlebnis natiirlicher gestaltet. Durch die
zusitzliche Tiefeninformation erscheinen dem Betrachter Objekte oder Per-
sonen nicht mehr nur auf dem flachen Display, sondern auch davor und dahin-
ter. Die in [[14] und [15]] vorgestellte Technologie ermoglicht es, dass fiir die
Visualisierung der riumlichen Tiefe keine 3D-Brille bendtigt wird. Geeignete
3D-Kameras und leistungsfihige Prozessoren sind bereits in der Erforschung
und konnten in kiinftige Gerite (Computerbildschirme, Windschutzscheiben,
Smartphones und Smartglasses) integriert werden, ohne deren Formfaktor
stark zu beeintrdchtigen. Fiir die Anwendung in Videokonferenzen erfordert
diese Technologie allerdings eine hohe Dateniibertragungsrate.

Die exportorientierte Ausrichtung des Wirtschaftsstandorts Deutschland
auf Wissenschaft, Forschung und Entwicklung fiihrt dazu, dass das Land
im Jahr 2019 als Gastgeber internationaler Geschiftstreffen und Fachmes-
sen weltweit auf dem zweiten Platz lag [[16]. Im gleichen Jahr wurden 195

Millionen Geschiftsreisen von Deutschland mit nationalen und internationa-
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len Zielen angetreten [17]. Laut der Zukunftsstudie [[18]] féllt das Potential
zur [COzefMinderung durch vermiedene Geschiftsreisen im Jahr 2030 mit
5% (14M{CO,¢] fiir Telearbeit,1 M{CO,¢] fiir Online-Lernen) im Vergleich
zu anderen Sektoren, wie intelligenten Stromnetzen, intelligenten Gebduden
und intelligenter Fertigung, eher gering aus. Eine in [|19] durchgefiihrte Un-
tersuchung zeigt allerdings, dass eine fiinfstiindige Videokonferenz mit vier
teilnehmenden Personen lediglich zwischen 0,11 % und 7,4 % der Energie ei-
nes realen Treffens bendtigt. Die Verdffentlichung bezieht dabei neben den
durch die Nutzung freigesetzten Emissionen der verwendeten [KT}Gerite
auch den bei deren Herstellung hinterlassenen[CO, e} FuBBabdruck mit ein. Fiir
das im Jahr 2020 virtuell absolvierte Jahrestreffen der European Astronomi-
cal Society mit 1777 Teilnehmerinnen und Teilnehmern werden in [20] die
durch dieses Format vermiedenen Emissionen abgeschitzt, indem die [IKT
bedingten Emissionen von 2020 mit denen durch die Anreise verursachten
Emissionen des Treffens von 2019 verglichen werden. Dabei zeigt sich, dass
ein virtuelles Treffen lediglich einen Bruchteil an Emissionen von lediglich
0,03 % freisetzt.

Die Studie [21]] des Umweltbundesamtes bestimmt am Beispiel von
Videostreaming die verursachten Emissionen diverser Netzwerktechnologi-
en sowie die Leistungsaufnahme der Rechenzentren. So stellt sich heraus,
dass die kabelgebundene Ubertragung via Glasfaser mit 2 gCO,¢| pro Stun-
de Videostreaming (ca. 2 GB/h) die geringste Emissionsbelastung aufweist.
Fiir die aktuellen Standards [LTE| und werden um ein Vielfaches hohe-
re Werte von 13 bzw. 5 festgestellt. Daher raten die Autorin-
nen und Autoren zum gréeren Gebrauch von offentlichen, energiesparsamen
[WLAN}Netzen anstelle von Mobilfunk. Die maximale Bitrate der heutigen
Technologie betrigt bis zu 3Gbits~! und soll bis Mitte dieses Jahrzehnts
auf bis zu 20Gbits~! ansteigen. Fiir zukiinftige Anwendungen, wie daten-
intensive Cloud-Dienste, ist aber bereits absehbar, dass diese Bitraten nicht
ausreichend sein werden, weshalb bereits Forschungsarbeiten zum
ftigen Mobilfunkstandard der sechsten Generation (6G)|laufen [[22H26]]. Die-

se fiir 2030 erwartete Technologie soll, wie die Extrapolation in Abbildung
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Abbildung 2.2: Verlauf der maximalen Bitraten fiir Mobilfunkstan-
dards von 1990 bis 2020 auf Grundlage von [28],29]] und Extrapolation
bis 2030. [Sei2le]|

Zeigt, Bitraten von bis zu 200 Gbits~!, Verzogerungszeiten unterhalb von
1 ms und eine wesentlich hohere Effizienz aufweisen [27]]. Damit wird auch
das technologische Grundgeriist fiir echtzeitfahige, 3D-holografische Video-

konferenzsysteme gestellt.

2.2 Verfahrensweise/Methodik
2.2.1 Technologische Ansiitze fiir Videokonferenzen im Jahr 2030

Eine technische Realisierung von 3D-Videokonferenzen bedarf einer Viel-
zahl neuartiger Technologien fiir die Hologrammerzeugung. Dazu z&hlen un-
ter anderem 3D-Kameras, 3D-holografische Displays, Hardware mit Echt-
zeitverarbeitung, schnelle Funkeinheiten, Systeme zur Iriserfassung und effi-
ziente Algorithmen. Trotz einer bisher noch unausgereiften technischen Im-
plementierung werden hier beispielhafte Ansétze fiir zukiinftige Videokon-

ferenzen entworfen.
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Abbildung 2.3: Technische Ansitze fiir Videokonferenzen im Jahr
2030: (a) 3D-Holographie mit lokaler Datenverarbeitung in der Cloud;
(b) 3D-Holographie mit Datenverarbeitung auf dem Endgerit; (c)
hochqualitative Videoiibertragung mit Datenverarbeitung auf dem
Endgerit. [Sei2le]

Abbildung [2.3] zeigt schematisch drei technologische Konzepte fiir 2D-
und 3D-Videokonferenzen. Fiir die Szenarien in Abbildung [2.3a und [2.3p
wird ein 3D-Hologramm {iiber eine 3D-Kamera aufgenommen bzw. iiber
ein holografisches Display abgespielt. Die Prozessierung der Hologramm-
daten erfolgt im Fall (a) in der lokalen Cloud und im Fall (b) auf dem
Endgerit. Um die 3D-Technologie mit heutigen Videokonferenzen zu ver-
gleichen, wird in Abbildung [2.3k ein weiterer Ansatz mit einer hochauflo-
senden 2D-Ubertragung skizziert. Alle Endgerite werden iiber mit der
lokalen Cloud verbunden, die {iber Zugang zum Internet verfiigt. Die lokale
[6G} Dateniibertragung wird iiber eine auf der lokalen Cloud arbeitenden
optimiert. In Abhingigkeit der benétigten Bitrate werden Bandbreite, Tréger-
frequenz, Modulationsverfahren und Sendeleistung angepasst und einzelne
Module wie Leistungsverstidrker, Mischer, Basisband oder aktive Antennen
in Echtzeit an- und abgeschaltet. Dadurch wird die Leistungseffizienz der
Dateniibertragung maximiert. Die Ladebalken der Batterien symbolisieren
die qualitative Leistungsaufnahme von Endgerit, lokaler Dateniibertragung
und Cloud-Computing sowie die Dateniibertragung iiber das Internet. Eine
nihere, quantitative Einstufung erfolgt spiter in Abschnitt[2.2.3]
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2.2.2 Definition der Szenarien

In der eigenen Arbeit [Sei2le]] wird mit Hilfe der Szenarioanalyse das Sub-
stitutionspotential von [IKT]| beziiglich Treibhausgassenkung durch vermie-
dene bzw. nicht angetretene Geschiftsreisen untersucht. Stattdessen finden
die substituierten Geschiftsreisen virtuell als 2D/3D-Videokonferenzen statt.
Betrachtet wird der zeitliche Horizont bis 2030. Der bestehende Anteil von
Videokonferenzen der Vor-Corona-Zeit (vor 2020) wird in der Analyse ver-
nachléssigt. Es wird davon ausgegangen, dass bis 2030 die Technologien
und 3D-Holographie verfiigbar sind. Zum Untersuchungsgegenstand der
Analyse gehoren sowohl die Emissionen der vorgelagerten Produktionsket-
ten (Energie fiir Herstellung der Fahrzeuge und [[KT}Geriite) als auch die der
Nutzungsphase. Laut [30] entfdllt ein Grof3teil der Emissionen von Rechen-
zentren und Netzinfrastruktur auf deren Nutzungsphase, lediglich ein Anteil
zwischen 1,7% und 8 % ist produktionsbedingt. Aufgrund dieses geringen
Anteils und den kaum vorhandenen Okobilanzdaten entsprechender Produkte
werden diese Emissionen vernachlédssigt. Gemill den methodischen Grund-
sdtzen der Normen [31]] und [32], wird als funktionelle Einheit ein zehnstiin-
diges Konferenztreffen definiert, an dem eine einzelne Person aus Deutsch-
land im Jahr 2030 teilnimmt. Hinsichtlich des Veranstaltungsortes wird zwi-
schen realen Konferenzen, die in Deutschland, Europa oder weltweit durch-
gefiihrt werden, unterschieden. Fiir eine virtuelle Konferenz ohne zentralen
Veranstaltungsort wird von einer zweitdgigen Sitzung mit einer Linge von
zwei mal fiinf Stunden ausgegangen, da gemif [33|] fiir Konferenzen oder
Schulungen ohne ,,materielle Komponente* ein kiirzeres tigliches Zeitformat
geeigneter erscheint.

Die Szenarioanalyse dient der Untersuchung kiinftiger Trends und unter-
stiitzt damit die strategische Planung. Sie stiitzt sich nicht nur auf die Ex-
trapolation historischer Trends, sondern beriicksichtigt auch das Fachwissen
iber neue Chancen und Risiken [34]. Die Ergebnisse représentieren jedoch
nur eine mogliche Zukunft auf Grundlage der gegebenen Annahmen und Ent-

scheidungen.
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Als Referenzszenario dient die Extrapolation der deutschen Geschiftsrei-
sen wihrend der Jahre 2009 bis 2019. Abbildung [2.4] zeigt neben diesem
Szenario die drei Zukunftsszenarien fiir das Jahr 2030, in denen ein gewisser
Teil realer Konferenzreisen durch virtuelle 2D/3D-Videokonferenzen ersetzt

wird. Entsprechend ergeben sich die folgenden Szenarien:

* ,Business as Usual® Szenario, BAU3¢ (fiir Vergleichszwecke auch
BAUx019)

* Szenario Ajp3p: 80 % real, 20 % virtuell (geringe Substitution)
e Szenario Byzg: 60 % real, 40 % virtuell (moderate Substitution)

e Szenario Cy30: 10 % real, 90 % virtuell (hohe Substitution)

Fiir einen Grofteil der durch Virtualisierung erzielten Substitution wird vor-
erst der Einsatz von 2D-Videokonferenzen angenommen. Ein zusitzlicher
Anteil von 10 % soll durch 3D-Holographie bis 2030 erreicht werden. Im Fol-
genden wird niher auf den methodischen Ansatz zur Berechnung des Ener-
gieverbrauchs von 2D/3D-Videokonferenzen und vermiedener Konferenzrei-

sen eingegangen.

2.2.3 Leistungsaufnahme von Videokonferenzen im Jahr 2030

Um grundlegende Informationen zur Realisierung 3D-holografischer Szena-
rien zu erhalten, wurden Experteninterviews mit dem auf 3D-Holografie spe-
zialisierten Technologieunternehmen SeeReal gefiihrt. Im Fokus stehen die
anfallenden Datenmengen und die damit verbundenen Bitraten und
die sich auf die Ubertragung im lokalen Netzwerk bzw. via In-
ternet beziehen. Es wird prinzipiell zwischen den Bilddaten fiir die 3D-Ho-
logrammberechnung und einem bereits berechneten 3D-Hologramm unter-
schieden.

Fiir die untersuchten Szenarien werden Videobilddaten mit einer hochqua-
litativen 4k-Auflosung (3840 x 2160 Pixel), einer Farbtiefe von 24 bit und ei-

ner Videokompression von 1 : 1000 gemif dem H.265-Codec angenommen.
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Abbildung 2.4: Absolute Zahl und prognostizierter Verlauf der deut-
schen Konferenzreisen zwischen den Jahren 2016 und 2030 und zu-
nehmendes Substitutionspotential durch neuartige 2D/3D-Videokon-
ferenztechnik in drei Szenarien (Aspz0: 20 % virtuelle Treffen, Byozp:
40 % virtuelle Treffen, Cyg30: 90 % virtuelle Treffen). [Sei2le]]

Die zur 3D-Hologrammberechnung notwendigen Daten umfassen eine mit
10bit aufgeloste Tiefeninformation (rdumliche Tiefe) und mindestens zwei
unterschiedliche Videobilder. Im vorliegenden Beispiel wird die Tiefeninfor-
mation mit 1 : 100 komprimiert. Dariiber hinaus belduft sich die minimale
Bildrate fiir 3D-Inhalte auf 90 Einzelbilder pro Sekunde [35]], hingegen ist
fiir die 2D-Bildwiedergabe eine Bildwiederholungsrate von 60 Einzelbildern
pro Sekunde ausreichend. Auf Grundlage der Annahmen ergeben sich Bitra-
ten von = 190Mbits~! fiir die Ubertragung der Bilddaten zur 3D-Holo-
grammberechnung und 19 Mbits~! fiir die Ubertragung hochqualitativer 2D-
Videoinhalte. Wie bereits erwihnt, ist zur Darstellung des 3D-Hologramms
eine zusétzliche Berechnung erforderlich. Im technischen Ansatz von Abbil-
dung erfolgt diese effizient auf der lokalen Cloud. Dadurch ergibt sich
der Vorteil, dass Endgerite kosten- und ressourceneffizient entworfen werden
konnen. In den Ansitzen [2.1p und (c) werden die Bilddaten iiber das lokale
Datennetzwerk weitergeleitet und auf dem Endgerit verarbeitet.

Die 3D-Holografie basiert auf Lichtbeugung, wobei die korrekte Dar-
13
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stellung vom Beugungswinkel und der PixelgroBe abhingt. Fiir die Holo-
grammerzeugung miissen vier- bis sechsmal mehr Pixel als die angezeigte
Auflosung lokal an das 3D-holografische Endgerit tibertragen werden. Hin-
zu kommt, dass die berechneten 3D-Hologrammdaten kaum komprimierbar
sind, was die erforderliche Bitrate weiter erhoht. Im vorliegenden An-
satz ergibt sich daraus ein beispielhafter Bitstrom von 195Gbits~!, der via
[6G|an das 3D-holografische Endgeriit tibermittelt wird.

Um die Gesamtleistungsaufnahme zu bestimmen, wird der Energiebedarf
fiir die Dateniibertragung via Internet im Jahr 2030 ermittelt. Eine Trendbe-
trachtung in [36] kommt zu dem Schluss, dass sich die Leistungsaufnahme
der Kern- und Zugangsnetze des Internets aller zwei Jahre halbiert. Fiir das
Jahr 2015 berechnet diese Publikation einen Wert von 0,06 kCV}V—Bh. Um eine
etwaige Verlangsamung dieses Trends aufgrund der Grenzen der Skalierbar-
keit von Halbleitertechnologien zu beriicksichtigen, wird davon ausgegan-
gen, dass sich der Energiebedarf von 2015 bis 2030 (15 Jahre) nur alle drei
Jahre halbieren wird. Fiir das Jahr 2030 ergibt sich die notwendige Energie
zur Dateniibertragung im Internet mit

kWh
[Binc2030] = 0,06 ~—=/2"/3 2.1)

Wh
Einczon] = 1,875 - (2.2)

Die Leistungsaufnahme des jeweiligen technischen Ansatzes ergibt sich
aus [BRiy und [E'tn; 2030 mit

3600
Eﬂ!==EE!!~E!ﬂﬂﬁn-—3;f (2.3)

Pl =[BRd- 843,75 ———— (2.4)

th

Zur Abschitzung der Leistungsaufnahme der lokalen [6G} Dateniibertragung
werden die Arbeiten [37]] und [38]] herangezogen. In [38|] werden Bitraten

von bis zu 50Gbits~! bei einem Energiebedarf von 3,1 pJbit~' gemessen.

14
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Eine zusitzliche digital-zu-analog Wandlung und |[LV|mit héherer Ausgangs-
leistung fiir grofere Distanzen steigern die Leistungsaufnahme der lokalen
Ubertragung. Demzufolge wird der Energiebedarf mit 20pJbit~! ange-
nommen.

Die Leistungsaufnahme der [[KT}Gerite bezieht sich auf Daten der Studie
[39]. Die Leistungsbedarfe fiir 3D-Kamera und hochauflésendes 3D-Display
basieren auf denen eines Notebooks im Jahr 2025. Fiir die 3D-Hologrammbe-
rechnung werden 5W veranschlagt. Da die Verarbeitung der 2D-Videobild-
daten wesentlich weniger Rechenleistung erfordert, bleibt die Leistungsauf-
nahme fiir das Endgerit des Ansatzes[2.Tc bei 10W. Die Leistungsaufnahme
der lokalen Cloud entspricht gro3ziigig den Werten eines Desktop-Computers
fiir das Jahr 2025.

Tabelle [2.1] schliisselt die zur Gesamtleistungsaufnahme herangezogenen
Annahmen fiir die drei technischen Ansitze auf. Es wird deutlich, dass fiir
3D-Videokonferenzen ein Grofteil der Leistungsaufnahme durch die Daten-
ibertragung via Internet anfillt. Zudem zeigt sich, dass die Abschitzung
stark von der exponentiell verlaufenden Grofie abhingt. 3D-Video-
konferenzen benétigen in etwa viermal so viel Leistung wie 2D-Videokonfer-
enzen. Im Falle von 2D wird ein GroBteil (69 %) der Energie fiir die Nutzung
der lokalen [[KT}Gerite benétigt.

Zur Uberfithrung der Gesamtleistungsaufnahme in eine Treibhausgasbi-
lanz fiir 2D/3D-Videokonferenzen im Jahr 2030 wird ein Emissionsfaktor
von 189 kWh verwendet. Der Faktor entspricht den Prognosen von
[40] in Verbindung mit dem Klimaschutzprogramm der deutschen Bundesre-

gierung [41]).

2.2.4 Grundlegende Annahmen zu Geschiifts- und
Konferenzreisen

Die Annahmen zu Geschiftsreisen und Verkehrsmittelwahl werden aus aktu-
ellen Geschiftsreisestatistiken und Mobilitdtsstudien gemif Tabelle [A.T]im
Anhang abgeleitet. Im Jahr 2019 wurden insgesamt 195,4 Mio. Geschifts-
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Tabelle 2.1: Berechnung der Gesamtleistungsaufnahme der drei tech-
nischen Ansitze in Abbildung [2.3|zur Realisierung von 2D/3D-Vide-
okonferenzen.

Technischer Ansatz!

(a) (b) ©
Bitraten fiir Dateniibertragung <t
Bitrate, Internet [BRyn 019 0,19 0,019
Bitrate, lokale Dateniibertragung ERLD 195 0,19 0,019
Leistungsaufnahme der Dateniibertragung in W:
Leistungsaufnahme, Internet 160,3 160,3 16,9
Leistungsaufnahme, lokales Datennetzwerk 39 3,8-103 4,0-107*
Leistungaufnahme der @}Geriite“ in W:
3D-holografisches Endgerit, Berechnung auf Cloud 10 - -
3D-holografisches Endgerit, Berechnung auf Endgerét - 15 -
hochqualitatives 2D-Endgerit, Berechnung auf Endgeriit - - 10
Lokale Cloud +|6G{KI 27,5 27,5

Lokale Cloud +|6G{KI|+ Berechnung Hologrammdaten 32,5 - -

Leistungsaufnahme, Summe (W) 206,7 202,8 54,4
! Siehe Abbildung[2.3]
2 Abschiitzung geméB [36], 1,875 ¥ — Pin 2030 =[BRin -843,75 oy

3 Abschitzung unter Einbeziehung von [38] und [37]: 20 ETJt —[PLp]=[BRipl- 20 #‘;‘i,
4 Abschitzung gemiB [39]

reisen absolviert, von denen 40 % fiir die vorliegende Analyse relevant sind
[17]. Dazu zdhlen Seminare und Schulungen mit 21 %, Messen und Ausstel-
lungen mit 11 % und Konferenzen mit 8 % [42]. Die iibrigen Reisen (Besu-
che von Kunden, Projektpartnern oder eigene Geschéftsstellen; Bonusreisen)
sind auf eine Begegnung in persona angelegt und daher von der Betrachtung
ausgenommen. Fiir das Referenzszenario BAU¢3¢ wird, anhand der durch-
schnittlichen Wachstumsrate zwischen 2009 bis 2019 von 26 %, eine Anzahl
von 246,7 Mio. Geschiftsreisen fiir das Jahr 2030 ermittelt.

Im Jahr 2017 lagen die Ziele der Geschiftsreisen zu 79 % in Deutschland,
17% in Europa und 4 % auflerhalb von Europa [43]. Aufgrund einer man-
gelnden Datenlage zur kiinftigen Verteilung werden die Werte beibehalten.
Auch im Falle der Verkehrsmittelwahl (Anteil von Pkw-, Bahn-, Bus-, Flug-
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zeugreisen) ist seit dem Jahr 2002 nur eine geringfiigige Anderung zu ver-

zeichnen [43]]. Ausgehend von der aktuellen politischen Debatte iiber weitere
Minderungspotenziale im Mobilitétssektor [44], wird angenommen, dass In-
landsfliige bis 2030 vollstindig durch den Bahnverkehr ersetzt werden.

Fiir die Berechnung der Treibhausgasemissionen werden durchschnittli-
che Reisedistanzen der drei Zielorte (Deutschland, Europa, Welt) verwen-
det. Die Emissionsfaktoren aus [45] geben die durchschnittlichen Emissionen
(dCO,¢)) einzelner Verkehrstriager pro Personenkilometer () an. Um den
technologischen Fortschritt im Mobilitits- und Energiesektor, wie z.B. einen
hoheren Anteil an Elektrofahrzeugen und erneuerbaren Energien zu beriick-
sichtigen, werden aktuelle Emissionsfaktoren fiir das Jahr 2030 extrapoliert.
Fiir Pkw wird der offizielle Flottengrenzwert [46] verwendet. Die Emissio-
nen von Fernziigen werden anhand des Emissionsfaktors im Jahr 2030 von
189 kWh in Deutschland aktualisiert.

2.3 Ergebnisse
2.3.1 Ermittlung der COe-Emissionen einer einzelnen Reise

Dieser Abschnitt prisentiert die Ergebnisse auf Grundlage der zuvor definier-
ten Szenarien und Annahmen (siehe Tabellen [2.1] und [A.T]). Zunéchst wird
ein Vergleich einer realen Konferenzreise mit einer virtuellen Konferenz fiir
den Einzelfall (eine Person reist bzw. nimmt an einer Videokonferenz teil)
durchgefiihrt. Durch verschiedene Verkehrstriger und Distanzen verursachte
Emissionen werden ins Verhiltnis zu den betriebsbedingten Emissionen der
KT} Gerite und -Infrastruktur einer 10-stiindigen Videokonferenz gesetzt.
Fiir eine reale Konferenzreise wird die durchschnittliche Entfernung zum
Veranstaltungsort in Deutschland, Europa oder auB3erhalb Europas verwen-
det. Die verkehrsbedingten Emissionen berechnen sich anhand der durch-
schnittlichen Verkehrsmittelwahl, abhéngig vom Reiseziel, und den Emissi-
onsfaktoren entsprechend des verwendeten Verkehrmittels. Weiterhin werden

die Emissionen einer durchschnittlichen Geschéftsreise (MEAN), die nach
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prozentualer Verteilung der Reiseziele gewichtet ist, bestimmt.

Die Summe der nutzungs- und produktionsbedingten Emissionen der
KT} Gerite ergibt den Emissionsausstof einer virtuellen Konferenz
Die nutzungsbedingten Emissionen basieren dabei auf den Leistungsaufnah-

men |Psym 2p| und |Psum 3p| fiir 2D- und 3D-Videokonferenzen gemif3 Tabel-
le 2.1] Diese werden mit der Konferenzdauer und dem Emissionsfak-
tor fiir elektrische Energie eines bestimmten Jahres multipliziert.
entspricht dem Mittelwert der technischen Ansitze (a) und (b). Der
Anteil an 3D-Videokonferenzen wird iiber den Faktor festgelegt. Pro-
duktionsbedingte Emissionen der [KT}Geriite werden durch Multiplikation
von entsprechenden Emissionsfaktoren und Konferenzdauer ver-
anschlagt. Somit ergibt sich

EMyir :'EBDZJ;hr' ('(Elnt) + (1 _ '(EInt))

Nutzungsbedingte Emissionen

+ Fuir]-PEixt}

2.5)

Produktionsbedingte Emissionen

Mit einem prognostizierten Emissionsfaktor fiir Energie von 189 im
Jahr 2030, einer Konferenzdauer von 10 Stunden, einem 3D-Anteil von 10 %
und [PEik 7] = 40,8 wird fiir eine virtuelle Konferenz ein Emissionsaus-
stof} von 539,2 berechnet.

Die durch reale Konferenzreisen verursachten Emissionen sind Ta-
belle zu entnehmen. Es wird deutlich, dass fiir Konferenzreisen zu inter-
nationalen Destinationen (INT) die mit Abstand hochsten Treibhausgasemis-
sionen verursacht werden, welche rund 14-mal hoher sind als die einer durch-
schnittlichen Reise (MEAN). Das Verhiltnis gibt Aufschluss
iber die wesentlich geringeren Emissionen virtueller Konferenzen verglichen
mit realen Reisen. Bereits fiir Inlandsreisen (DE) konnen die Emissionen
durch Virtualisierung auf nur 0,78 % gesenkt werden. Grof3ites Potential be-
steht bei weltweiten Reisen, da deren verkehrsbedingte Emissionen nochmals

um ein Vielfaches hoher sind.
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Tabelle 2.2: Gemittelte Emissionen fiir reale Konferenzreisen mit
den Reisezielen Deutschland (DE), Europa (EU), weltweit (INT) und
durchschnittliche Entfernungen (MEAN) im Verhiltnis zum Emissi-

onsausstol3 einer virtuellen Konferenz von =539,2
Reiseziel  [EMey| (kdCOZE) l_fMVirtHEMreal
69

DE 0,78 %
EU 365 0,14 %
INT 3777 0,01 %
MEAN 268 0,20 %

Die Ergebnisse werden zusitzlich einer Sensitivitatspriifung unterzogen.
Dazu werden die drei Parameter[MIXj,y,] Erne und[raplindividuell modifiziert.
Es ergeben sich neue Werte fiir [EM,ir welche mit[EM;.q | einer durchschnitt-
lichen Reise (MEAN) ins Verhiltnis gesetzt werden. Die Parameter- und Ver-
héltniswerte sind in Tabelle @ aufgefiihrt. Im besten Fall bei Eyye = Etng,min
wird angenommen, dass sich die Energie zur Dateniibertragung iiber das In-
ternet bis 2030 aller zwei Jahre halbiert. Selbst wenn dieser Parameter auf
dem Wert von 2015 (schlechtester Fall) stagniert, betragen die Emissionen
der virtuellen Konferenz immer noch weniger als 1% der verkehrsbedingten

Emissionen.

2.3.2 Absolute Reduktion der Treibhausgasemissionen im Jahr
2030

Nun wird das absolute Reduktionspotential von Treibhausgasemissionen mit-
tels Substitution von Konferenzreisen durch [KT]betrachtet. Dazu werden die
vier entworfenen Szenarien BAU»g30, A2030, B203o und Cyg30 untersucht.
Tabelle im Anhang fiihrt die Emissionsbeitrige der verschiedenen
Verkehrstriger sowie die Differenzen zwischen dem BAU der Jahre 2019

und 2030 und den Zukunftsszenarien mit unterschiedlichem Substitutiongrad
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Tabelle 2.3: Ergebnisse der Sensitivititsanalyse, EM.i/EM ., bezieht
sich auf eine durchschnittliche Konferenzreise (MEAN).

Parameter Definierter Wert EM i/ EM (o1

MIX5018 468 gCO,e/kWh 0,27%
MIX5030 189 gCOze/kWh 0,20%
Ememin~ 0,33-1073 kWh/GB 0,18%
FE'nt max 0,06 kWh/GB 0,88%
nur 2D rip=0 0,19%
nur 3D rp=1 0,30%

auf. Dabei wird der in Abbildung [2.4] dargestellte lineare Anstiegt der Kon-
ferenzreisen bis 2030 fiir das Szenario BAU»g39 angenommen. Geméal den
aufgestellten Szenarien wird die Anzahl der realen Konferenzreisen mit vir-
tuellen Konferenzen um 20 %, 40 % oder 90 % ersetzt. Die Ergebnisse von
Tabelle[2.2] machen deutlich, dass der Emissionsanteil virtueller Konferenzen
von maximal 0,78 % kaum ins Gewicht fillt. Die durch reale Konferenzreisen
verursachten Emissionen werden fiir die Reiseziele in Deutschland (DE), Eu-
ropa (EU) und auBerhalb von Europa (INT) sowie fiir die unterschiedlichen
Verkehrsmittel einzeln betrachtet. Die durchschnittlichen Reisekilometer des
jeweiligen Ziels werden mit der Anzahl der Reisenden, entsprechend den in
Tabelle[A.T|aufgefiihrten Annahmen, multipliziert. Grafisch werden die jéhr-
lichen Emissionsbeitrdge der hauptursidchlichen Verkehrstriager in Abhédngig-
keit von Reiseziel und Szenario in Abbildung [2.5|verdeutlicht.

Fiir das Szenario Ajg3p mit geringer Substitution ergibt sich eine Redukti-
on der Treibhausgasemissionen von 2,06 MtCO»e (8,9 %), die sich vor allem
durch den Wegfall von Inlandsfliigen und geringeren Treibhausgasemissio-
nen von Pkw begriindet. Erst ab einem hoheren Anteil virtueller Konferen-
zen konnen die Treibhausgasemissionen deutlich um 7,34 MtCOse (31,6 %)
in Szenario Byg3p und 20,51 MtCOse (88,4 %) in Szenario Cyp3p im Vergleich
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Abbildung 2.5: Durch Verkehrsmittel (Pkw, Bahn und Flugzeug) ver-
ursachte jahrliche Treibhausgasemissionen deutscher Konferenzreisen
mit nationalen (DE), europdischen (EU) und weltweiten (INT) Reise-
zielen fiir unterschiedlichen Szenarien gemal3 Tabelle @

zu BAUjyp19 gesenkt werden. Internationale Konferenzreisen, die lediglich
4 9% aller Konferenzreisen ausmachen, verursachen mehr als 50 % aller(CO»e

Emissionen. Bezogen auf die Gesamtemissionen des Jahres 2021 konnte eine
zunehmende Virtualisierung von Konferenzen zwischen 0,3 % und 2,7 % zur

deutschen Emissionsminderung beitragen [[11].

2.4 Zusammenfassung

Die durchgefiihrte Szenarioanalyse zeigt signifikante Ergebnisse fiir das Re-
duktionspotential von Treibhausgasemissionen durch Es wird deutlich,
dass selbst mit hochqualitativen, datenintensiven 2D/3D-Videokonferenzsys-
temen lediglich zwischen 0,2 % und 0,9 % der Emissionen einer realen Kon-
ferenzreise anfallen. Verglichen mit den gesamtdeutschen [CO,e} Emissionen
des Jahres 2021 von geschitzten 762 MtCO»e ist im Optimalfall eine Re-
duktion um 20,51 MtCOze (2,7 %) moglich. Derartige Technologien kénnen

also einen wesentlichen Beitrag leisten, um dem Klimawandel entgegenzu-

21



REDUKTION VON TREIBHAUSGASEMISSIONEN DURCH IKT

wirken. Es bleibt allerdings ungewiss, ob Rebound-Effekte zu einem An-
stieg des Reiseverkehrs und damit der Treibhausgasemissionen fiihren. So
konnte eine stirkere globale Vernetzung der Menschen und die durch ei-
ne hohere Arbeitseffizienz frei werdenden Kapazititen zu neuen Geschéfts-
feldern und schlieBlich zu mehr Geschiftsreisen fithren. Auch in anderen
Bereichen besteht ein erhebliches Potenzial zur Einsparung von Treibhaus-
gasemissionen durch Virtualisierung von Produkten und Dienstleistungen,
wenn durch einen bewussten Umgang mit den neuen Mdéglichkeiten ein Miss-
brauch in Form von Uberkonsum vermieden werden kann. Umweltvertrigli-
ches Online-Verhalten sollte daher durch Informationskampagnen und An-
reize gefordert werden.

Im Zuge der Analyse wurde ersichtlich, dass die Leistungsaufnahme von
Videokonferenzsystemen am stéirksten von abhingt. Dementspre-
chend ist eine anhaltende Effizienzsteigerung der [KT] wie beispielsweise
den Leistungsverstidrkern, unabdingbar. Der technologische Trend bis 2030
wird auf Grundlage vergangener Daten extrapoliert, sodass kurzfristige oder
nichtlineare Ereignisse (wie z.B. starke Verdnderungen in Politik und Wirt-
schaft durch den Krieg in der Ukraine) nicht erfasst werden konnen. Auf-
grund der komplexen, miteinander verwobenen Wertschopfungsketten von
Hochtechnologien haben frithere Studien wie [[19] den gesamten Lebenszy-
klus nur fiir eine begrenzte Anzahl von Infrastrukturkomponenten untersucht.
Informationen zum Rohstoff- und Energiefluss bei der Herstellung aktueller
Technologien werden allerdings mit hoher Verzégerung verdffentlicht oder
sind gar nicht verfiigbar. Im Zuge kiinftiger Arbeiten zu wird angeraten,
sich stéirker dieser Forschungsliicke zu widmen.
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3 Grundlagen zu
Leistungsverstirkern

Der [Leistungsverstirker] liefert ein Sendesignal mit definierter Ausgangs-

leistung indem er ein ihm zugefiihrtes Signal mit der Eingangsleis-
tung um den Leistungsgewinn verstirkt. Je nach bendtigter Reich-
weite der Zielanwendung, wie beispielsweise WLAN-Router, Mobilfunk-
Basisstationen oder Radarsensoren im Fahrerassistenzsystem, bewegt sich
im Bereich weniger Milliwatt bis hin zu mehreren Watt. Die [CV}-Ent-
wiirfe dieser Arbeit fokussieren sich darauf, einen mdoglichst hohen Wir-
kungsgrad zu erzielen und gleichzeitig die erforderlichen Spezifikationen
des Ubertragungssignals (Ausgangsleistung, Bandbreite, Leistungsgewinn,
usw.) einzuhalten. Laut [47] benétigt der Leistungsverstiarker die meiste
Energie im Sender, nimlich 50% bis 80%. Eine Steigerung des Wirkungsgra-
des dieser Komponente reduziert somit entscheidend die Leistungsaufnahme
des Gesamtsystems und sorgt zudem, aufgrund geringerer Notwendigkeit
von aktiver Kiithlung und weniger Energieverlusten der vorgelagerten Ver-
sorgungskette (z.B. durch DC/DC-Spannungswandler), fiir energiesparende
Sekundireffekte. Somit nimmt der[LV]fiir den Entwurf energiesparsamer[[KT]
die Rolle einer Schliisselkomponente ein.

Grundsitzlich werden[LV|mittels Klassen kategorisiert, wobei eine Unter-
scheidung zwischen konventionellen (Klasse-A, -AB, -B, -C) und geschal-
teten (Klasse-D, -E) Leistungsverstirkern geldufig ist. Entsprechend dieser
Kategorisierung fungiert das aktive Bauelement (z.B.: MOS- oder Bipolar-
transistor) als Stromquelle oder als Schalter. Zudem finden sich in der Lite-
ratur weitere Betriebsarten wie Klasse-J [48]] oder Klasse-F [49], bei denen
eine Effizienzsteigerung durch gezieltes Formen des Ausgangssignals iiber

die harmonischen Anteile der Lastimpedanz erzielt wird. Bei tieferen Re-
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cherchen lassen sich noch viele weitere Klassen, wie Klasse-K, -G, -H, -EF,
-FD, usw. finden, welche jedoch meist Abwandlungen oder Kombinationen
der oben genannten Klassen oder deren Prinzipien darstellen.

Das Hauptaugenmerk dieser Arbeit liegt auf dem Entwurf und der Analy-
se zweier [V} Architekturen:

e dem welcher die beiden konventionellen Verstirkerklassen-AB

und -C als Teil seiner Schaltung nutzt und

* dem inversen Klasse-E Verstirker, einer geschalteten Klasse-E Topo-

logie mit umkehrter Strom- und Spannungscharakteristik.

Um ein grundlegendes Verstiandnis zu schaffen und entsprechende Bezeich-
nungen und Konventionen festzulegen, werden nachfolgend die Grundlagen
der konventionellen Klassen (A, AB, B, C) betrachtet. AnschlieBend folgt
eine umfédngliche Analyse der untersuchten Doherty-Architektur hinsichtlich
asymmetrischem Aufbau und Breitbandverhalten. Im zweiten Teil dieses Ka-

pitels wird dann néher auf die inverse Klasse-E Topologie eingegangen.

3.1 Konventionelle Leistungsverstirker

Abbildung zeigt einen [Feldeffekttransistor (FET)| als Sourceschaltung

mit idealen Bias-Netzwerken, der Lastimpedanz und einer anregenden

Eingangsspannung[Uj,| Aufgrund ihrer hohen Strom- und Spannungsverstir-
kung und einem guten Stabilitdtsverhalten erweist sich die Sourceschaltung
als eine duBlerst geeignete Grundschaltung beim Entwurf eines Leistungsver-
stirkers [50]]. Da im Zuge dieser Arbeit iiberwiegend Technologien mit
fiir den Entwurf genutzt werden, verwendet dieses theoretische Kapitel einen
entsprechenden Transistortyp inklusive der dazugehdrigen Bezeichnungen
fur Stréme und Spannungen. Fiir die in Abschnitt [4.3] verwendete
[CMOS (BiCMOS)| Halbleitertechnologie wird das Verhalten der Verstirker-

klassen sowie die damit verbundenen Berechnungen weitestgehend tibernom-

men. Zusatzliche Anmerkungen oder abweichende Bezeichnungen fiir diesen

Transistortyp sind an den entsprechenden Stellen kenntlich gemacht.
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Abbildung 3.1: Schaltbild eines Verstirkers als Sourceschaltung mit
Bias-Netzwerk und Kennzeichnung der wesentlichen Stréme und
Spannungen.

3.1.1 Wirkungsgrad bei Vollaussteuerung

Am Gate und Drain des Transistors M; liegen durch das ideale Bias Tee, be-

stehend aus und die DC-Spannungen [Ug|beziehungsweise an.
ist so gewihlt, dass sich der Transistor in Sittigung befindet >

[Ubs sa). Nun wird iiber eingestellt, welcher Periodenanteil der mit
ausgesteuerten Gate-Source-Spannung oberhalb der Schwellspannung
liegt und dadurch ein FlieBen des Drainstroms [Ip| bewirkt. Eine lineare
Approximation dessen zeigt Abbildung Hier liegt knapp unterhalb
von was zur Folge hat, dass weniger als die Hilfte einer Signalperiode
des anregenden Signals einen Stromfluss von [Ip| hervorruft. Dieser die span-
nungsgesteuerte Stromquelle anregende Anteil, der zwischen 0 und 27 liegen
kann, wird als Stromleitwinkel [ bezeichnet und definiert die Klasse, in wel-
cher der Verstirker betrieben wird. Fiir den Fall in Abbildung [3.2] befindet
sich M im Klasse-C-Betrieb, was weiterhin bedeutet, dass bei kleinen Am-
plituden von [Uj,] kein Strom [Ip| flieBt. Dieses Verhalten ist fiir den der
spiter betrachtet wird, von zentraler Bedeutung. Neben dem angesprochenen
Klasse-C Verstirker gibt es aulerdem die konventionellen Verstédrkerklassen
A, AB und B. In Abbildung 3.3|sind die Verldufe des Drainstroms iiber eine
Signalperiode fiir alle vier Verstidrkerklassen bei Vollaussteuerung dargestellt.

Die Stromverldufe lassen sich dabei gemal [51}|52]] wie folgt beschreiben:
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Abbildung 3.2: Zusammenhang der linearen Approximation einer mit
der harmonischen Eingangsspannung [U;,|ausgesteuerten Gate-Source-
Spannung[Ugs|und dem Drainstrom|[Ip|fiir einen Verstéirker gemif Ab-
bildung @ in Klasse-C. [51]]

ID,maX - | COS — COS -
- m( (1) (a/2)), o/2<ot<a)2 A

0, —m<ot<—a/2;a/2<wt<m.

Zur Berechnung des Wirkungsgrades ] (beim auch als Drain-Effizienz

bezeichnet), wird iiber
P

M= IZ’Eti -100% (3.2)
die Ausgangsleistung der ersten Harmonischen Py 1 ins Verhiltnis zu der
am Versorgungsterminal [Upp|aufgenommenen DC-Leistung[Ppd| gesetzt. Die
DC-Leistung wird maBgeblich durch den DC-Strom bestimmt, welcher

wiederum von der Verstirkerklasse abhingt und sich bei Vollaussteuerung

mit
| /2 I
D,max
Incl= — - _“Dmax . ) .
2 // [eos(erj2) \Cos(@r) —cos(a/2))-dax (3.3)
—o/2

_ Ipmax 2-sin(o/2) —a-cos(a/2)
o 1 —cos(a/2)

Ind| 34
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Abbildung 3.3: Verlauf des Drainsstroms B bei Vollaussteuerung fiir
unterschiedliche Verstirkerklassen bzw. Stromleitwinkel [o] liber einer
Signalperiode.

berechnet [52]. Fiir einen Klasse-B Verstirker betrigt die DC-Stromaufnah-

me somit

Tod(o = m) = Dmex. 3.5)

T
Die Amplitude fiir die n-te Harmonische des Drainstroms ergibt sich laut
[52] mit

o/2
/ ] {:I?)Isna;/z) (cos(mt) —cos(@/2)) - cos(nwt)dwt  (3.6)
—a/2

und liefert fiir die erste Harmonische

Ip max o —sino
2r  1—cos(a/2)

Ip; = (3.7)
Unter der idealen Annahme, dass alle Harmonischen mit n > 2 an @ durch
ein Filternetzwerk kurzgeschlossen werden [52], folgt fiir die Ausgangsleis-
tung

(3.8)
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Tabelle 3.1: Maximaler Wirkungsgrad 7max, normierter Leistungsge-
winn [Gplyorm und Linearititsverhalten unterschiedlicher Verstirker-
klassen bzw. Stromleitwinkel gemal @ und [53]].

Klasse @ Mhnax [GPl norm Linearitit
A

2 50 % 0dB linear
AB -2 50%—78,5% —6dB-0dB nichtlinear
T 78,5 % —6dB linear bei Filterung
< > 78,5% < —6dB nichtlinear

und fiir [Pp¢]
Poc] =[Unnl-Inc (3.9)

Der vom Stromleitwinkel abhiingige maximale Wirkungsgrad berechnet sich

durch Einsetzen von (3.4), (3.7), (3.8) und (3.9) in (3.2) mit

B [0 — sin[c
 4-sin(@)/2) — 2@ cos(@/2)

Tmax (@) 100 %. (3.10)

Tabelle [3.1] fiihrt die anhand von (3.1I0) berechneten maximalen Wir-
kungsgrade der konventionellen Leistungsverstirker auf. Weiterhin zeigt die
Tabelle, dass hohere Wirkungsgrade Einbuflen in Leistungsgewinn und Li-
nearitit und Linearitdt nach sich ziehen. Fiir den Klasse-C Betrieb werden
theoretisch Werte bis[f]]= 100 % erreicht, allerdings sinkt fiir[@ < 7 aufgrund
des nicht vorhandenen Leistungsgewinns die erreichbare Ausgangsleistung
der ersten Harmonischen (P ; ([@ = 0) = 0), was den eigentlichen Zweck
des Leistungsverstérkers konterkariert. Deshalb sollte fiir eine genauere Cha-
rakterisierung der Effizienz eines Leistungsverstirkers die aufgewandte Ein-
gangsleistung P, Teil der Effizienzbilanzierung sein. Die Leistungseffizienz
(Power Added Efficiency) bezieht dazu die Leistung, welche zum Trei-

ben des Leistungsverstirkers notwendig ist, mit ein und wird demzufolge

28




KONVENTIONELLE LEISTUNGSVERSTARKER

Pout,l — I

Py
[PAE]= -100 % (3.11)

C
berechnet.

3.1.2 Wirkungsgrad unterhalb der Vollaussteuerung

GemdB [54]] wird fiir die Verstidrkerklassen AB, B und C der Wirkungsgrad
in Abhingigkeit des Aussteuergrades mit

_1 11)71 UL _1 [@]— sin[C] UL
W=7 Iod Tog~ 2 2-sin@/2) —@-cos@/2)

-100% (3.12)

ermittelt. Die Amplitude der Spannung iiber der Last Uy, liegt im Falle einer
vernachlédssigbaren Drain-Source-Sittigungsspannung im Wertebereich von
0 < Ur <[Uppl Der Aussteuergrad ist somit das Verhiltnis der Spannungs-
amplituden U, und [Upp|und hat bei Vollaussteuerung den Wert 1. Weiterhin
wird deutlich, dass die Drain-Effizienz linear von Uy, /[Upp|abhingt. Fiir einen
Klasse-B Verstirker (of=r) betrigt die Drain-Effizienz bei Uy /[Uppl = 0,25
also lediglich 19,6 %. Abbildung zeigt [n| fir unterschiedliche Aussteuer-
grade iiber dem Stromleitwinkel [o]
Die Ausgangsleistung wirkt am Realteil der Lastimpedanz

m{gﬂ}:@:ﬂ:@. (3.13)
L.  Ip;

Beim konventionellen Verstiarkerentwurf wird iiber die Lastgrade Ry bei
Vollaussteuerung mit berechnet, um einerseits den maximalen Wir-
kungsgrad der gewdhlten Verstirkerklasse zu erzielen, gleichzeitig jedoch
ein Klippen des Drainstroms an der Aussteuergrenze des Transistors zu
verhindern [52f]. Aufgrund der direkten Proportionalitdt zwischen Up, und
Ry, zeigt sich, dass durch ein Erhdhen des Lastwiderstandes unterhalb der
Vollaussteuerung die Drain-Effizienz des Verstirkers steigt. Der der

im folgenden Abschnitt vorgestellt wird, ist ein Schaltungsprinzip, das die-
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Abbildung 3.4: Drain-Effizienz EI in Abhingigkeit des Stromleitwin-
kels @ fiir unterschiedliche Aussteuergrade Uy, [Uppl

se Lastmodulation unterhalb der Vollaussteuerung realisiert und somit fiir
einen vergroBerten Dynamikbereich der Ausgangsamplitude einen effizien-

teren Verstidrkerbetrieb ermoglicht.

3.2 Doherty-Leistungsverstirker

Im Jahre 1936 stellte der US-amerikanische Elektrotechnik-Ingenieur Wil-
liam H. Doherty als Mitarbeiter der renommierten Bell Labs ein Leistungs-
verstirker-Prinzip zur effizienteren Funkiibertragung amplitudenmodulierter
Signale vor [55, |56f]. Fiir den Ausbau der Rundfunkabdeckung wurden sei-
nerzeit hohere Sendeleistungen und damit einhergehend performantere Leis-
tungsverstirker bendtigt. Um einem Kostenanstieg durch zusétzliche Leis-
tungsaufnahme, Kiihlung und Hardware entgegenzuwirken, bot es sich an,
den Wirkungsgrad des Leistungsverstirkers, dem grofiten Verbraucher im
Sender, zu optimieren.

Fast ein Jahrhundert spiter ist der nach seinem Erfinder benannte
noch immer das Mittel der Wahl, wenn es darum geht, amplitudenmodu-

lierte Signale effizient zu tibertragen. Zwar ist die Vakuumrohre ldngst ob-
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Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild des Doherty-Grundprinzips mit Kenn-
zeichnung der wesentlichen Impedanzen, Stréme und Spannungen.

solet geworden und Halbleiterprozessen mit Bipolar- oder [Feldeffekttransis-|
gewichen. Trigerfrequenzen im Sub-6 GHz Bereich und komple-
xe Modulationsverfahren wie [Quadraturamplitudenmodulation (QAM)| oder

[orthogonales Frequenzmultiplexverfahren (Orthogonal Frequency-Division)
Multiplexing) (OFDM)|zdhlen zum Standard der heutigen Mobilfunkiibertra-
gung. Jedoch ist das Grundprinzip des erhalten geblieben und wird im
kommenden Abschnitt vorgestellt. AnschlieBend erfolgen theoretische Be-

trachtungen zum asymmetrischen Aufbau und Breitbandverhalten der Ver-

stiarker-Topologie.

3.2.1 Grundprinzip

Konventionelle Verstirker (z.B. Klasse-AB) erzielen bei einer Aussteuerung
mit amplitudenmodulierten Signalen einen geringeren Wirkungsgrad. Dies
liegt an dem in Abschnitt [3.1.2] gezeigten Verhalten, dass erst bei Vollaus-
steuerung der maximale Wirkungsgrad an einem Lastwiderstand [Ry | erreicht
wird. Variiert nun, aufgrund unterschiedlicher Amplitudenpegel der Modula-
tion der Aussteuergrad des Verstirkers, sinkt dessen mittlerer Wirkungsgrad,
da er unterhalb der Vollaussteuerung im [OBO|betrieben wird. Ein effizientes
Arbeiten im gelingt dem [DPA] durch Modulation der Last am Ausgang
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des Main-Verstirkers[Zyin Abhingigkeit des Aussteuergrades. Die Doherty-
Architektur realisiert dies durch einen zusitzlichen Verstirker, dem soge-
nannten Peak-Verstirker. Ein Blick in die Literatur zeigt, dass im deutsch-
sprachigen Raum sowohl die Bezeichnungen Main- und Peak- Verstarker [57]]
als auch Haupt- und Spitzenverstirker genutzt werden [58]. Da in der Fach-
welt beide Varianten bekannt sind, werden in dieser Arbeit die einsilbigen
Bezeichnungen Main und Peak zur Unterscheidung der Verstirker verwen-
det. In Abbildung [3.5]sind beide Verstirker jeweils als spannungsgesteuerte
Stromquellen dargestellt, welche am Knotenpunkt A die gemeinsame Impe-

danz
Za=ZJ/V (3.14)

treiben [56} [Seil9c]. IZE] ist hierbei die charakteristische Impedanz des als

[Al/4-Leitung realisierten [Impedanzinverters (Impedance Transformer) (IT)|

im Main-Pfad TLg. Aufschluss iiber die Verteilung der Ausgangsleistung

Pout = [Pout,M|+[Pout.p| (3.15)

auf die individuellen Ausgangsleistungen von Peak- und Main-Verstirker bei
Vollaussteuerung liefert die Kenngrofie [N] welche gemif [[Seil9c|| mit

'l
N = Fourl (3.16)

berechnet wird. Zudem wird iiber [V| bestimmt, ab welchem Punkt im [OBO|

sich der Peak-Verstirker zuschalten muss, um einen linearen Anstieg von [Pou{

sicherzustellen. Dieser Zuschaltpunkt wird mit

[OBO} = 20- log () (3.17)

definiert [[56]]. Fiir eine konventionelle, symmetrische Topologie, bei der
Main- und Peak-Verstirker jeweils den gleichen Anteil an liefern, be-
trigt[N]= 2 und [OBOlig = 6 dB. Im Rahmen dieser Arbeit werden jedoch im
Wesentlichen asymmetrische mit[N]> 2 und [OBOljg > 6 dB untersucht
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und praktisch realisiert, da die den Entwiirfen zugrunde liegenden Modulati-

onsverfahren ein hohes|Verhiltnis von Spitzenleistung zur mittleren Leistung|

[(Peak-to-Average Power Ratio) (PAPR)|aufweisen. Dabei wird der Spitzen-

wert der Ausgangsleistung als [Hilllkurvenspitzenleistung (Peak Envelope|

[Power) (PEP)|definiert. Wie in [56]] beschrieben, sind die KenngroBen [PAPR]
fiir das MaB an Amplitudenmodulation und als effizienter Arbeitsbe-

reich von Doherty-Leistungsverstirkern im Regelfall gleichzusetzen:

[PAPRLz =[OBOl;p. (3.18)

Herleitung der Doherty-Impedanzen

Ausgehend von der Analyse bei einer Frequenz [fg] ergibt sich bei phasen-
gleicher Summation der Strome und @ im Knotenpunkt A die dortige

Spannung mit

UAl=Eal- [T, J+s) :%l"f'@- (3.19)

Die Impedanz nach dem |['T|des Main-Pfades [Zy; | berechnet sich folglich mit

Z = == (1+=). 3.20
m ( Mt> ( )

Hier wird der Modulationsindex nach Transformation
Iy
0Dt = — (3.21)
[@D.]
eingefiihrt, welcher sich im Wertebereich

0<ppg< 1) (3.22)

bewegt. Durch die Impedanztransformation mit TLy betrdgt die vom Main-

Verstidrker gesehene Last
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Zf _ N (3.23)
Zul (1+pn)) '

Weiterhin wird die Last am Ausgang des Peak-Verstirkers [Zp| mit

_ 00 oo+t
L N ooy

berechnet, dabei wird deutlich, dass fiir einen ausgeschalteten Peak-Verstir-
ker = 0) [Zp| gegen unendlich strebt.

Beide spannungsgesteuerten Stromquellen werden iiber eine sich am Ein-

Zy|=

(3.24)

gang des aufsplittende Eingangsspannung U, angesteuert. In der Pra-
xis wird dies meistens mit einem Leistungsteiler (z.B. Richtkoppler oder
Wilkinson-Teiler [[1]) realisiert. Im Falle dquivalenter Aufteilung auf beide
Eingangspfade ergibt sich fiir [U;, \| am Main-Verstéirker

:Qi“/z’ 0< |U | < ‘Um max| (325)

Um die durch TLg hervorgerufene Phasenverschiebung im Ausgangspfad
des Main-Verstirkers auszugleichen, muss im Eingangspfad des Peak-Ver-
stirkers eine gleichwertige Phasenverschiebung (z.B.: mittels A /4-Leitung
oder Richtkoppler; in Abbildung [3.5] nicht abgebildet) implementiert wer-
den. Dann gilt fiir die wirksame Eingangsspannung am Peak—Verst‘cirker
die Abhingigkeit

0, Uinl < |Usn max | /B
: o in in,max (3.26)

Qin/2 e ld ) |Qin7max‘/m < |Qin‘ < ’Qin,max|'

Uber die Steilheiten und von Main- bzw. Peak-Verstirker werden
deren Eingangsspannungen in Ausgangsstrome iiberfiithrt. Damit die Leis-
tungsanteile gemif (3.13)) und (3.16) erfullt sind, muss die Steilheit des Peak-
Verstédrkers N-mal so grof3 sein wie die des Main-Verstirkers, also

Bmr] =0V g (3.27)

34



DOHERTY-LEISTUNGSVERSTARKER

00 o1 02 03 04 05 06 07 08 09 10
Uin/Uin,max

Abbildung 3.6: Auf @ normierte Realteile der Impedanzen
und @ fiir unterschiedliche Werte von [V| iiber der normierten Ein-
gangsspannung Uin,max.

gelten. Damit ergeben sich die in (3.20), und berechneten Impe-
danzverldufe in Abbildung @] tiber eine auf ihr Maximum Uj, max normierte
Eingangsspannung Diese Abbildung verdeutlicht die Impdedanzinde-
rung der Realteile von und [Zp| fiir unterschiedliche Werte von
sowie das Zuschalten des Peak-Verstirkers bei [Ui]/Uin max = 1/IN} Wesent-
lich ist dabei vor allem die Modulation der Impedanz R{Zy}, die bis zum
Zuschalten des Peak-Verstirkers mit R{Zy[} = [M-[Zy] konstant bleibt und
danach, bis zum Erreichen der Vollaussteuerung, auf [Zg| abfillt. Bei bloBer
Betrachtung des Main-Verstirkers wird deutlich, dass dieser bereits am Zu-
schaltpunkt des Peak-Verstirkers voll ausgesteuert ist und somit seine maxi-
male Drain-Effizienz erreicht hat. Bei weiterer Aussteuerung an dessen Ein-
gang steigt [ jedoch sinkt nun aufgrund der Lastmodulation der Realteil
der Impedanz [Z,;} was Kompressionseffekte durch iiberschreiten der Aus-
steuergrenzen unterbindet sowie die Spannungsamplitude [Uy] und Drain-

Effizienz des Main-Verstiarkers konstant auf dem Maximum hélt.
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Transformation zum Knotenpunkt A

Das [Transformationsnetzwerk zum Knotenpunkt A (TN )| transformiert die

Last [R ] am Ausgang des zur Impedanz [Z,| [Ri] betrigt, aufgrund ein-
heitlicher Standardisierung der Labormesstechnik [52}, S. 2—3], iiblicherwei-

se 50 Q. Die in Abbildung [3.5] gekennzeichnete Impedanz [Z,] hingt gemif
(3.14) von[N]und [Zy ab. Mit

Zo=N-Z,]=N[R] (3.28)

ist fiir den [DPA] keine zusitzliche Transformation durch notwendig, da
[Ri]bereits der benétigten Impedanz[Z,]entspricht [Seil9¢, [Sei22a]). Dies bie-
tet vor allem fiir breitbandige [DPA| Vorteile, da somit keine Frequenzabhin-
gigkeit durch das Netzwerk [TN|entsteht. Zum Breitbandverhalten liefert der
nachfolgende Abschnitt [3.2.2] eine vertiefende Analyse. Die konventionelle
[DPA} Topologie nutzt fiir[TN | einen weiteren [IT} welcher eine charakteristi-

sche Impedanz von
.
Z = = 3.29
TL,A Ry (3.29)

aufweist.

Drain-Effizienz

Mittels der Doherty-Impedanzverldufe wird die Drain-Effizienz 1] fiir diesen
Verstidrker ermittelt. Durch das Zusammenspiel von Main- und Peak-Verstir-
ker miissen deren jeweilige Anteile an der Ausgangsleistung und DC-Leis-
tungsaufnahme einbezogen werden. Analog zur Abbildung [3.1] erfolgt die
induktive Spannungsversorgung der Drains von Main- und Peak-Verstirker
liber die Terminals Upp m und Upp p. Unter der vereinfachten Annahme, dass
die Verstirker im Klasse-B betrieben werden (der Main-Verstirker arbeitet

iiblicherweise in einer tiefen Klasse-AB und der Peak-Verstiarker im seichten
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Abbildung 3.7: Drain-Effizienz @ fiir unterschiedliche Werte von @
iber der normierten Eingangsspannung Uin,max-

Klasse-C Betrieb), ergibt sich die Drain-Effizienz des mit

@:E.\Eﬂz'm@ﬂﬂﬂzm@
4 [y -Uppm+ I -Ubpp

(3.30)

Die charakteristische Doherty-Drain-Effizienz mit ihren zwei Hochpunkten
ist fiir unterschiedliche Werte [V|in Abbildung dargestellt. Das Absinken
nach dem Zuschalten des Peak-Verstirkers bei Uiy /Uinmax = 1/IN] ist dem
ineffizienten Betrieb des Peak-Verstirkers in diesem Bereich geschuldet. Der
Effekt verstirkt sich abhédngig von der Asymmetrie des weshalb sich
fiir die effiziente Abdeckung groerer Dynamikbereiche der Einsatz einer

mehrstufigen Doherty-Topologie empfiehlt [59-61].

3.2.2 Analyse des Breitbandverhaltens

Die Zusammenhinge in Abschnitt [3.2.1] sind aufgrund der frequenzabhingi-
gen Transformation durch [[T] und lediglich bei [fo] erfiillt. Dieser Ab-
schnitt befasst sich mit der Analyse des Breitbandverhaltens fiir asymmetri-
sche mit N = 2,5, welche in der eigenen Arbeit [Sei22a|] vertffentlicht
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ist. AuBBerdem wird untersucht, welchen Einfluss eine Skalierung der charak-
teristischen Impedanz von TLg auf die Doherty-Impedanzen und die Drain-
Effizienz des Verstirkers hat. Letztere erfahrt zusitzlich eine Wichtung durch
eine [Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion (WDF)| welche die statistische Am-

plitudenverteilung des Sendesignals modelliert. Dadurch wird analytisch er-

mittelt, fiir welche charakteristische Impedanz von TL( die hochste Drain-

Effizienz fiir breitbandige Signale erreicht wird.

Impedanzinverter TL( mit skalierter charakteristischer Impedanz

Die charakteristische Impedanz von TL, ist frei wihlbar, selbst wenn [Zg| be-
reits der Vorschrift (3.28) entspricht. Die Variable [£] skaliert von nun an die
Impedanz von TLy, wodurch sich (3.23) zu

@ E)? _ Nz Ef 3.31)
~ (1+[m) |

erweitert. Bei [Ujy| = Uin max muss das Verhiltnis der Strome von Peak- zu

Enl=

Main-Verstiarker

B _m e
o —[E ®@-1) (3.32)

entsprechen, da sich durch die Skalierung der charakteristischen Impedanz
auch das MaB der Stromtransformation an TL #ndert. Praktisch wird dies

durch die Dimensionierung der Steilheit des Main-Verstérkers realisiert.

Breitbandverhalten im Main-Pfad

Unabhingig von den Bandbreiten des Main- bzw. Peak-Verstirkers verrin-
gert der[I'T| TL, die Bandbreite des [DPA] Bei der Mittenfrequenz [fo| sind [Zy]
und [Zp| reellwertig. Ober- und unterhalb von [fy| treten Imaginérteile auf und
der Realteil dndert sich. Die dadurch hervorgerufene Fehlanpassung an Main-
und Peak-Verstirker verursacht eine Effizienzdegression des Am Kno-
tenpunkt A kommt es abseits von[fo|zu einer Phasenverschiebung der Stréme
aus Main- und Peak-Pfad, was eine komplexwertige Summation der Stréme
und |[/p| nach sich zieht. Zur Analyse der resultierenden Doherty-Impe-
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danzen tiber die Frequenz werden die Zweiport ABCD-Parameter verwendet,

welche im Main-Pfad wie folgt lauten:

- 3

. . (3.33)
Il Cm Dy

Mt

Die frequenzabhiingigen Ubertragungsparameter der verlustlosen Streifenlei-
tung TL( mit der charakteristischen Impedanz @]E] sind gemiB [|62] mit

Ay B cos(Z L n(ZL
Ay by | S 2’)}( RZ ‘SS; (2 ) (3.34)
Cy Du .é Sm(flﬁ]) cos(§ )
gegeben. Unter der Verwendung von ( ergibt sich
nil— C - pl-1Z
T-an- (BES @@) z
- (-G B, '
M\ Cu Zal+ Dy

Ein Teilen dieser Gleichung durch den Strom des Main-Verstirkers [[y,] lie-
fert anschlieBend die frequenzabhingige Impedanz[Zy,| Vorab wird allerdings
noch das Verhiltnis der Strome [ und [Ip| vor der Transformation [a| einge-
fiihrt, welches ebenfalls einer Frequenzabhédngigkeit unterliegt. Das Verhilt-
nis der Amplituden [l und [Ip] lautet dabei

:@ 3.36
@5 I (3.36)

o 0 U] < Unimn!
\@ﬂ! = é N — Uin,rnax |Uin,max‘ < ‘U‘ | < ’U‘ | (3.37)
Uin ’ N = [¥Y1n| = [~in,max|-

Zusitzlich muss zwischen den Stromen eine Phasenverschiebung von 7 bei
[fo| beachtet werden, welche sich durch das Netzwerk am Eingang des Peak-
Verstirkers ergibt. Es wird dazu angenommen, dass diese Phasenverschie-

bung linear mit der Frequenzabweichung von [fo| variiert, was im Falle einer
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A /4-Leitung zutrifft. Unter dieser Annahme folgt

.

El

)= [0 -¢ 2. (3.38)

Die Doherty-Impedanz [Zy;] ohne Beachtung von moglichen Aussteuergren-

zen des Transistors berechnet sich mit

o (1-Cyv Oz ) _ , <1 —CM'@E'ZZ])
2l =Ax (cM-szM Tel) BB\ e Tz Dy )
(3.39)

Um die Aussteuergrenzen mit einzubeziehen, wird eine maximal mogliche

Spannung am Ausgang des Main- Verstirkers mit

QM,max = lM,max Zy- 52 (3.40)

definiert. Damit gilt fiir[U)| die Bedingung

@ |@| < |QM,max ’

QMmax |@| > |QM,max|'

U= { (3.41)
Fiir den Fall [Uy] > |Um max|» wechselt die spannungsgesteuerte Stromquelle
des Main-Verstirkers ihr Verhalten hin zu einer spannungsgesteuerten Span-

nungsquelle. Um die Doherty-Impedanz des Main-Pfades mit Aussteuergren-

zen Zyp max 20 beschreiben, wird der maximale Strom Iy 1, durch das Ein-

setzen von[Uy|= Up max in (3.35) mit

I o (QM,maX _AM) : (QM '@+QM)
IM,max — )
Ay Eal+ By (3.42)
+ZZ|ZH (Av - Cu Eal+ By - Cw)
Ay Zal+ By

ermittelt.

SchlieBlich ergibt sich fiir die Doherty-Impedanz im Main-Pfad mit be-
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1j

.. U’in=(U'in,.ma.x/Ns s I.Jvin,.max)r h ’

Zo=RL-N _1J

Abbildung 3.8: Impedanzkurven am Ausgang des Main-Verstirkers
Z\ max ber dem Frequenzbereich von 0,5 -[fo] bis 1,5 -[fo] fiir unter-
schiedliche Werte von & und N = 2,5. Die Eingangsspannung [U;,| wird
vom Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers bis zum Maximalwert erhoht.
Dabei sind die Eingangsspannungen Uj, ¢ fiir eine maximal breitban-
dige Anpassung gesondert gekennzeichnet. [[Se122a]

riicksichtigten Aussteuergrenzen

ZM ‘QM| < ‘QM7max|

Z — U (3.43)
Mmax M7 | U ma-

lM7maX

Abbildung @zeigt Z\ max fir drei exemplarische Werte des Skalierungsfak-
tors &. durchfédhrt dabei den Wertebereich vom Zuschaltpunkt des Peak-
Verstirkers bis zum Maximum. Zusitzlich ist das Frequenzverhalten im Be-
reich von 0.5 -[fg| bis 1.5 -[fo| dargestellt. Die Impedanzkurven schneiden die
reelle Achse bei @ Fiir £ = 1/N ist auBerdem erkennbar, dass sich fiir ein
steigendes die Kurven stirker horizontal erstrecken. Durch die Aussteu-

ergrenzen wird hier der Wert von Zy; .. limitiert. Fiir die Eingangsspannung
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= & [Uinmax| (3.44)

ist Zy max Uber die gesamte Bandbreite reellwertig, da es der charakteris-
tischen Impedanz von TL( entspricht. Somit kommt es zu einer maximal-

breitbandigen Anpassung an diesem Punkt, der durch & bestimmbar ist.

Breitbandverhalten im Peak-Pfad

Die Ermittlung der Doherty-Impedanz fiir den Peak-Pfad erfolgt auf @hnli-
chem Weg. Mithilfe von (3.19) und (3.33)) wird [Zp|iiber der Frequenz berech-
net. Unter der Annahme, dass eine Streifenleitung mit der charakteristischen
Impedanz von[Z;]- N die Ausgangslast[R;]zum Knotenpunkt A transformiert,
konnen verzerrende Effekte, aufgrund der Limitierung durch die Aussteuer-
grenzen, vernachlissigt werden. In diesem Fall tritt der hochste Spannungs-
wert am Peak-Verstirker stets bei[f|auf. Da der Main-Verstirker jedoch seine
Aussteuergrenzen erreicht und sich dies auf die Impedanz am Peak-Verstir-

ker auswirkt, muss fiir die Berechnung von [Zp| mit

lM/M.max
» Cm ZB
Zo|==2"= +1)]-[Z 3.45

Zwischenund Iyt max unterschieden werden. Das Smith-Diagramm in Ab-
bildung [3.9] zeigt die Impedanzverliufe von [Zp| Unterhalb des Zuschaltpunk-
tes bei Uin max /N strebt die Impedanz gegen unendlich. Fiir eine ansteigende
Eingangsspannung werden im Falle von § = 1 /N die imagindren Impe-
danzanteile groBer, bei & = 1 sinken sie wiederum. Auch fiir @ wird eine

maximal breitbandige Anpassung bei Uy, ¢ erreicht.

Breitbandverhalten der Drain-Effizienz

Die vorangegangenen Herleitungen der frequenzabhingigen Doherty-Impe-
danzen erméglichen es nun, unter Verwendung von (3.30), die Drain-Effizi-
enz iiber der Frequenz zu berechnen. Abbildung[3.10]zeigt[n]fiir verschiedene
Werte €] abseits von|fol Fiir[E]= 1 und[E]= 1/+/N sinkt die theoretisch mogli-
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1j

0,6 =
Zo=RL-N B

Abbildung 3.9: Impedanzkurven am Ausgang des Peak-Verstirkers
Z\ max ber dem Frequenzbereich von 0,5 -[fo] bis 1,5 -[fo] fiir unter-
schiedliche Werte von & und N = 2,5. Die Eingangsspannung [U;,| wird
vom Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers bis zum Maximalwert erhoht.
Dabei sind die Eingangsspannungen Uj, ¢ fiir eine maximal breitban-
dige Anpassung gesondert gekennzeichnet. [Se122a]

che Drain-Effizienz bei Uiy /Uin max = 1/N, da der abweichende Realteil von
[Zyj| nicht mehr fiir eine optimale effizienzmaximierende Aussteuerung sorgt.
Fiir |5 = 1/N bleibt das Maximum auf dem Wert von 78,5%, da hier die
maximal-breitbandige Anpassung gemif erfiillt ist. Besonders deut-
lich ist der Unterschied zwischen den gewihlten Werten [£]im unteren
Fiir [E] = 1/+/N wird eine maximal-breitbandige Anpassung zwischen dem
Zuschalten des Peak-Verstirkers und der Maximalaussteuerung erreicht. Da-
durch erféhrt die Kurve der Drain-Effizienz ein drittes lokales Maximum. Die
klassische Doherty-Topologie mit[§|= 1 erzielt erst bei Maximalaussteuerung

ihre hochsten Effizienzwert.
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Abbildung 3.10: Drain-Effizienz EI abseits der Mittenfrequenz @ fiir
= 2,5 und unterschiedliche Werte von [&| iiber der normierten Ein-
gangsspannung U, /Uin max. [Sei22a]]

Drain-Effizienz in Abhéingigkeit einer
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion

Bisher wurde die Drain-Effizienz in Abhéngigkeit des Aussteuergrades be-
trachtet. Dieser Aussteuergrad variiert statistisch in Abhingigkeit des zu
ibertragenden Signals beziehungsweise dessen Modulationsverfahren. Von
daher ist es fiir eine anwendungsbezogene Untersuchung der Energieeffizi-
enz eines praktikabel, wenn die Amplitudenverteilung des Ubertragungs-
signals als Wichtungsfaktor Beachtung findet. Diese Amplitudenverteilung
wird in Form einerWDF angegeben. Weiterhin wird die Bandbreite des Si-

gnals
== fmax - fmin (346)

einbezogen. Fiir die iiber Bandbreite und[WDF| des Eingangssignal gemittelte
Drain-Effizienz ] gilt

Uin.max max

@:-/ /[ﬂ]([anLf)-WDF([Qﬂ)ddein. (3.47)

0 fmin

ss
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Abbildung 3.11: Mittlere Drain-Effizienz @fﬁr ein Eingangssignal mit
Rayleigh-Verteilung fiir unterschiedliche Bandbreiten [Blund N = 2,5
iiber €] [Sei22a]

Fiir das Eingangssignals soll hier exemplarisch eine Rayleigh-Verteilung an-
genommen werden, deren sich mit

WDFRyy (T = [%El . ¢ Uil/20” (3.48)
beschreiben lisst [63]. Mit 6 = 1/N - /2 /r tritt der Erwartungswert der Ray-
leigh-Verteilung bei U;, = % - Uin,max auf. Demzufolge gilt fiir deren Schei-
telfaktor U

PAPRgp = 20- 1og($) =20-log(N), (3.49)

in
was gemil dem Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers im [OBQ] ent-
spricht. Somit fillt der Erwartungswert auf das erste Maximum der Drain-
Effizienz des Die mittlere Drain-Effizienz [ des statistisch verteilten
Signals ist in Abbildung iiber dem Skalierungsfaktor |G| fiir unterschied-
liche Bandbreiten dargestellt. Fiir die zugrunde liegende WDF mit PAPR ~
8dB wird die maximale mittlere Drain-Effizienz ﬁ] bei & = 0,4 erreicht, was
& = 1/N entspricht. Mit steigender Bandbreite wird dieses Optimum umso

deutlicher. Um eine moglichst hohe Drain-Effizienz fiir breitbandige Signa-
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le mit statistischer Amplitudenverteilung zu erzielen, sollte eine maximal-
breitbandige Anpassung an deren Erwartungswert erfolgen. Dariiber hinaus
sollte zur Maximierung der Systemeffizienz stets die Verteilungsfunktion des

Ubertragungssignals als Ausgangspunkt des Entwurfs genutzt werden.

3.3 Inverse Klasse-E Leistungsverstirker

Wie bereits durch dessen Bezeichnung offensichtlich wird, basiert der inverse
Klasse-E[LVlauf der von Nathan O. Sokal und seinem Sohn Alan D. Sokal in
[64] vorgestellten Klasse-E Topologie. Die Veroffentlichung présentiert ein
optimiertes Lastnetzwerk, das selbst bei verhiltnisméBig langen Schaltzeiten
ein gleichzeitiges Auftreten von Strom und Spannung am Schalter unterbin-
det. Dadurch entsteht im Idealfall und bei Filterung der harmonischen Si-
gnalanteile keine Verlustleistung am aktiven Bauelement, was Grundlage fiir
einen hocheffizienten Betrieb des Verstéirkers mit einer Drain-Effizienz von
100 % ist. Verstindlicherweise sind derartig effiziente Schaltungen im Kon-
text energiesparsamer [[KT|von ausgesprochenem Interesse und deshalb auch
Gegenstand dieser Arbeit.

Frederick H. Raab stellt in [2]] weitere Varianten des Klasse-E Betriebs
vor und untermauert die Dimensionierung der Topologie, deren Ersatzschalt-
bild in Abbildung [3.12] gezeigt ist, durch eine tiefgehende mathematische
Analyse. Dabei verweist [2] auf den Umstand, dass Schaltkreise in denen
der Transistor als Schalter arbeitet, eher als Leistungskonverter und nicht als
Leistungsverstirker bezeichnet werden miissten, da im Schaltbetrieb kein li-
nearer Zusammenhang zwischen den Signalamplituden am Ein- und Aus-
gang besteht. Fiir Hochfrequenzanwendungen ist der Terminus ,,Leistungs-
verstirker allerdings gebriduchlicher und wird deshalb in [[2]] und auch dar-
iiber hinaus verwendet. Am Ende der Arbeit [2] werden ,,andere Konfigu-
rationen® diskutiert, zu denen auch das Gegenstiick mit parallelem Filter-
netzwerk und serieller Induktivitdt gehort. Bei dieser Konfiguration ist die

Herleitung der Beziehungen analog, die Strom- und Spannungsbeziehungen
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Abbildung 3.12: Ersatzschaltbild des Klasse-E Verstirkers mit wesent-
lichen Komponenten, Strémen und Spannungen.

werden schlichtweg vertauscht. Die entsprechenden Parameter sind in [2] ta-
bellarisch gegeniibergestellt. Fast 30 Jahre spiter greift [65] die von Raab
erwihnte Konfiguration auf, schldagt den Aufbau der Topologie gemill Ab-
bildung [3.13] vor und leitet deren Beziehungen nochmals her. Spiter vertieft
der gleiche Autor die Analyse in [[66]], indem er die Auswirkung nicht idealer
Schalter und Variationen der Bauelemente untersucht und Optimierungsmaf-
nahmen vorschlédgt. Dabei bezeichnet [66] diese Konfiguration erstmalig als

inverse Klasse-E.

3.3.1 Basisgleichungen fiir hocheffizienten Betrieb

Die zentralen Resultate der erwihnten Publikationen werden im Folgenden
hergeleitet und formal vereinheitlicht. Die Gleichungen zur Dimensionie-
rung der Bauelemente bilden den Ausgangspunkt zum Entwurf eines inversen
Klasse-E Fiir die Herleitung wird angenommen, dass

e der Schalter sofort schaltet und einen idealen Kurzschluss bzw. eine

offene Leitung darstellt,

¢ die Schaltcharakteristik ein Tastverhiltnis von 50 % ausweist, was laut

[2l = 7/2 entspricht,

¢ der Schalter wihrend einer Schaltperiode von 0 bis 7 geschlossen und
von 7 bis 27 gedffnet ist,
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Abbildung 3.13: Ersatzschaltbild des inversen Klasse-E Verstirkers
mit wesentlichen Komponenten, Strémen und Spannungen.

¢ alle Bauteile im Lastnetzwerk ideal sind (keine Parasititen, seriellen
Widerstiinde, etc.),

* der Anstieg des Schaltstromes im Umschaltzeitpunkt null betrégt, was
taut [218]= EF2| =0 entspricht,
aut [2][£] S |, = O entspric

¢ der Wert des Schaltstromes im Umschaltzeitpunkt null ist: [sw|(7) = 0,

* die Werte von und unendlich groB sind und als ideales Bias

Tee fungieren,

* der Q-Faktor des Filternetzwerkes Qr ausreichend hoch ist, um ledig-

lich die Grundwelle passieren zu lassen.

Es werden Ausgangsstrom und -spannung iiber dem Leitwert mit einer
zu bestimmenden Phasenverschiebung [@], der Winkelzeit[0]=[@-fund der zu

bestimmenden Konstanten fiir die Stromamplitude ¢ = max [ioy mit

(@) = c - sin(@+[@), (3.50)
C

Toud(0) = -sin(@ﬂm) (3.51)

definiert. Der Strom der ersten Harmonischen i; ergibt sich durch

i1 (@) = [ioud(@)) +ixI(0)) = prowa(@) - (GLI+ iBL) (3.52)
= c-sin(@+[@) —i—@-éﬂ-cos(@—k@ (3.53)

48



[3.3| INVERSE KLASSE-E LEISTUNGSVERSTARKER

= ¢ -sin(@+[@}) (3.54)

als Uberlagerung der in Wirk- und Blindleitwert flieBenden Strome mit

@ =@+ (3.55)
=tan"! (g) (3.56)

und

2
cir=c 1—|—<E> :c-se. (3.57)
Ry

Im geschlossenen Zustand des Schalters @] = [0...7]) ist pisw) = O und die
Spannung iiber der Spule Lg lautet

mr)(6)) = [Uppl+wem(0).- (3.58)

Der Spulenstrom [fgw] ergibt sich folglich mit

1
fswl@) = —— | po@)del (3.59)
oLs Jo
1
@) = —— [@-+ © (cos@) —cos@+@)| . (B.60)
wLs [G1]
Zudem berechnet sich dieser Strom mit

Eswil®)) = Inc — i1 (@) — im@ (3.61)
n=2

und ist in eine Fourierreihe iiberfiihrbar, deren Koeffizient erster Ordnung der

Konstanten ¢ entspricht. Somit gilt

2 (" .
1= E/o iswi(@)) sin(@1+[@, )6l (3.62)

und weiterhin, aufgrund der ungeraden Funktion [isw](0]),
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=2 | i@ @)@ (3.63)

Durch Einsetzen von (3.60) in (3.62)) und (3.63)) sowie der Substitution von
c1 mit (3.57) ergeben sich die Abhingigkeiten

¢ =[Uppl[GLl- ¢ [@W Ls [G1) (3.64)
und
=WDol GL]- h(@yw). (3.65)
mit
_ 7 cos([@]-+[W) — 2 sin([@]+[W)
g[@W,oLs [Gy)) = 2 [GLl- wLs sec (@) — 2 cos([@) cos([@+[W) + 5 sin([y)
(3.66)
und T+ 2005 T
zsin cos
"D = =3 cos @) sin@+ ) + & cos@) (3.67)

Da bei gedffnetem Schalter (1= [7. ..27]) kein DC-Strom [Ipc| flieBen kann,

entspricht dieser dem Gleichwert von bei geschlossenem Schalter

_ L /ﬂ@@ i (3.68)
S, TR B g (cos@ —cos@+@) @ (369
" +2h7rCOS(EE) +4hsm@ — U5 Gad (3.70)

4L

Dabei berechnet sich iiber den Leitwert die DC-Leistungsaufnahme mit

[Pod =UnplGndl 3.71)

die bei einer hypothetischen Drain-Effizienz von [f]] = 100 % der Ausgangs-
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leistung

entspricht. Unter der Voraussetzung, dass im Schaltzeitpunkt kein Strom in
den Schalter flief3t, gilt

iswl(7) = 0= m+2hcos(@). (3.73)

Mit der zweiten Forderung, dass zum Schaltzeitpunkt der Anstieg des Schalt-

stromes null betrigt, folgt

@' =0=1+hsin(@), (3.74)
dol |5,
womit sich 5

= tan " (2)~32,48° (3.75)
und

h=—(sin@) ' =—y/1+72/4~—1,862 (3.76)

bestimmen lassen. Weiterhin ergibt sich aus (3.71) und (3.72)

h 1+ n2/4
g~ 1A A e 677
Wodurch sich die serielle Induktivitit mit

T4 2h cos (@) + 4hsin(Q)
oiLs| = 3.78
RN e (3.78)

-2

= 3.79
(1+72/4) G G7)

ermitteln lasst. Mit Hilfe von (3.67) und (3.56) werden [{] und [Br] wie folgt

bestimmt:

1
[¥]= tan"' (g(4m— %)) ~ —49,05°, (3.80)
[BL]=|Gltan([p)). (3.81)
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Weitere kritische EntwurfsgroBen sind der maximale Schaltstrom [fsw]m,x und
die Schaltspannung [75w] max, da der Schalter entsprechend dimensioniert wer-
den muss. Anhand der Amplitude von [iigy bestimmt sich [I5w] max mit

Wemenl)

TISW] max Gl +Ubp|=[Upp(1 + |A]) (3.82)
— 2,862 -[Upp) (3.83)
Uber
diswi(@)
0= =227 3.84
dE Msw,max ( )
el .
= 1 — hsin(@fsw max + 3.85
wird zunéchst[Blsy max des Strommaximums mit
.11
Imswmax = Sin (E) —|P (3.86)
= -2 (3.87)

ermittelt und in (3.60) eingesetzt, was einen maximalen Schaltstrom von

[Eswlmax| = 27@lnd] (3.88)

ergibt. [65] nutzt auf Grundlage der soeben hergeleiteten Beziehungen die
Entwurfsgréfen und zur Komponentendimensionierung, was fiir
den [CV}Entwurf duBerst zweckdienlich ist. Demzufolge berechnet sich
mit
[Ls|= @, (3.89)
TP ou]
die Ausgangslast|[Ry] als Kehrwert von [Gy] mit

_L_n2+4@2
Bl=E= % Pl

(3.90)
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und die Suszeptanz[By] die als parallele Kapazitit Cy realisiert wird, mit

2 D
e = HE=4) Pl 3.91)

T 2(m2+4) WUppf

Fiir das parallele Filter aus Lg und Cg wird die Giite Qp eingefiihrt, woraus

_ O

Ce R (3.92)
und schlieBlich |
Lg = 3.93
P @Cr (3.93)
folgt.

Um die Theorie zu priifen und Strom- und Spannungsverldufe iiber der
Zeit darzustellen, wird eine inverse Klasse-E Topologie beispielhaft mit
[Uppl= 1V, [Pou= 0,1 W,[f]= 1 GHz und Qr = 100 untersucht. Die transient
simulierte, ideale Schaltung weist die analytisch definierte Drain-Effizienz
von 100 % auf. Abbildung [3.14] macht deutlich, wie die Spannung abhingig
vom Zustand des Schalters (offen/geschlossen) iiber diesem als [igw] oder
iiber |Lg| als prr] abfillt. |[Lg| sorgt dafiir, dass die negative Halbwelle der Aus-
gangsspannung bei geschlossenem Schalter nicht kurzgeschlossen wird. Die
Uberlagerung von und jur | ohne Gleichanteil ergibt die verzerrungsfreie
Ausgangsspannung iy} Am Verlauf von werden die beiden Bedingun-
gen beim Umschalten (Anstieg/Strom gleich null) nochmals ersichtlich. Die
harmonischen Strome[i,] (n > 2) flieBen in das parallele Filter. Zwischen dem

Ausgangsstrom [loy] und i; zeigt sich die Phasenverschiebung

3.3.2 Betrachtung und Vergleich der Induktivititen

Das parallele Filter des inversen Klasse-E Verstirkers ermdglicht eine DC-
Zuleitung iiber [Lg und den Verzicht auf Dazu wird [Lg als Drain-Bias
vor die DC-Blockkapazitiit gesetzt. Fiir einen integrierten Schaltungs-
entwurf ist das Weglassen von vorteilhaft, da grofle Spulen sehr viel
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Abbildung 3.14: Ideale Strom- und Spannungsverldufe des inversen
Klasse-E Verstirkers gemil Abbildung[3.13]iiber einem Schaltzyklus.
(o.: offen, g.: geschlossen)

Chipflache beanspruchen oder aufgrund ihrer Eigenresonanz oft nicht reali-
sierbar sind. Ein Vergleich zwischen den Topologien Klasse-E (im Folgenden
als Index: E) aus Abbildung und inverser Klasse-E (Index: E~!) zeigt,
dass die analytisch kalkulierten Induktivitdten beim erstgenannten Verstérker
typischerweise groB3er ausfallen. Geméal der Berechnungsvorschriften in [65]]
betrigt das Verhiltnis der beiden Filter-Induktivitéiten

Lre _ 64 (OF)?
LF,E’I (7[2 "‘4)2 '

(3.94)

Bereits ab O > 1,73 ist dieses Verhiltnis groBer als 1 und steigt quadratisch
mit Or. Um die harmonischen Frequenzanteile ausreichend zu unterdriicken
und eine hohe Drain-Effizienz zu gewihrleisten, sollte O > 5 gewihlt wer-
den. Zur Einhaltung der Resonanzfrequenz des Filters verlduft das Verhiltnis
der Kapazititen Crp/Cr g1 indirekt proportional zu (3.94). Die Auslegung
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Abbildung 3.15: Ersatzschaltbild des vereinfachten inversen Klasse-E
Verstidrkers mit endlicher Versorgungsspule.

von QF schafft also einen Freiheitsgrad fiir den Verstiarkerentwurf, der sich
an den Bandbreitespezifikationen orientiert. Das Verhiltnis zwischen Ly, was
die Reaktanz jX; in Abbildung [3.12)erzeugt, und Ls belduft sich auf

Ly m*(n*—4)

—=———=2009. 3.95

Ls ~ 2(°14) (3:55)
Auch hier bedarf es einer vergleichsweise hoheren Induktivitit fiir den Ent-
wurf des Klasse-E Verstérkers mit seriellem Filternetzwerk.

Eine weitere Eigenschaft der inversen Klasse-E ist die geringe Spannung

am Schalter gemif (3.82). Beim klassischen Klasse-E Verstirker betrigt die-

S€

Mmax,E = 27[{%]% 3756 [QD_DI (396)

Vor allem fiir den Schaltungsentwurf in stark skalierten[CMOS}Prozessen mit
geringeren Durchbruchspannungen ist ein geringeres von Vorteil. Die
nachfolgenden Entwiirfe in Kapitel 5] erfolgen auf Grundlage solcher Tech-
nologien und nutzen den inversen Klasse-E Verstirker als Endstufe energie-

sparsamer Transmitter.
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4 Asymmetrische
Doherty-Leistungsverstarker

4.1 Diskreter Entwurf fiir Sub-6 GHz zur
Untersuchung des Einflusses vom
Impedanztransformator auf das

Breitbandverhalten

Die in Abschnitt[3.2.2] vollzogenen theoretischen Untersuchungen zum Breit-
bandverhalten und die darauf mogliche Einflussnahme durch Skalierung der
charakteristischen Impedanz des |[['T| im Main-Pfad werden nachfolgend an-
hand entworfener Schaltungen iiberpriift. Der Inhalt dieses Abschnittes fuf3t
dabei auf der eigenen Veroffentlichung [Sei22al]. Es werden drei asymme-
trische mit[E|= (1/N; 1/+/N; 0,8) als Leiterplattenaufbau designt. Zu
Beginn wird auf den Entwurfsprozess der Anpassnetzwerke und die Ermitt-
lung der optimalen Last niher eingegangen. Danach werden experimentelle
Ergebnisse der Labormessungen présentiert und abschlieend mit dem Stand
der Technik verglichen.

Der|[LV| wird zur Steigerung der Energieeffizienz von Mobilfunkstationen
fiir erforscht. nutzt laut [67]] unter anderem das Frequenzband n78,
das sich von 3,4 GHz bis 3,8 GHz erstreckt. Das Sendesignal ist im Entwurf
fiir ein [PAPRljg von 8dB spezifiziert, woraus sich nach (3.17) und (3.18)
= 2,5 ergibt. Die [PEP|des [DPA| soll [P, pep| = 42 dBm am Lastwiderstand
[Rr]= 50Q betragen. Somit belduft sich die Ausgangsleistung im auf
= 34dBm. Um eine Bandbreitenveringerung durch Zu vermei-
den, wird gemiB mit [Zg] = 125Q dimensioniert. Als aktives Bauele-
ment nutzt dieser Aufbau den[GaNIFeldeffekttransistor mit hoher Elektronen-]
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[peweglichkeit (High Electron Mobility Transistor) (HEMT)| CG2H40010F
vom Halbleiterhersteller Wolfspeed/Cree.

4.1.1 Schaltungsentwurf

Lastermittlung mit intrinsischer Knotenpunktmethode

Die Vorhersage von Load-Pull-Konturen nach [[68]] ist fiir den Entwurf von
[Hochfrequenz (HF)HLV] ein etabliertes Verfahren, um die optimale Lastim-

pedanz zu ermitteln. Darauf aufbauend stellen die Transistormodelle ei-

niger Hersteller simulierte Strom- und Spannungskurven am Drainknoten
der intrinsischen Stromquelle, ohne den parasitiren Einfluss von Gehiuse-,
Anschluss- oder Bondparasititen, bereit [69]. Dies ermoglicht einen klassi-
schen, sich an der Theorie von Kapitel [3] orientierenden Verstirkerentwurf
mit Stromquellen-Referenzebene, wie bei Abbildung [.1] zu sehen. Vor al-
lem fiir Klassen, bei denen die harmonischen Anteile der Lastimpedanz nicht
kurzgeschlossen sind (z.B.: Klasse-J oder Klasse-F) [48]], wird diese Heran-
gehensweise genutzt. Fiir den ist die sogenannte intrinsische Knoten-
punktmethode ebenfalls geeignet, da dem Doherty-Prinzip nach die Last an
der Stromquellen-Referenzebene moduliert wird. Eine Modulation abseits
dieser Referenzebene fiithrt daher hochstwahrscheinlich zu einem ungewoll-
ten Grofsignalverhalten.

Entsprechend der spezifizierten Ausgangsleistung und verwendeten Ver-
sorgungsspannung wird fiir die Stromquellen-Referenzebene die reell-
wertige Last ermittelt. Die von Main- und Peak-Verstirker
werden dafiir in Klasse-B mit[Ug|= —3,2'V vorgespannt. Wie in der eigenen
Arbeit [Se119¢] demonstriert, werden die Versorgungsspannungen Upp m =
18V und Upp p = 28 V asymmetrisch ausgelegt. Mit (3.15) und (3.16) ergibt
sich bei Vollaussteuerung (@ =[N — 1) fiir Poyima = 38dBm und Py p.ap =
40dBm. Am Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers (@ = 0) muss der Main-
Verstirker die Ausgangsleistung = 34dBm bereitstellen. Somit er-
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Upp,m/p
{Lpc
RopT int,M/P ; ZOPT ext,M/P Zyp
r> Gehiuse- | ! r> - r>
o ! o i ! Anpassk !
arasitdten
Uss ﬁ IDl% p netzwer
Stromquellen- Bauteil/Bias-
Referenzebene Referenzebene

Abbildung 4.1: Vereinfachtes Schaltbild des aktiven Bauelements mit
Gehduseparasitdten und ausgangsseitigem Anpassnetzwerk zur Ver-

deutlichung der Referenzebenen fiir die intrinsische Knotenpunktme-
thode.

geben sich die optimalen Lastwiderstinde des Main-Verstérkers im [(OBO|mit
RopringM([@=0) =49,5Q 4.1)
und bei Vollaussteuerung mit
Roprimm(@=N—-1) =17,8Q. (4.2)
Fiir den Peak-Verstérker gilt
RopTintp@=N—1) =32,2Q. (4.3)

Nun wird die Impedanz an der Bauteil/Bias-Referenzebene (sieche
Abbildung [4.T) variiert, sodass jene zum entsprechenden Wert fiir
am intrinsischen Knotenpunkt transformiert wird. Abbildung [4.2] verdeut-
licht die Transformation vom Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers bis zur
Vollaussteuerung grafisch. Gleichzeitig wird im Frequenzbereich
von 3,2GHz bis 4,0 GHz bestimmt, um eine Anpassung innerhalb der Spezi-

fikation zu gewihrleisten.
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ZOPT,ext‘M
== Zoprextpy & =N—1
""" RopT intm

0,6j

03X

Z0 =200 7 f = (3.2GHz;...;4,0GHz)

Abbildung 4.2: Optimaler Lastwiderstand des Main-Verstirkers am
intrinsischen Drainknoten Ropr ini, v mit korrespondierender externer
Lastimpedanz Zopr, ey v tiber [0 und der Frequenz|[f] sowie Zopr ey p
bei Vollaussteuerung ijberm [Sei224d]

Ausgangsseitiges Anpassnetzwerk Main-Verstirker

Das [ausgangsseitige Anpassnetzwerk (AAN)| des Main- Verstérkers transfor-

miert die Doherty-Impedanz[Zy|zu der zuvor bestimmten Impedanz der Bau-
teil/Bias-Referenzebene Zgpr ox m- Aufgrund der Abhéngigkeit von von
und [of muss das bei unterschiedlichen Aussteuergraden fiir die ein-
zelnen [DPA] entworfen werden. Um die Komplexitiit des Anpassnetzwerkes
moderat zu halten, wird der Entwurf anhand der Impedanzwerte gemif3 Ta-
belle 4.1| fiir die Mittenfrequenz [fo|= 3,6 GHz bei @ =0 und @@= (N — 1)
vollzogen.

Abbildung [#.3] zeigt den Schaltplan des entworfenen Verstirkers mit Au-
60




EINFLUSS DES[IT| AUF DAS BREITBANDVERHALTEN

Tabelle 4.1: Impedanztransformation durch vonzu ZoPT extM
der drei von £| abhiingigen fiir[fo]= 3,6 GHz bei @ = 0 und @ =
(N —1). [Sei22d] ©2022 IMWT

ZM(@]ED : l/N : 1/\/]V :0’8 ZOPT,ext,M
=0 50Q 79,1Q  100Q  — (10+2))Q

@=N-1 20Q 31,6Q 40Q = (20—-7))Q

genmerk auf den fiir die Anpassung verwendeten Streifenleitungen. Das
[AAN] nutzt dabei doppelt-kaskadierte offene Stichleitungen. Die Struktur-
groBen (Linge, Breite, Offnungswinkel) werden iiber einen Optimierungsal-
gorithmus fiir jedes E]—abhéingige Design und gemél den Anforderungen von
Tabelle 4.1l bestimmt.

Ausgangsseitiges Anpassnetzwerk Peak-Verstirker

Das des Peak-Verstirkers transformiert bei Vollaussteuerung (@@= N —
1) @ zu Zopr exi p- Die optimale externe Impedanz bei 3,6 GHz betrégt laut
intrinsischer Knotenpunktmethode Zopr e p = (11 — 13j)Q und wird von
[Zp| = 83,3 Q transformiert. Der Entwurf gestaltet sich unabhingig von [a]und
E], und somit weniger komplex als beim Main-Verstirker. Fiir den Be-
trieb unterhalb des Zuschaltpunktes vom Peak-Verstirker (@ < 0) muss die-
ser ausgeschaltet sein und am gemeinsamen Knotenpunkt A als offene Lei-
tung wirken. Allerdings unterbindet die hohe Ausgangskapazitit des abge-
schalteten iiblicherweise dieses Verhalten. Um dem entgegenzuwir-
ken, werden Offset-Leitungen [56] und kurzgeschlossene Stichleitungen am
Drainterminal des Transistors verwendet. Diese Techniken bewirken eine zu-
sétzliche limitierende Frequenzabhingigkeit des gesamten [LV|Betriebs. Eine
Vergleichbarkeit der drei unterschiedlichen bleibt jedoch bestehen, da
der Peak- Verstiarker immer identisch ist und sich lediglich die Main- Verstir-

ker unterscheiden.
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Eingangsseitiges Anpassnetzwerk

Die eingangsseitige Anpassung des Main-Verstirkers gestaltet sich als Kom-
promiss aus ausreichender Bandbreite, Leistungsgewinn und Effizienz. Der
wird nun als tiefe Klasse-AB mit Usm = —2,9V betrieben. Da-
mit lautet die optimale Eingangsimpedanz Z, i, m = (8 —35j) Q. Fiir den
im Klasse-C betriebenen Peak-Verstirker ergibt sich die Eingangsimpedanz

Zoptinp = (8 —25j) Q. Das |eingangsseitige Anpassnetzwerk (EAN)| wird

durch eine Kombination aus Streifenleitungen und Kondensatoren realisiert.
Die entsprechenden Dimensionen sind in Abbildung aufgefiihrt. Fiir be-
dingungslose Stabilitit sorgen die 100Q Widerstédnde in den Zuleitungen fiir
das Gate-Bias. Wie in Kapitel [3|angemerkt, wird die zur Phasenkompensati-
on notwendige %—Leitung mit einem 3-dB-Richtkoppler implementiert. Die
dafiir genutzte Komponente XC3500P-03S von TTM Technologies sorgt au-
Berdem fiir eine gleichmifBige Leistungsverteilung auf Main- und Peak-Pfad
und ermdglicht zudem ein wesentlich kompakteres Design im Vergleich zu

einem Aufbau mit Streifenleitungen.

Weitere Entwurfsaspekte

Durch die elektrische Verbindung des Source-Anschlusses mit der Leiterplat-
tenmasse kommt es zu parasitiren Effekten. Diese werden durch eine Induk-
tivitdt von SOpH zwischen Source-Terminal und idealer Masse innerhalb der
Simulationsumgebung modelliert. Die parasitidre Induktivitéit fiihrt zu einer
seriellen Riickkopplung, welche im Wesentlichen den Leistungsgewinn der
Schaltung senkt, gleichzeitig die Stabilitit des Verstdrkers begiinstigt [50].
Wie in Abbildung {.4] schematisch dargestellt, wird beim Verstirkeraufbau
der Source-Anschluss des auf eine unter der Leiterplatte liegende
Montageplatte aus Kupfer geschraubt, deren Metall- bzw. Massefldchen plan
miteinander verbunden sind. Dieser Aufbau sorgt fiir zusétzlich mechanische
Stabilitdt und erhoht die passive Kiihlung der aktiven Komponente.
Als Kapazititen fiir die DC-Entkopplung und das werden die

Keramikkondensatoren G/JM0335C1E2R2WB0 und GJM0335C2A4R9BB01
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Gate-Anschluss Drain-Anschluss

HEMT
Via

fLot

Leiterplatte

Massefldche, untere Metalllage
obere Metalllage

Source-Anschluss

Abbildung 4.4: Schematischer Querschnitt der Montageanordnung des
[HEMT| CG2H40010F auf Leiter- und Montageplatte.

von Murata mit hoher Giite verwendet. Die verwendeten Bauteile haben eine
geringe 0201 Baugrofie (0,6 mm x 0,3mm), um parasitire Induktivititen zu
minimieren und einen Betrieb unterhalb der Resonanzfrequenz sicherzustel-

len.

4.1.2 Experimentelle Ergebnisse

Fiir jeden der drei Werte [S|wird ein aufgebaut und vermessen. Eine Fo-
tografie der Leiterplatte des mit = 1/+/N ist in Abbildung}4.5|zu sehen.
Klein- und GroBsignalmessung erfolgen iiberwiegend mit dem Netzwerkana-
lysator ZVA67 von Rhode&Schwarz. Fiir die Anregung der [LV] mit modulier-
ten Signalen wird der Signalgenerator SMBVI00A von Rhode&Schwarz ge-
nutzt. Die spezifizierte Ausgangsleistung in Kombination mit einem erwart-
baren Leistungsgewinn von rund 10dB machen eine zusitzliche Treiberstu-
fe am Eingang und ein Dampfungsglied am Ausgangs des [DPA| notwendig.
Der ZVE-8G von Mini Circuits wird dabei als Treiberstufe verwendet. Inner-
halb der Entwurfsbandbreite liefert der ZVE-8G eine gesittigte Ausgangsleis-
tung von 33dBm [70]. Um die spezifizierte Ausgangsleistung von =
42dBm zu erreichen, ist demzufolge ein Leistungsgewinn von [Gp| > 9dB
notwendig.

Die Arbeitspunkteinstellung von Main- und Peak-Verstirker wird auf-
grund prozessbedingter Variationen der Schwellspannung fiir jeden [DPA] se-
parat vorgenommen [71]. Das Gate des Main-Verstirkers wird so vorge-
spannt, dass ein Arbeitspunktstrom von Ip M = 40mA flieBt. Die Gatespan-
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M4-Leitung

e v

;ﬂ tkoppler &

Abbildung 4.5: Fotografie des gefertigten asymmetrischen [DPA| mit

=1/ VN, LeiterplattengrofSe: 47,5 mm x 39 mm. ||

nung des Peak-Verstidrkers Ug p muss im GroBsignalbetrieb bestimmt wer-
den. Dazu wird bei ausgeschaltetem Peak-Verstérker (Ug p = —7V) die Ein-
gangsleistung[P;|am[DPA|schrittweise erhoht, bis[Fou,0B0]= 34 dBm erreicht
ist. Bei dieser Eingangsleistung wird nun Ugp erhoht, bis sich am Peak-
Verstéirker ein merklicher Stromfluss von Ipp ~ 1 mA einstellt. Mit dieser
Methode wird fiir den Peak-Verstirker eine Gate-Bias-Spannung Ugp von
—4,3V bis —4,2V ermittelt.

Kleinsignalmessung

Die Streuparameter (S-Parameter) der gefertigten[DPA]werden gemessen und
mit der Simulation verglichen. Da der Peak-Verstirker in Klasse-C betrieben
wird, ist bei der Kleinsignalmessung (P, = —10dBm) lediglich der Main-
Verstirker aktiv. Abbildung zeigt eine grundsitzlich gute Ubereinstim-
mung zwischen Mess- und Simulationsergebnissen von Eingangsreflexion
S| und Vorwirts-Transmissionsfaktor |S,, |. Der[LV|mit[§]= 1/N erreicht in

der Messung die hochste 3 dB-Bandbreite von 700 MHz mit einer maximalen
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Abbildung 4.6: Gemessene und simulierte S-Parameter |S;, | und |S,, |
und der Stabilititsfaktor K iiber der Frequenz der asymmetrischen

[DPA|mit[E]= 1/N: 1/v/N: 0,8. [Sei22a]

Kleinsignalverstirkung von 12,3 dB bei der Mittenfrequenz von 3,6 GHz. Der
mit [E] = 1/N hat gemiB der theoretischen Herleitung in Kapitel [3| fiir
Kleinsignalpegel die Anpassung mit der hochsten Bandbreite. Dies zeigt sich
auch schon in der Simulation durch ein leicht besseres Breitbandverhalten
verglichen mitE] =1/v/N und@ =0,8. In der Messung wird es umso deutli-
cher, da hier die auftretende Prozessabweichung den Anpassungsvorteil des
mitE] = 1/N womdglich verstirken. Eine groBere Diskrepanz zwischen
Messung und Simulation tritt zwischen 4 GHz und 5 GHz auf. Hier liegt |S| |
oberhalb von —5dB und der Stabilitdtsfaktor K verringert sich, bleibt aber
groBer als 1 (bedingungslos stabil) [[72]]. Eine mogliche Ursache dafiir konn-
ten Resonanzen zwischen Leiterplatte und Aussparung in der Montageplatte
sein, allerdings liegt die Abweichung auflerhalb der Betriebsbandbreite und

wird deshalb nicht niher untersucht.
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GroBsignalmessung

Die Aufnahme der wesentlichen Groflsignalmesswerte, Ausgangsleistung
Leistungseffizienz und Leistungsgewinn erfolgt durch Einton-
anregung der[DPA] Dabei wird die dem [LV]zugefiihrte Eingangsleistung von
10dBm bis 33dBm im Frequenzbereich von 3 GHz bis 4,2 GHz durchfahren.
Die aufgenommenen Messergebnisse von und iiber der Ausgangs-
leistung sind fiir drei feste Frequenzen in Abbildung dargestellt. Die
Messungen zeigen eine gute Ubereinstimmung mit den Simulationsergebnis-
sen. Hinsichtlich [Gp| aber auch erzielt der mit||= 1/N die besten
Ergebnisse. Die theoretisch ermittelten Vorteile eines leistungseffizienten
Breitbandbetriebes oberhalb des von[E]= 1/+v/N und[E] = 0,8 werden
aufgrund des abfallenden Leistungsgewinns (Gp| < 9 dB) nicht ersichtlich.
Zur besseren Analyse des Breitbandverhaltens sind in Abbildung[4.8|Leis-
tungsgewinn und Leistungseffizienz iiber dem gemessenen Frequenzbereich
eingezeichnet. Die Messergebnisse sind fiir drei Pegel der Ausgangsleistung
zwischen und spezifiziertem dargestellt. Bei Poy = 34dBm, dem
Zuschaltpunkt des Peak-Verstirkers sowie dem Punkt der maximal breiban-
digen Anpassung fiir (§|= 1/N, erreicht der entsprechende die hochs-
te Leistungseffizienz iiber der gesamten Bandbreite. Zwischen 3,4 GHz und
3,8 GHz liegt diese bei rund 45 %. Bei 3,2 GHz erreicht E] =1/N eine 10%

héhere als der mit [€] = 0,8. Der mit []= 1/+/N hat bei

Py = 38dBm seine maximal breitbandige Anpassung, allerdings erzielt der
mit [E] = 1/N auch bei dieser Ausgangsleistung eine hohere Bei
Pyt = 42dBm sind die Kurven fiirund VOHE]: 1/N undg]: 1/v/N
sehr dhnlich. Im Frequenzbereich von 3,5 GHz bis 4 GHz liegt[PAE] fuir diese
Varianten zwischen 57 % und 63 %. Der mit E] = 0,8 erreicht die Aus-
gangsleistung von Py, = 42dBm lediglich zwischen 3,7 GHz und 3,8 GHz
und dabei mit 58 % den geringsten Wert. Fiir die librigen Frequenzen kann
die angestrebte Py = 42dBm nicht gemessen werden, da der Leistungsge-
winn unterhalb von 9dB liegt. Tabelle d.2|fasst die GroBsignalmessung der
unterschiedlichen[DPA} Varianten zusammen. Es zeigt sich, dass das Verwen-
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Abbildung 4.7: Gemessene und simulierte Leistungseffizienz
und Leistungsgewinn |Gp|liber der Ausgangsleistung bei 3,4 GHz,
3,6GHz und 3,8GHz fiir die gefertigten asymmetrischen mit
E]=1/N;1/v/N; 0,8. [Sei22al]

den unterschiedlicher Impedanzinverter einen wesentlichen Einfluss auf das
Breitbandverhalten der [DPA| hat. Insgesamt verspricht eine Anpassung am
IOBQ| einen effizienteren Breitbandbetrieb, was durch die guten Ergebnisse
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Abbildung 4.8: Gemessener Leistungsgewinn und Leistungsef-
fizienz [PAE] fir unterschiedliche Pegel der Ausgangsleistung Py
iiber der Frequenz fiir die gefertigten asymmetrischen mit [E] =
1/N; 1/+/N; 0,8. [Sei22a]

Tabelle 4.2: Vergleich der GroBsignalmessung der gefertigten und ver-
messenen asymmetrischen mit unterschiedlichen Werten von
[Sei22al]

& 1/N 1/V/N 0,8
f (GHz) 33-41 33-41 34-40
P (dBm)  41-42  41-42  41-42
Gp(dB)  82-11,6 79-113 80-103
PAEg (%)  52-63  46-63  50-58
PAEopo (%)  26-46  25-46  24-41
[BW1 (%) 21,6 21,6 16,2
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Tabelle 4.3: Gewichtete Leistungseffizienz fiir Rayleigh-verteilte Si-
gnale mit N = 2.5 bei (a) [Fou.pep| = 41 dBm, fiin = 3,4GHz, finax =
3,8GHz und (b) [Pout pep| = 40dBm, finin = 3,2GHz, fiax = 4,1 GHz.
[[Sei22al]

E I/N 1/¥N 08
PAEwpgg fir (a) 37,9% 363% 333%

PAEwpgg fiir (b)  30,1% 275% 252%

des mit[E]=1/N deutlich wird.

GemiB den theoretischen Herleitungen in Kapitel 3] ist zu erwarten, dass
die Varianten mit [§]= 0,8 und [£]=1/ V/N oberhalb des besser ange-
passt sind und dort dementsprechend eine hohere erreichen. Fiir den
vorliegenden Entwurf konnte dieser Vorteil der beiden [DPA| jedoch nicht
messtechnisch bestitigt werden. Griinde fiir die Abweichung sind auf den
geringeren Leistungsgewinn aufgrund nicht idealer Herstellung der Streifen-
leitungen A /4-Leitung, Offset-Leitung) zuriickzufiihren. Die in
Tabelle aufgefiihrten Impedanztransformationen zeigen auBBerdem, dass
der[DPA| mit [£] = 0,8 ein Transformationsverhéltnis von 12,3 (@ = 0) bzw. 2
(@@= N — 1) nutzt. Fiir denmit@ = 1/N liegt dieses bei 6,2 (@ = 0) und
1 @= N — 1), was diesen robuster gegeniiber Fertigungsabweichungen
macht. Ein Entwurf auf einem dickeren Substrat (z.B.: 512 um) konnte vor-
teilhaft sein. Streifenleitungen mit hoher charakteristischer Impedanz, wie
sie im Fall von E] = 0,8 benétigt werden, konnten dann mit einer groferen
Leiterbahnbreite realisiert werden und wiren relativ gesehen weniger fehler-

anfillig.

Leistungseffizienz in Abhéngigkeit einer
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion

Fiir den weiterfithrenden Vergleich der entworfenen asymmetrischen
wird nun die Wichtung mit einer Rayleigh-verteilten[WDF| durchgefiihrt. In
Kapitel [3] wurde die Draineffizienz mit der Formel entsprechend ge-
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wichtet. Nun erfolgt dies analog fiir die welche auch den Leistungsge-
winn der Verstirker einbezieht. Fiir den Vergleich der drei Varianten wird die
Ausgangsleistung im um 1dB auf 41 dBm verringert. Die Bandbreite [B]
betrdgt 400 MHz und reicht von 3,4 GHz bis 3,8 GHz. Dies entspricht einer
relativen Bandbreite = 11%. Fiir den Fall, dass auf 40dBm ge-
setzt wird, ist die Betrachtung einer noch héheren Bandbreite von 900 MHz
(3,2GHz bis 4,1 GHz, = 25 %) moglich. Tabelle [4.3| fiihrt die Ergebnis-
se der gewichteten Leistungseffizienz fiir die oben beschriebenen Fille auf.
In beiden Fillen erzielt der mit [§|= 1/N die hochsten Werte. Fiir die
anfinglich spezifizierte Ausgangsleistung von 42dBm erreicht [§[|= 1/N in-
nerhalb einer 400 MHz Bandbreite (3,5 GHz bis 3,9GHz) ein PAEwpg von
38,8 %.

Leistungseffizienz bei modulierten Signalen

Fiir einen anwendungsbezogenen Vergleich werden die asymmetrischen[DPA]|
bei Betrieb mit modulierten Signalen vermessen. Das verwendete Basisband-
signal hat eine Bandbreite von S0MHz und nutzt ein 256{QAM|Modulations-
schema mit einem Basisbandfilter. Fiir diese Basisbandpara-
meter, welche sich an den Spezifikationen einer Ubertragung orientieren,
ergibt sich ein [PAPRlg von 7,9dB. Die Trigerfrequenz durchlduft den Fre-
quenzbereich von 3,425 GHz bis 3,775 GHz. Gleichzeitig wird, um einen Ver-
gleich innerhalb der Leistungsamplituden zu ermdglichen, die durchschnittli-
che Ausgangsleistung auf einem Wert von 32,5dBm gehalten. In Abbildung
sind die Messergebnisse zu sehen. Es wird deutlich, dass der mit
= 1/N die hochste fiir Triigerfrequenzen oberhalb von 3,7 GHz er-
zielt. Bei Mittelwertsbildung iiber dem gemessenen Frequenzbereich hat die-
ser selbst bei verringerter durchschnittlicher Ausgangsleistung mit 41 %
die hochste mittlere Die Varianten [E] = 1/v/N und [] = 0.8 erreichen
etwas geringere Werte mit 40 % bzw. 39 %.
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Abbildung 4.9: Gemessene Leistungseffizienz und durchschnitt-
liche Ausgangsleistung fiir die Anregung der gefertigten asymmetri-
schen [DPA| mit modulierten Basisbandsignalen mit 50MHz Modula-
tionsbandbreite, einem 256{QAM] Modulationsschema und einem
[UTRAJLTE| Basisbandfilter iiber der Tragerfrequenz. [Sei22a]

Tabelle 4.4: Vergleich vom Stand der Technik fiir diskrete Sub-6 GHz

DPA|mit|GaN|[HEMT|anhand der Variante [§|= 1/N.

Ref. f Gp PAEsy ~ PAEopo [OBOlg Fliiche

(GHz)  (dBm) (dB) (%) (%) (dB) (%) (cm?)
73] 1,3-2,1 41,5424 10,0-13,0 61,6-66,7" 49-52,5" 8.9 41 777
[74] 2,026 438-454 8,0-11,0 36-68" 34-43" 8 26 647
[75]  1,7-2,7 42,1-453 - 45-55™ 41-55"" 5-6 45 47t
[76]  2,8-3,6 43,0450 8391 558635 428-530 6 236 56f
77)  2,9-3,3 43,9-447 80-11,0 59,0-61,5" 39,5-40,5" 10 129 48t
78]  3.0-3.6 43,0440 6,0-11,0 462-549" 30,2-482" 6 18,1 110
791  47-53 39,0-39,5 7,0-82 435-478" 249277 9 12,0 457
[Sei22a] 3,3-4,1 41,0-42,0 82-11,6 52,0-63,0 26,0-46,0 8 21,6 185

dWerten berechnet, [PAE]=[)- (1 — 10 T/10)

AE|aus gegebenen
“In|da keine bzw. Werte vorhanden
 Abschiitzung anhand der Hardware-Fotografie
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4.1.3 Auswertung

Zur Einordnung der erzielten Messergebnisse wird die eigene Arbeit [Sei22a]
dem Stand der Technik in Tabelle d.4] gegeniibergestellt. Hierfiir werden Ver-
offentlichungen von symmetrischen als auch asymmetrischen[DPA} Architek-
turen mit hoher relativer Bandbreite herangezogen. Fiir den Vergleich
wird die [DPA} Variante mit[€]= 1/N genutzt, da diese die besten experimen-
tellen Ergebnisse erzielt.

Die erreichte PAE,: von 52 % bis 63 % ist mit den Werten von [73]], [[76],
[8O] und [77] vergleichbar. Allerdings werden diese Verstirker bei geringe-
ren Frequenzen betrieben. [[76] nutzt den gleichen spezifiziert jedoch
hohere Ausgangsleistung und nutzt dafiir eine hthere Versorgungsspannung.
Dies ist fiir einen effizienteren Betrieb von Vorteil, da der relative Anteil der
Drain-Source-Sittigungsspannung abnimmt. Als asymmetrischer mit
einem [OBO] von mehr als 6dB und einer Mittenfrequenz von mehr als 3GHz
erzielt die eigene Arbeit die hchste[PAE] Dabei spielt auch der Leistungsge-
winn [Gp| eine wesentliche Rolle, welcher mit Werten von 8,2dB bis 11,6dB
den hochsten Wert fiir Entwiirfe oberhalb von 2 GHz hat.

Als Alleinstellungsmerkmal des Entwurfs, der auf den theoretischen Aus-
filhrungen in Abschnitt[3.2.2]beruht, ist die Untersuchung des Einflusses vom
Doherty-Impedanztransformator auf das Breitbandverhalten asymmetrischer
[DPA| herauszustellen. Die theoretische Untersuchung erweitert den bisheri-
gen Stand der Technik und liefert Erkenntnisse fiir den Entwurf energieeffi-
zienter

Der Flichenbedarf eines derartigen Verstérkers ist einerseits fiir die Nut-
zung (z.B. innerhalb einer Basisstation) aber auch die Reduktion des Roh-
stoffbedarfs und Recyclingaufwandes derartiger Komponenten von hoher Be-
deutung. Im Vergleich zu anderen diskret aufgebauten wird dieses Ent-
wurfsmuster mit einem um den Faktor 2,3 kompakteren Leiterplattendesign
realisiert. Vorteilhaft ist dabei die Verwendung diskreter SMD-Elemente, wie
dem Richtkoppler, der am Eingang der Schaltung lange Streifenleitungen er-

setzt. Die fiir den Entwurf verwendeten Verfahren wie die Lastermittlung
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mit intrinsischer Knotenpunktmethode oder die maximal-breitbandige An-
passung am Erwartungswert erweisen sich als zielfithrend und sollten, falls

moglich, fiir kiinftige Entwiirfe ibernommen werden.

4.2 Integrierter Entwurf fiir Sub-6 GHz in 250 nm
GaN-Halbleitertechnologie

Die eigene Arbeit [[Sei20b|] widmet sich dem Entwurf eines asymmetrischen
DPA] als [monolithisch integrierte Mikrowellenschaltung (Monolithic Micro-|
wave Integrated Circuit) (MMIC)| unter Verwendung einer 250 nm [GaN}

Halbleitertechnologie. Dieser Abschnitt bezieht sich vorwiegend auf Ergeb-

nisse und Erkenntnisse der genannten eigenen Verdffentlichung. Die mit der
IMMICtTechnologie ermdglichte Miniaturisierung von Schaltungen ist vor

allem fiir [Dateniibertragungsverfahren mit mehreren Ein- und Ausgiingen|

[(Multiple Input Multiple Output)|von Vorteil, da hiermit ein hohes Mal an In-

tegration pro Sendepfad erreicht wird. Wie bereits in Abschnitt[4.1] orientiert
sich auch dieses Design an den Speziﬁkationen fiir eine Ubertragung im
Frequenzband n78 (3,4 GHz bis 3,8 GHz) mit einem etwas hoheren [PAPRljg
von 8,5dB. Gemif ergibt sich [N = 2,66. Der soll fiir die

= 38,5dBm und im demzufolge = 30dBm liefern.

4.2.1 Schaltungsentwurf

Transformation zum Knotenpunkt A mittels Chebyshev-Tiefpassfilter

In dieser Schaltung, deren Gesamtiibersicht in zu sehen ist, wird [Zg| =
80Q gewihlt, wodurch ein[TNa|notwendig wird. Realisiert wird das als
zweistufiges Chebyshev-Tiefpassfilter, das die 50Q Lastimpedanz zu

P =Zd/N = 8092/2,66 = 30,1Q 4.4)

am Knotenpunkt A transformiert. Die Arbeit [81]] dient hierfiir als Anregung,
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Abbildung 4.10: Blockschaltbild des integrierten Sub-6 GHz
[DPA| mit asymmetrischen Leistungsteiler, eingangs- und ausgangssei-
tiger A /4-Leitung und Chebyshev [[Sei20b] ©2020 IEEE

da dort die Bandbreite eines Klasse-E Verstirkers durch einen Chebyshev-
verbessert wird. Ziel ist es, die Impedanz [Zqy,.| am Knotenpunkt A iiber
die spezifizierte Bandbreite konstant zu halten. Ein strukturiertes Vorgehen
fur den Entwurf von mehrstufigen Chebyshev{[T|ist in [82] beschrieben. Fiir
die vorliegenden Spezifikationen geniigt eine zweistufige Topologie, welche
in Abbildung [4.12b] dargestellt ist. In der Simulation wird zudem erkenn-
bar, dass sich das Schaltungsverhalten mit einem reaktiven Anteil von
verbessert. Der optimierte Wert von [y .| betriigt (29 — 10j) Q. Ein Vergleich
der finalen Impedanzverliufe mit sehr guter Ubereinstimmung zwischen dem
Modell nach [82]], der Simulation und der Messung ist in Abbildung[ﬂl_f]
gegeben. Im eingekreisten Bereich von 3 GHz bis 5 GHz verweilt nah
am anvisierten Wert von (29 — 10j) Q.

Asymmetrischer Leistungsteiler

Am Fingang des wird ein asymmetrischer [Wilkinson-Leistungsteiler|
nach [1] (WLT)| verwendet. Bei der Mittenfrequenz von 3,6 GHz transfor-

miert diese Komponente die 50Q-Quellimpedanz zu 18Q am Main- und

22 Q am Peak-Pfad. Diese Transformation hin zu geringeren Impedanzen ist

fiir die spitere Anpassung an die Eingangsimpedanz der Sub-Verstirker von
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Abbildung 4.11: Vergleich der Impedanzverldaufe von von Mo-
dell, EM} Feldsimulation und Labormessung im Frequenzbereich von
DC bis 10GHz. [Sei20b]] ©2020 IEEE.

Vorteil. Wie es der Name des Leistungsteilers bereits verlauten lisst, werden
0,9dB mehr Leistung an den Main-Pfad abgegeben. Dadurch kommt dieser
eher in Séttigung, um das erste Effizienzmaximum der Schaltung anzuheben.
In Abbildung[4.12a]ist der Schaltplan des Leistungsteilers dargestellt.

Verstirkerkern

Der Aufbau und die Bezeichnung der einzelnen Komponenten von Peak-
und Main-Verstirker ist Abbildung zu entnehmen. Analog zum Vor-
gehen in Abschnitt ergibt sich bei Vollaussteuerung (@ =[N — 1) fiir
Pourm,a = 34,25dBm und Pyypag = 36,45dBm. Die Ausgangsleistung im
von 30dBm wird alleinig durch den Main-Verstirker bereitgestellt.
Diese Entwurfskriterien sowie eine Versorgungsspannung von [Upp|= 28V

dienen als Ausgangspunkt fiir die Dimensionierung der Transistorgro3e von
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M|, der Arbeitspunktwahl und den daran anschlieBender Load-Pull-Simula-

tionen.

Main-Verstirker

Ein optimales Effizienzverhalten des Main-Verstérkers bei Maximalaussteue-
rung (Pouimas ~ 34dBm) und [Ug]= —2,2V (Klasse-AB) wird mit einer La-
stimpedanz von (70 + 40j) Q erreicht. Uber [Lpd = 4,5nH und = 1,8pF
wird gemif (3.23) die Impedanz am Ausgang des Verstirkers

Zyli=IN—-1) =[Zg= 802 4.5)

zur optimalen Lastimpedanz transformiert. Gleichzeitig stellt das Anpass-
netzwerk sicher, dass im bei Poymag = 30dBm der Main-Verstirker
an die fiir diese Ausgangsleistung optimale Last von (33 + 76j) Q angepasst
ist. In diesem Fall betrigt

Zy@=0) =FZg- W= 212,8Q. (4.6)

Eingangsseitig wird der Verstirkerkern konjugiert komplex auf die Ga-
te-Impedanz = (10 — 10j) Q angepasst. Ausgehend von einer durch den
Leistungsteiler bereitgestellten Eingangsimpedanz von [Z; | = 18 Q wird eine
Anpassung iiber L;, = 1 nH, Cj, = 15pF und Lg = 300pH realisiert. Das Ga-
te ist liber den Widerstand Rg = 2002 vorgespannt, welcher gleichzeitig fiir
Stabilitdt der Schaltung sorgt. Weiterhin sind die Frequenzanteile der zwei-
ten Harmonischen am Eingang mit L,y i, und Cop in kurzgeschlossen und am
Ausgang mit Loy oy und Con oue blockiert, was zu einer deutlichen Unter-

driickung dieser fiihrt.

Peak-Verstirker

Der integrierte Entwurf bietet den Vorteil, dass die Gate-Weite der Transisto-
ren von Main- und Peak-Verstérker individuell dimensioniert werden kénnen.
Im vorliegenden [DPA| wird die Gate-Weite des Peak-Verstirkers um den Fak-
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Abbildung 4.12: Schaltbilder vom genutzten (a) asymmetrischen Leis-
tungsteiler, (b) Chebyshev{[T| und (c) Verstirkerkern fiir Main- und
Peak-Verstirker. [Se120b] ©2020 IEEE

tor 2,25 groBler bemessen, da er einerseits eine hohere Ausgangsleistung von
Poutp,aB =~ 36,5dBm bereitstellen muss und gleichzeitig mit [Ug|= —2,85V
als Klasse-C betrieben wird. Durch diese Gegebenheiten belduft sich die

optimale Lastimpedanz des Peak-Verstirkers auf (36 + 25j) Q, welche mit
[Lpc= 2,5nH und [Coy = 3,6 pF an

5 =IZ3/N= 80Q/1,66 = 48,2Q 4.7)

angepasst wird.
Am Fingang des Peak-Verstirkers wird neben der Anpassung auf die
Eingangsimpedanz von = (2.5 —8.4j) Q auch der [IT| am Ausgang des

Main-Verstérkers kompensiert. Dazu wird am Eingang des Peak-Verstirkers
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eine Phasenverschiebung von 90° mittels A/ 4 realisiert. Wie Erkenntnis-
se aus den experimentellen Messungen jedoch zeigen, fiihrt eine Anpassung
an solch kleine Impedanzwerte zu einer hohen Phasensensitivitit aufgrund
des grofien Transformationsverhéltnisses. Fiir Topologien wie dem bei
dem die Phasenbeziehung zwischen Main- und Peak-Pfad fiir das Gesamtver-
halten wichtig ist, sollte demzufolge ein etwas geringerer Leistungsgewinn
durch leichte Fehlanpassung am Eingang in Erwédgung gezogen werden. Ga-
te-Widerstand Rg, serielle Gate-Spule Lg sowie die zur Beeinflussung der
zweiten Harmonischen verwendeten Filter am Ein- und Ausgang des Peak-

Verstirkers entsprechen dem Entwurf des Main-Verstirkers.

Impedanzinverter mit konzentrierten Elementen

Eine Platzierung von A /4-Impedanzinvertern als Mikrostreifenleitungen ist
bei einem [MMIC}Entwurf im Sub-6 GHz Bereich nicht praktikabel. In der
hier verwendeten|[GaN} Technologie belduft sich die Lénge einer entsprechen-
den Leitung mit einer charakteristischen Impedanz von 80, wie sie fiir den
T)im Main-Pfad genutzt wird, auf ungefihr 8,8 mm. Selbst bei maanderfor-
miger Platzierung wiirde damit ein unverhéltnisméBig groBer Teil der Chip-
flache von dieser Struktur eingenommen werden. Wesentlich kleiner sind T-
oder m-Ersatzschaltungen mit konzentrierten Elementen, wie sie beispiels-
weise in [|83]] beschrieben sind.

Wie bereits fiir den Leistungsteiler geschehen, werden fiir den Entwurf
der weiteren A /4 n-Ersatzschaltungen als L-C-L Topologie verwendet.
Wie die Schaltungssimulation zeigt, besitzt diese Topologie die geringere
Einfiigeddampfung, was einen effizienteren Betrieb ermoglicht. Beim Zusam-
menschluss Vonund der A/ 4 am Eingang des Peak-Pfades lésst sich
die Spule Ly 4 mit der linken Spule des A/ 4 vereinen.

4.2.2 Experimentelle Ergebnisse

Abbildung [.13| zeigt die Fotografie des gefertigten der unter Labor-

bedingungen auf einem Wafer Prober platziert und mit geeigneten Mess-
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Abbildung 4.13: Fotografie des gefertigten integrierten Sub-6 GHz
mit einer Chip-Fldche von 10mm? (4mm x 2,5mm). Die wesent-
lichen Schaltungsblocke sowie die nachtriglich hinzugefiigten Bond-
drihte zur Korrektur des Phasenverhaltens sind gesondert hervorgeho-
ben. [Sei20b] ©2020 IEEE

spitzen kontaktiert und anschliefend vermessen wird. Klein- und GroB-
signalmessungen erfolgen mit dem Netzwerkanalysator ZVA67 von Rho-
de&Schwarz. Gemill dem in beschriebenen Verfahren detektiert der
ZVAG67 die Stromaufnahme der Schaltung an den Versorgungsterminals, um
eine Berechnung der zu ermoglichen. Die Treiberstufe ZVE-8G wird

auf eine maximale Eingangsleistung von 30dBm kalibriert.

Kleinsignalmessung

Die Resultate der Kleinsignalmessung sind Abbildung .14 zu entnehmen.
Hier zeigt sich eine gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und Mes-
sung. Allerdings ist eine Verschiebung des Frequenzverhaltens um ca. 7%
in Richtung hoherer Frequenzen festzustellen. Diese Abweichung kann auf
die prozessbedingte Variation der Fertigung zuriickgefiihrt werden. Der Vor-
wirts-Transmissionsfaktor |S,; | hat sein Maximum von 11,7dB bei 3,5GHz
und iiberschreitet zwischen 3,4 GHz und 3,7GHz den Wert von 10dB. Ei-

ne Eingangsreflexion |S;,| kleiner als —10dB tritt bereits in der Simulation
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Abbildung 4.14: Gemessene und simulierte S-Parameter (ohne |S;,|)
und Stabilititsfaktor K iiber der Frequenz. [Sei20b] ©2020 IEEE

bloB bei 3,2 GHz auf und damit auBerhalb der spezifizierten Bandbreite. Das
Minimum von |S;,| = —8dB wird bei 3,4 GHz gemessen. Allerdings ist die
Aussagekraft von Kleinsignalmessungen nur bedingt gegeben, da im GroB3-
signalbetrieb die Eingangsimpedanz des Peak-Pfades durch das Zu- und Ab-
schalten des Peak-Verstirkers dynamisch variiert wird. Dies hat eine direkte
Auswirkung auf die Eingangsanpassung und den Leistungsgewinn der Schal-

tung.

GroBsignalmessung

Bei einer Eintonanregung mit einem Eingangssignal bei 3,6 GHz wird er-
sichtlich, dass sich der Peak-Verstirker nicht rechtzeitig im zuschaltet.
Die spezifizierte Ausgangsleistung von = 38,5dBm und das simu-
lierte Verhalten der[PAE|wird aufgrund dessen nicht erreicht. Abbildung[.15]

stellt das gemessene und simulierte Verhalten fiir die Ausgangsvariante ohne
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Abbildung 4.15: Gemessener und simulierter Leistungsgewinn und
Leistungseffizienz iiber der Ausgangsleistung fiir eine Ein-
tonanregung bei 3,6 GHz ohne und mit Bonddrahtmodifikation des
Schaltkreises zur nachtriglichen Korrektur der Phasenlaufzeit zwi-
schen Main- und Peak-Pfad. [Sei20b] ©2020 IEEE

Modifikation (,,ohne Mod.) gegeniiber. Zur Ermittlung der Ursache werden
weitere Simulationen durchgefiihrt, welche auf eine unzureichende Phasen-
beziehung zwischen Main- und Peak-Pfad schlieen lassen. Fiir ein optima-
les Verhalten des addieren sich die Strome [ und [[p|im gemeinsamen
Knotenpunkt A mit der gleichen Phase. Weichen die Phasen voneinander ab,
resultiert dies in einer geringeren Ausgangsleistung und einer verdnderten

Lastmodulation der Doherty-Impedanzen.

Korrektur der Phasenlaufzeit

Die erneute Simulation, in Kombination mit den Ergebnissen aus der Klein-
signalmessung, lassen darauf schlieBen, dass die Phase des Peak-Pfades der
des Main-Pfades hinterherlauft. Zudem ist der Eingang des Peak-Verstirkers

aufgrund des hohen und damit prozesssensitiven Transformationsverhéltnis-
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ses fehlangepasst, was dessen Leistungsgewinn mindert. Um dem Phasen-
unterschied der Pfade entgegenzuwirken, wird die Schaltung nachtriglich an
zwei Punkten modifiziert. Wie in Abbildung[4.13]|gekennzeichnet, werden im
Main-Pfad die Spule Lg (,,Mod. A*) und anschlieBend die Kapazitit Cop out
(,,Mod. B*) durch einen Bonddraht iiberbriickt. Dadurch wird die Phasenlauf-
zeit im Main-Pfad verkiirzt und eine Addition von[I|und [[p| mit geringerem
Phasenunterschied im Knotenpunkt A bezweckt. Die gemessenen Verldufe
in Abbildung [4.15|zeigen, dass durch die Modifikationen das Abknicken des
Leistungsgewinns bei [Poy = 32,5dBm verringert wird. Gleichzeitig er-
reicht der DPA|mit ,,Mod. A*: und ,,Mod. B*: eine hohere Ausgangsleistung
von [Py = 37dBm. Die erreicht in der urspriinglichen Variante ohne
Modifikation einen Maximalwert von 53,5 % bei [P, ] = 32dBm. Da sich der
Peak-Verstiarker nun durch die Modifikation eher zuschaltet, senkt die zu-
satzliche Aufnahme an DC-Leistung das erste Effizienzmaximum auf 45 %
ab. Andererseits bildet sich das zweite Effizienzmaximum deutlicher heraus

und nihert sich dem simulierten Verhalten an.

Anregung iiber den Frequenzbereich

Fiir den modifizierten werden Grof3signalmessungen mit Eintonanre-
gung fiir das spezifizierte Frequenzband n78 von 3,4 GHz bis 3,8 GHz durch-
gefiihrt. Abbildung [4.16] zeigt die entsprechenden Ergebnisse. Fiir 3,7GHz
und 3,8 GHz erfiillt der Verstirker mit 39,5dBm bzw. 38,5 dBm die Anforde-
rung an Bei diesen Frequenzen sind beide Effizienzmaxima deutlich
ausgeprigt und erzielen mit PAEogo = 44 % und PAEpgp = 50 % fiir 3,7 GHz
bzw. PAEopo = 42 % und PAEpgp = 54 % fiir 3,8 GHz die effizienteste Per-
formanz. Weiterhin ist bei diesen Frequenzen der Ubergang am|OBO)] wo sich
der Peak- Verstirker zuschaltet, flieBend. Dies dufert sich durch eine geringe
Abweichung des Leistungsgewinns iiber der Ausgangsleistung von
ungefihr 1dB. Die Messungen fiir die Frequenzen von 3,4 GHz bis 3,6 GHz
verdeutlichen, dass die angestrebte nicht erreicht wird. In diesen Fil-
len erstrecken sich die gemessenen Ausgangsleistungen von 34.7dBm bis
37,0dBm mit Leistungseffizienzen im von 32 % bis 43 %.
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Abbildung 4.16: Gemessener Leistungsgewinn und Leistungseffi-
zienz iiber der Ausgangsleistung fiir Eintonanregungen von
3,4GHz bis 3,8 GHz mit Bonddrahtmodifikation (,,Mod. A+B*) des
Schaltkreises zur nachtriglichen Korrektur der Phasenlaufzeit zwi-
schen Main- und Peak-Pfad. [Sei20b] ©2020 IEEE

4.2.3 Auswertung

Nachtrigliche mechanische Korrekturen des Schaltungsverhaltens beim in-
tegrierten Entwurf sind grundsitzlich stark begrenzt oder mit sehr hohem
Aufwand verbunden. Fiir den hier vorliegenden konnen dadurch fiir das
Design kritische Punkte detektiert werden, was fiir kiinftige Entwiirfe einen
wichtigen Erkenntnisgewinn darstellt.

Um die erzielten Ergebnisse einzuordnen, werden in Tabelle [4.5] ver-
gleichbare [DPA] in 250 nm [Galliumnitrid} Technologie der eigenen
Arbeit [Se120b] gegeniibergestellt. Die erreichte Leistungseffizienz fiir
und liegt trotz des von der Simulation abweichenden Verhaltens
mit den Werten anderer Publikationen gleichauf. [85] widmet sich ebenfalls
dem Entwurf eines asymmetrischen fir das [5G Band 178, beschrinkt
sich aber auf den Frequenzbereich von 3,4 GHz bis 3,6 GHz. Zudem entsteht
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Tabelle 4.5: Vergleich vom Stand der Technik fiir Sub-6 GHz als

MMIC}Aufbau in 250 nm|GaN}Halbleitertechnologie.

Ref.  vollint. E] PAEpsp PAEopo [OBOls Stufen  Fliche

(GHz) (dBm) (%) (%) (dB) (dB) (mm?)
86 ja o 2,127 410 43-49  46-53 72 9-15 1 5
851 nein®  34-36 43,0 54 45 8 26 2 >49
187 ja 2,6-2,7 43,0 - 46,8 7.2 31 2 8.6
88] ja 5159 36,0-387 4347  32-50 6 9-15 1 3,9
891 ja  4.0-45 36 51-54  19-36 10 10-15 1 3,5
[Sei20b]  ja  34-38 34,8-395 34-54 3344 8 55-11 1 10

WLT eingangsseitige Phasenverzogerung und Ausgangsanpassung auf[PCB
fiir Anregung mit Signal (PAPRljg = 7,2dB, [Bl= 10MHz, Py = 35dBm)

in [85]] durch Kombination von [GaN} und [GaAsfMMIC| und Implementie-
rung von und Anpassnetzwerke auf Leiterplattenebene ein erheblicher

Mehraufwand im Bereich der Aufbau- und Verbindungstechnik. Optimie-
rungsmoglichkeiten der eigenen Arbeit bestehen beim Leistungsgewinn
und einer iiber den Frequenzbereich konsistenten Performanz von Ausgangs-
leistung und Leistungseffizienz. Der Nutzen von Bandpassfiltern zur Un-
terdriickung der zweiten Harmonischen ist zu untersuchen, da derartige

aufgrund der hohen Bandbreite der verwendeten [SG}-Basisbandsignale im

Betrieb durch eine |digitale Vorverzerrung (Digital Pre Distortion) (DPD)|

linearisiert werden miissen. Ein Weglassen dieser Filter kann den Leistungs-
gewinn und das Effizienzverhalten verbessern.

Zeitlich betrachtet entstand der in diesem Abschnitt diskutierte Entwurf
vor der Arbeit [Sei22a]] aus Abschnitt [@ Die aktuelleren Untersuchungen
aus [Sei22al), wie der Einfluss vom[[T]auf das Breitbandverhalten, lassen sich
natiirlich auch auf kiinftige[MMIC}Entwiirfe iibertragen.
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4.3 Integrierter Entwurf fiir Millimeterwellen in
130 nm SiGe-Halbleitertechnologie

In Kapitel 2] wurde der zukiinftige Trend der drahtlosen Dateniibertragung
diskutiert. Um den Bedarf an steigenden Datenraten zu decken, wird da-
bei verstirkt auf die Ubertragung im Millimeterwellenbereich (30 GHz —
300 GHz) gesetzt, da hier Frequenzbinder mit weitaus hoheren Bandbreiten
zur Verfiigung stehen. Daran angelehnt wird der nachfolgende Entwurf im
[SM}Band bei 60 GHz (57 GHz — 66 GHz in Europa) durchgefiihrt, dessen
hohe Bandbreite lizenzfrei verwendet werden darf. Bedingt durch eine ho-
he Freiraumddampfung wird dieses [SM}Band vor allem fiir Punkt-zu-Punkt-
Verbindungen zur Ubertragung mit dem IEEE 802.11ad/ay Standard
genutzt [90, 91} Sei191].

Einen Uberblick an Untersuchungen zur Implementierung von Hochfre-
quenzschaltungen im Millimeterwellenbereich bieten die wissenschaftlichen
Arbeiten [90, 92-95]. Durch die steigende Einflussnahme parasitirer re-
aktiver Elemente im Signalpfad wird der integrierte Schaltungsentwurf als
unabdingbar, da lediglich durch Miniaturisierung die Verbindungspa-
rasititen gering gehalten werden konnen [93]]. Fiir Hochfrequenzschaltungen
eignen sich spezielle [CMOS} Technologien, wie beispielsweise der 22 nm
[FD-SOI| Prozess von GlobalFoundries [96]]. Die starke Skalierung derartiger
Prozesse fiihrt dabei allerdings zum Absinken der Drain-Source-Durchbruch-
spannung, was den Entwurf von effizienten [LV|mit moderaten Ausgangsleis-
tungen erschwert. Weiterhin sind Prozesse auf Basis von [[II-V}Halbleitern
fiir den Einsatz in diesem Frequenzbereich sehr vorteilhaft [97) [98]], unter-
liegen aber aufgrund einer oftmals noch nicht ausgereiften Prozessierung
starken Schwankungen bei gleichzeitig hohen Fertigungszeiten und -kosten.

Wie die Technologieauswahl der Arbeiten [90, 92-95]] demonstriert, verfiigen

[Bipolartransistoren mit Heterotibergang (Heterojunction Bipolar Transistor)|

(HBT)| welche sich in herstellen lassen [99], ebenfalls iiber geeignete
elektrische Eigenschaften fiir den Millimeterwellenentwurf. Im Vergleich zu

stark skalierten [CMOS}-Prozessen sind die geringen Herstellungskosten und
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hoheren zulédssigen Betriebsspannungen zudem von Vorteil.

Fiir den in diesem Abschnitt vorgestellten Entwurf eines DPA]zur[WLAN}
Ubertragung bei 60 GHz wird die Halbleitertechnologie des Leibniz-Instituts
fiir innovative Mikroelektronik (THP), ein 130 nm [BiCMOS}Prozess mit
[Gel verwendet. Diese Technologie weist eine Transitfrequenz [f1] =
350GHz und eine maximale Oszillationsfrequenz = 450GHz auf. In-

haltlich beruht der Entwurf auf einer vom Autor betreuten Diplomarbeit

[Seil9f] und die sich daran ankniipfende eigene Verdffentlichung [Sei21a].

4.3.1 Charakterisierung des 60 GHz WLAN-
Ubertragungsstandards

Wie bereits in den vorangegangenen Entwiirfen gezeigt, sollte fiir einen ener-
giesparsamen Betrieb der erste Effizienzhochpunkt des [DPA| bei der mittle-
ren Ausgangsleistung des zu iibertragenden Signals liegen. Um eine Aussage
iber den dynamischen Umfang der Standards 802.11ad/ay treffen zu kdnnen,
wird im Rahmen der Diplomarbeit [Seil9f] das entsprechender Ba-
sisbandsignale bestimmt. Die Untersuchung konzentriert sich dabei auf den
2012 eingefiihrten Standard 802.11ad [[100], fiir den Signalsequenzen iiber
die Toolbox ™ von Matlab [101]] generiert werden konnen. Zur Cha-
rakterisierung wird innerhalb der [Bitiibertragungsschicht (Physical Layer)|
die Modulationsart [Single Carrier (SC)| mit einer 7/2-64{QAM] ver-

wendet, welche eine maximale Datenrate von 8,085 Gbit/s ermoglicht. Die-

ses digitale Modulationsverfahren beeinflusst Phase und Amplitude des Tré-
gersignals und reduziert dessen durch eine 7/2-Phasendrehung im
Konstellationsdiagramm [91]].

Die Toolbox'" erzeugt aus einem zufillig generierten Bitstrom
das Inphase- und Quadratur-Signal fiir die oben genannte Konfiguration. Zu-
dem realisiert ein Sinc-Filter die Pulsformung, um die Spezifikation der spek-
tralen Maske einzuhalten. Dieses Filter hat dabei einen entscheidenden Ein-
fluss auf das So ist der Theorie nach der Zusammenhang zwischen
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einer M{QAM]und dem [PAPR| mit

VM —1
VM +1

definiert [[102]). Fiir den hier vorliegenden Fall mit M = 64 folgt PAPRlg =
3,7dB. Allerdings bezieht sich diese Berechnungsvorschrift auf ungefilter-

[PAPRlg = 10-log(3- ) (4.8)

te Basisbandsignale ohne Pulsformung und eignet sich daher nicht fiir den
Entwurf von Leistungsverstérkern [[Seil9f].

Das wird daher simulativ aus dem Verhiltnis der Spitzen- und
Durchschnittsleistung des Tréagersignals ermittelt. Dazu wird die Leistung
des Tréagersignals an einem 50Q Widerstand untersucht. Abbildung
zeigt einen 500 Symbole langen beispielhaften Ausschnitt des Signals, mit
und ohne Filter zur Pulsformung. Hier sind deutliche Unterschiede in den Si-
gnalverldufen erkennbar. So hat im Vergleich zum Signal ohne Pulsformung
das Tragersignal mit Sinc-Filter einen hoheren Spitzenwert (Ppgp = 103 uW)
und einen geringeren Durchschnittswert (P = 18uW), was bei diesem Da-
tenpaket ein [PAPR}jz von 7,6 dB ergibt. Eine Mittelung iiber 50 Datenpakete
resultiert in einen [PAPRljz-Wert von ca. 8dB. Fiir den Entwurf liegt
gemil das erstes Effizienzmaximum bei[OBOljz = 8dB.

4.3.2 Schaltungsentwurf

Der [DPA}Entwurf ist mit einer Ausgangsleistung fiir Hiillkurvenspitzen von
= 13dBm und einer Leistungsverstirkung von > 20dB spezifi-
ziert. Gemil der oben durchgefithrten Analyse zum [PAPR| ergibt sich die
Ausgangsleistung im [OBO] mit [P,u 00| = 5 dBm. Mithilfe der Gleichungen
und berechnet sich das Verhiltnis der Ausgangsleistungen der
beiden Pfade mit

12 [OBOY
:10( 20B)_1:—1, 4.9)

Mit[OBOljg = 8dB bzw. [N]= 2,5 werden die Ausgangsleistungen der Pfade
bei Vollaussteuerung mit = 10,8dBm und = 9dBm bestimmt.
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Abbildung 4.17: Ausschnitt der simulierten Leistung pro Symbol ei-
ner Basisbandsequenz des Standards 802.11ad an 50€2 ohne
(oben) und mit (unten) Pulsformung. [Sei21e]] ©2021 IEEE

Abbildung §.18] zeigt das vereinfachte Blockschaltbild des [CV] mit sei-
nen wesentlichen Komponenten. Um innerhalb des [SM}Frequenzbandes
bei 60 GHz einen moderaten Leistungsgewinn zu erreichen, werden die
Verstédrker im Peak- und Main-Pfad zweistufig entworfen. Dementsprechend
symbolisieren die Main- und Peak-Verstirkerblocke das der Vorstufe,
das Anpassnetzwerk zwischen Vor- und Endstufe und das[AAN] der Endstu-
fe. Eingangsseitig befindet sich ein symmetrischer[WLT] Die Streifenleitung
am Eingang des Peak-Verstirkers dient der Kompensation des Phasenunter-
schiedes zwischen den beiden Pfaden und hat die elektrische Linge
Diese Linge ist abhédngig von den ausgangsseitigen Offset-Leitungen, aber
auch von der Phasenverschiebung, die durch die unterschiedlichen Designs
(Klassen, Anpassnetzwerke) der Vor- und Endstufen hervorgerufen wird.
Demnach erfolgt die Lingenbestimmung der Streifenleitung erst mit dem
Zusammenschalten der Pfade. Wie bereits im Entwurf von Abschnitt 4.1}
wird auch hier [Zg] = 125 Q gemil dimensioniert. Eine verlustbehafte-
te, bandbreitenverringernde Lasttransformation zwischen dem Knotenpunkt

A und der Lastimpedanz wird somit vermieden. Die Wahl der Impedanz des
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Abbildung 4.18: Blockschaltbild des integrierten 60 GHz asymmetri-
schen [DPA| mit Leistungsteiler, eingangsseitiger Phasenkompensati-
on, ausgangsseitiger A /4-Leitung und Offset-Leitungen fiir Peak- und
Main-Pfad. [[Sei21a] ©2021 IEEE

und der Offset-Leitung belduft sich auf = = 50 Q, um eine maximal breit-
bandige Anpassung des Main-Verstérkers im = IZIYI) zu erreichen.

Leistungsteiler

Beim Entwurf des Leistungsteilers nach [[1]] wird der Chipflichenbedarf der
in Abbildung dargestellten Varianten aus A /4-Streifenleitungen und
konzentrierten Elementen in LC-Ersatzschaltung analysiert. Bei der Mitten-
frequenz von 60 GHz betrigt die Linge einer A /4-Streifenleitung ca. 630 um.
Selbst eine mianderférmige Anordnung beansprucht eine weitaus grofere
Fliche als eine Variante, welche die A /4-Leitung durch ein dquivalentes LC-
Netzwerk ersetzt. [|83]] stellt vier mogliche Ersatzschaltungen vor, wobei der
geringste Flichenbedarf fiir die beiden Varianten mit nur einer Spule besteht.
Um die Kopplung zwischen den beiden Spulen mdoglichst gering zu halten,
wird das T-Ersatzschaltbild mit seriellen Kondensatoren und parallelen Spu-

len gewihlt. GemiB den in [83]] aufgefiihrten Formeln

1
Cwl= —— 4.10
S e man @) 10
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Abbildung 4.19: Schaltbilder eines WLT|mit (a) A /4-Streifenleitungen
und (b) konzentrierten Elementen in LC-Ersatzschaltung.

und

m_-slT(@]) @.11)

werden die Komponenten initial mit[Ly]= 188 pH und|Cw|= 38 fF dimensio-
niert (f]= 60 GHz, [Zy]= 50 Q,[®|= 90°). Der anschlieBende Einsatz von[EM}
simulierten verlustbehafteten Elementen fiihrt zu einer Anpassung der Kenn-
groBen auf [Lw] = 145pH und = 34fF. In Abbildung [4.20]ist das finale
Layout des Leistungsteilers dargestellt. Im Vergleich zu einem auf A /4-Strei-
fenleitungen basierenden Design benétigt es eine viermal geringere Chip-
fliche von rund 0,024 mm?. Die Massenfliche auf der untersten Metalllage
Metall unterhalb der Spulen wird ausgespart, um die parasitire kapazitive
Kopplung zu verringern. Abbildung zeigt das Kleinsignalverhalten des
[EM}simulierten WLT] Die Vorwirtstransmissionsfaktoren |S,, | und [S3, | er-
reichen innerhalb des spezifizierten Frequenzbereichs von 57 GHz bis 66 GHz
Werte von mehr als —4dB. Gegeniiber dem idealen Teilerverhiltnis betrigt
der Verlust somit ca. 1dB. Im gleichen Frequenzbereich liegen Eingangsre-
flexionsfaktor |S;;| und die Ausgangsreflexionsfaktoren |S,,| und |S;;| unter-
halb von —13dB bzw. —19dB. Die ermittelten Kenngroen des genii-
gen den Spezifikationen und geben zudem Aufschluss iiber Leitungsverluste

und notwendige Dimensionierung der Verstirkerkerne.
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Abbildung 4.21: Kleinsignalsimulation der Transmission |S5;|, |S3;].

Reflexion |S},], 1S5,], |S33] und Kopplung IS3,| des[WLT] iiber der Fre-
quenz.

Aufbau und Biasing des Verstirkerkerns

Topologisch betrachtet konzentriert sich die Wahl der Verstirkerkerne auf die
Emitter- und Kaskodenschaltung (Reihenschaltung von Emitter- und Basis-
stufe [103])). Die Kaskodenschaltung unterdriickt den oft unerwiinschten Mil-

lereffekt, welcher bei einer Emitterschaltung das Tiefpassverhalten am Ein-
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gang verstirkt und dadurch die Grenzfrequenz des Verstirkerkerns reduziert.
In [[104] werden unterschiedliche Verstéarkertopologien (Emitter-, Kollektor-,
Basis- und Kaskodenschaltung) innerhalb eines 250 nm Prozesses von
analysiert. Fiir die Basisstufe dndert sich im Falle eines niederohmigen
[HE} Anschlusses der Basis nach Masse die fiir eine offene Basis spezifizierte

Kollektor-Emitter-Durchbruchspannung [U gr)ceo| auf [Uigr)cer| [103} [105].
In der fiir diesen Entwurf verwendeten Technologie betrﬁgt =1,6V

und =4,8V. Im vorliegenden Design ist allerdings davon auszuge-
hen, dass der [HF}Anschluss der Basis nach Masse nicht ideal ist, weshalb

= 2,75V angenommen wird. Diese Eigenschaft der ermog-

licht Kaskoden- bzw. Basisschaltungen den Betrieb mit einer hoheren Ver-

sorgungsspannung, wodurch eine hohere Ausgangsleistung und er-
reichbar werden. Eine praktische Implementierung dessen zeigt [106] anhand
eines [LV] Entwurfes fiir den Millimeterwellenbereich. Da die fiir den hier
vorgestellten Entwurf spezifizierte Ausgangsleistung von 13 dBm bereits mit
einer Emitterstufe erzielt werden konnte, ist das Hauptargument fiir die letzt-
endliche Verwendung der Kaskodenstufe deren hohere Leistungsverstirkung
[104]. Dadurch wird bereits mit zwei Verstédrkerstufen die Spezifikation von
> 20dB erreicht.

Abbildung zeigt die fiir Vor- und Endstufen von Peak- und Main-
Verstirker verwendete Kaskodenschaltung mit Elementen der Anpass- und
Biasnetzwerke. Die Transistoren T; und T, sind gleich gro3 und werden
iber den Multiplikator || als Vielfache des Einheitstransistors, der iiber ei-
ne Emitterfliche von (0,07 x 0,9)um? verfiigt, angegeben. Fiir die Endstufe
von Main- bzw. Peak-Verstirker betrigt g = 15 bzw. g = 20, die beiden
Vorstufen sind jeweils mit i = 5 dimensioniert. Die Basis von 77 wird iiber
= 1kQ vorgespannt. Zur Sicherstellung der Stabilitit werden[Rcy|= 50Q
und = 600fF = 300fF bei den Vorstufen) am Basisknoten von 7,
platziert. Alle DC-Knoten und sind iiber Leitungen mit ei-
nem geringen Wellenwiderstand ,,Zero-Ohm-Lines* und einen 2 pF-Konden-
sator niederohmig an die Bondpads angeschlossen [92f]. Vor- und Endstufe

des Main-Verstirkers werden als Doherty-typische Klasse-AB betrieben. Der
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Abbildung 4.22: Schaltbild des Verstirkerkerns fiir Vor- und Endstu-
fen von Peak- und Main-Verstirker mit Anpass- und Biaselementen.
[Sei21a] ©2021 IEEE

Peak-Verstirker befindet sich bis zum im Klasse-C Betrieb. Aufgrund
des geringen Leistungsgewinns dieser Verstérkerklasse werden Vor- und End-
stufe oberhalb des von Klasse-C in Klasse-AB iiberfiihrt [56]]. Umset-
zung findet diese adaptive Arbeitspunkteinstellung bereits in [[107H109]. Ei-
ne Gesamtiibersicht der Bias-Spannungen und -Stréme liefert Tabelle[A.3]im

Anhang.

Lastermittlung

Die optimalen Last- und Quellimpedanzen aller Verstirkerkerne werden via
Source- und Load-Pull-Analyse bestimmt. Um fiir die spezifizierte Bandbrei-
te von [B] = 9GHz einen flachen Transmissionsverlauf zu erzielen, erfolgen
Lastermittlung und -anpassung von Vor- und Endstufen bei unterschiedlichen
Mittenfrequenzen[fy| Da die Kontaktierung zum aktiven Bereich der Transis-
toren im Millimeterwellenbereich nicht vernachlédssigbar ist [[110]], wird die
Analyse inklusive [EM}simulierter Anschlussleitungen der Kaskodenschal-
tung durchgefiihrt. Beispielhaft zeigt Abbildung [4.23] das Layout des Ver-
stirkerkerns der Main-Verstérkerendstufe. Emitter- und Basisstufe sind mog-
lichst nah iiber Metal2 verbunden und werden jeweils auf die oberste Metall-

lage TopMetal2 gefiihrt, wo dann die Anpassnetzwerke angeschlossen wer-
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Abbildung 4.23: 3D-Darstellung vom Layout des Verstirkerkerns der
Leistungsendstufe (Main-Verstirker).

den. Seitlich der Kaskode sind die zu [Ccag gehrenden MIM-Kapazititen und
eine zum Anschluss an dienende Leitung mit geringem Wellenwider-
stand platziert. Die Tabelle im Anhang [AJ5] fithrt die Werte der ermittelten
Last- und Quellimpedanzen [Z; 4| und [Zg,,c| bei den dazugehdrigen Mit-
tenfrequenzen [fo] auf. Die Wahl der Impedanzen bildet einen guten Kompro-

miss zwischen spezifizierter Ausgangsleistung, hohem Leistungsgewinn und

-wirkungsgrad.

Anpassnetzwerke

Basierend auf den Ergebnissen der Load- und Source-Pull-Analyse werden
die [EAN] und [AAN] dimensioniert. Der Entwurf forciert einen Kompromiss
aus geringen Verlusten und ausreichender Bandbreite. Durch das Anpassen
von Vor- und Endstufe bei unterschiedlichen Frequenzen soll die Bandbrei-
tenspezifikation bereits erreicht werden. Angestrebt wird eine moglichst ge-
ringe Komplexitét der Anpassnetzwerke, um die Verluste zu minimieren. Die
Anpassung der Eingéinge von Main- bzw. Peak-Vorstufen an den [WLT] bzw.
die Streifenleitung zur Phasenkompensation erfolgt in beiden Fillen an eine

charakteristische Impedanz von 50 Q. Gemél den theoretischen Herleitungen
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und werden die Ausginge der Endstufen beim Main-Verstirker
an 50Q und beim Peak-Verstérker an 83,3 Q angepasst. Zwischen den Stufen
wird ein reellwertiger Bezugswiderstand = 50Q definiert, auf den der
Vorstufenausgang und Endstufeneingang angepasst wird.

Alle auf TopMetal2 verlaufenden Signalleitungen der Anpassnetzwerke
haben eine Breite von 5um und einen Abstand von 20um zu den Seitenwén-
den. Diese sind iiber Vias mit der Massefliche auf Metall verbunden und
dienen im Wesentlichen der Abschirmung zu anderen Schaltungsteilen. Fiir
den beschriebenen Querschnitt betrigt die charakteristische Impedanz der
Streifenleitungen 70Q. Die Definition einer festen Leitungsimpedanz ver-
einfacht den Entwurfsprozess, da somit blof3 noch die unterschiedlichen Lan-
gen der Streifenleitungen 7L; — T'L¢ und die GréBe der Blockkondensatoren
[Cin| und zu bestimmen sind. Lediglich der Endstufenentwurf des Peak-
Verstérkers benotigt die zusitzlichen Elemente 7Ly p, TLy p und C,. Tabelle
[A.6]im Anhang listet die ermittelten Werte aller Anpassnetzwerke auf. In ein-
zelnen Fillen werden die seriellen Leitungselemente 7L /3 bzw. T'Ly/6 nicht

fiir die Impedanzanpassung benétigt.

Zusammenschalten von Peak- und Main-Verstirker

Die entworfenen Einzelverstirker werden ausgangsseitig iiber die in Abbil-
dung dargestellten Offset-Leitungen und den A /4{[T] verbunden. Fiir
Ausgangsleistungen unterhalb vom[OBO|transformiert die Offset-Leitung am
Peak-Verstirker die vom Knoten A gesehene Impedanz Z, in einen hochoh-
migen Bereich. Die Ausgangskapazitit der ausgeschalteten Peak-Endstufe
und deren [AAN] fithren namlich dazu, dass der Ausgangsstrom des Main-
Pfades nicht vollstindig in die Last, sondern auch zum Teil in den niede-
rohmigen Peak-Pfad flieft. Eine Offset-Leitung mit = 130° min-
dert diesen unerwiinschten Effekt im [OBO]und hat bei Vollaussteuerung des
Peak-Verstirkers keine Auswirkung auf dessen Anpassung [[56]]. Eine weitere
Offset-Leitung am Main-Verstérker sorgt fiir eine verbesserte Transformati-

on von [Zy oberhalb des Durch diese Leitung mit [Py ofrse] = 50° wird

sichergestellt, dass der Main- Verstirker die notwendige Ausgangsleistung er-
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reicht.

Die phasenkohdrente Addition der sich im Knotenpunkt A iiberlagern-
den Strome aus Peak- und Main-Pfad ist fiir die korrekte Funktionsweise des
entscheidend. Die Streifenleitung zur Adjustierung der Phase am Ein-
gang des Peak-Verstirkers wurde in Abbildung vorgestellt. Im vorlie-
genden Entwurf tritt nun der Fall ein, dass der Phasengang der verwendeten
Anpassnetzwerke und Offset-Leitungen bereits eine ausreichende Phasenver-
schiebung zwischen den Pfaden verursacht. Somit betréigt =0° und
die Streifenleitung am Eingang des Peak-Verstirkers fallt weg.

Wie auch beim wird mit Hilfe von LC-Ersatzschaltungen die bend-
tigte Chipfliche der Offset-Leitung am Peak-Verstirker und des A / 4 mini-
miert. Dafiir werden 7-Ersatzschaltungen (&= 90°) mit serieller Spule und
zwei parallelen Kondensatoren gemal [[83|] dimensioniert. Die vollstandige
Phasenverschiebung von = 130° wird mit Hilfe einer zusétzlichen
Streifenleitung realisiert.

4.3.3 Experimentelle Ergebnisse

Eine Fotografie des gefertigten Schaltkreises ist in Abbildung #.24] zu sehen.
Der Chip wird auf ein DC-Versorgungsboard montiert und unter Laborbedin-
gungen auf einem Wafer Prober vermessen. Zur Stabilisierung der Kaskoden-
spannung werden Bypass-Kapazititen von Knowles Dielectric Labs di-
rekt neben dem Verstirker aufgeklebt und iiber Bonddrihte mit den DC-Pads
und dem verbunden. Alle Messungen werden mit dem Netzwerkanaly-
sator ZVA67 von Rhode&Schwarz durchgefiihrt, der fiir Klein- und GroBsi-
gnalmessungen kalibriert wird. Der Messaufbau ohne zusitzliche Millime-
terwellenkonverter ermoglicht Kleinsignalmessungen bis 70 GHz und GroB-
signalmessungen bis 67 GHz, was fiir den spezifizierten Frequenzbereich ge-
eignet ist. Im Zuge der Messung werden die Bias-Bedingungen der Verstérker
gemil Tabelle leicht angepasst.
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Abbildung 4.24: Fotografie des gefertigten integrierten 60 GHz
mit einer Chip-Fliche von 1,3mm? (1,6mm x 0,81 mm) und Kenn-
zeichnung der wesentlichen Schaltungsteile. ©2021 IEEE

Kleinsignalmessung

Die Abbildungen[4.25und[4.26 veranschaulichen die Mess- und Simulations-
ergebnisse der Reflexionsddmpfungen und der Vorwirts-Transmission. Wie
der Vergleich verdeutlicht, ist die Frequenzcharakteristik der Messergebnisse
um etwa 7 % hin zu hoheren Frequenzen verschoben. Mogliche Griinde dafiir
sind Prozessabweichungen und Ungenauigkeiten bei der[EM}Feldsimulation,
da sich eine dhnliche Diskrepanz am Ein- wie Ausgang ergibt. Dennoch ist
die eingangsseitige Reflexionsddmpfung von mehr als 10dB innerhalb des
spezifizierten Frequenzbandes ausreichend. Eine groflere Abweichung zur
Simulation besteht bei der ausgangsseitigen Reflexionsddmpfung zwischen
57GHz und 63 GHz, fiir welche blo8 2dB gemessen werden. Fiir die Mes-
sung der Vorwirts-Transmission wird ein deutlich auftretendes Maximum
bei 64,5GHz detektiert, welches 6,5dB oberhalb der Simulationsergebnis-
se liegt. Naheliegend ist ein durch die Abweichungen verursachter hoherer
Leistungsgewinn der Vorstufe, welche bei dieser Frequenz angepasst wurde.
Zusitzlich ist der Einfluss der Leitungen mit geringem Wellenwiderstand in

der Simulation wahrscheinlich zu konservativ abgeschitzt.
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Abbildung 4.25: Mess- und Simulationsergebnisse der Eingangs- und
Ausgangsreflexionsdampfung (|S;], |S,,|) des 60 GHz tiber der
Frequenz. [Sei2le] ©2021 IEEE

GroBsignalmessung

Die GroBsignalmessungen sind in Abbildung zusammengefasst. Die
Ausgangsleistung und die Leistungseffizienz werden fiir die Ein-
gangsleistungen [Py = —18dBm und [Py] = —8dBm bei zwei unterschiedli-
chen Bias-Bedingungen des Peak-Verstirkers dargestellt. Wie zu erkennen
ist, steigt im bei [Py = —18dBm die um rund 3%, wenn der
Peak-Verstirker in Klasse-C betrieben wird. In diesem Fall liegt die
zwischen 61 GHz und 67GHz oberhalb von 10%. Aufgrund der prozess-
und simulationsbedingten Abweichungen erzielt der eine Spitzenaus-
gangsleistung von [Poypep| = 11,5dBm, was 1,5dB unterhalb des Entwurfs-
wertes liegt. Gleichermaflen wird auch der abgesenkt und liegt da-
mit bei = 3,5dBm. Fiir eine Vollaussteuerung, bei welcher der
Peak-Verstirker als Klasse-AB vorgespannt ist, erzielt die Schaltung zwi-
schen 60GHz und 67 GHz eine [PAE] von mindestens 15 %. Im Bereich von
61,5GHz bis 65GHz liegt dieser Wert sogar iiber 20%. Der entworfene
[DPA| erreicht eine 3dB-Bandbreite von mindestens [Bygg = 8 GHz, welche

ihre untere Grenzfrequenz bei 59 GHz hat und nach oben hin durch die Fre-
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Abbildung 4.26: Mess- und Simulationsergebnisse von Vorwirts-
Transmission |S,,| und Stabilititsfaktor K des 60 GHz iiber der
Frequenz. [Sei21a] ©2021 IEEE

quenzlimitierung des Messaufbaus begrenzt ist. Im reduziert sich der
Leistungsgewinn [Gp|von 22dB auf 19,5dB bei Vollaussteuerung.

4.3.4 Auswertung

Tabelle .6| bietet einen Performanzvergleich der Messergebnisse des vorge-
stellten Entwurfs mit vergleichbaren 60 GHz Millimeterwellen Ein Al-
leinstellungsmerkmal dieses Ansatzes ist der Entwurf einer asymmetrischen
Topologie in diesem Frequenzbereich. Wie die Analyse des Basisbandsignals
zeigt, ist dieser Ansatz auch in diesen Frequenzspektren sinnvoll, um hohe-
re Effizienzwerte zu erhalten. Bei Ubertragungsarten mit modulier-
ten Signalen sind durchaus héhere [PAPR}Werte zwischen 10dB und 12dB

erwartbar [[111]]. Die zweistufige Topologie mit Kaskodenstufe fiihrt wie an-
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Abbildung 4.27: Gemessene Ausgangsleistung und Leistungseffi-
zienz iiber der Frequenz fiir unterschiedliche Eingangsleistungen
und Bias-Bedingungen fiir den Peak-Verstirker. [Sei21a] ©2021
IEEE

gestrebt zu einem hohen Leistungsgewinn von 22dB, dem vergleichsweise
hochsten Wert. Die bei Vollaussteuerung und im ist dhnlich hoch
wie die erreichten Werte in [[109] und [[112]], trotz hherem [OBO|von 8 dB.
Dieser erste Testlauf der Funktionalitét bietet eine Grundlage fiir weite-
re Untersuchungen. Hinsichtlich der Abweichung zwischen Simulation und
Messung sollte der Einfluss der Transistorparasititen auf die Lastmodula-
tion stirker analysiert werden. Die Moglichkeit eines Betriebes mit hoherer
Versorgungsspannung bei der niederohmig angeschlossenen Basis kann noch
mehr in Betracht gezogen werden, um den effizienzmindernden Einfluss der
Kollektor-Emitter-Séttigungsspannung zu verringern. Zur adaptiven Einstel-
lung des Arbeitspunktes bietet der in [[113]] vorgestellte Ansatz eine mogliche

Variante, welche mit Hilfe der hier verwendeten [SiGe} Technologie umsetz-
bar ist.
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Tabelle 4.6: Vergleich vom Stand der Technik fiir 60 GHz als
MMIC} Aufbau in[CMOS|und [SiGe} Halbleitertechnologie.

Ref. Prozess E [Blas Py PAEg: PAEogo OBOgp Chipfliache
(GHz) (dB) (GHz) (dBm) (%) (%) (dB) (mm?)
[114] 130nm CMOS 585 135 6,7 78 3,0 1,0 6,0 1,80
[115] 65nm CMOS 59,0 125 80 >11,8 8,0 72 6,0 0,68
[113] 65nm CMOS 60,5 16,0 7,0 13,2 21,5 10,0 6,0 0,43
[112) 130nm SiGe 60,0 190 140 17,1 237 13,0 6,0 0,60
[Sei2la] 130nm SiGe 63,0 22,0 8,0 11,5 20,0 12,0 8,0 1,30

* Ausgangsleistung im Ifout 1dB
** Abschiitzung anhand gegebener Chip-Fotografie
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5 Integrierte inverse Klasse-E

Leistungsverstarker fur
Sub-6 GHz

In Abschnitt [3.3] wurde sowohl die Theorie des inversen Klasse-E Verstir-
kers vorgestellt als auch dessen Vorteile fiir den integrierten Entwurf er-
lautert. Die eigenen Veroffentlichungen [Seil9b] und [[Sei21b|] présentie-
ren in 45nm bzw. 22nm realisierte Schaltkreise, welche die inverse
Klasse-E Topologie als Leistungsendstufe verwenden. [Seil9b]] basiert auf
der klassischen unsymmetrischen (single ended) Architektur, welche die Ar-
beit [Sei21b] in eine Gegentaktstufe mit hoherer Ausgangsleistung tiberfiihrt.
Dariiber hinaus verfiigen beide [[Ck tiber Modulatoren, die es erlauben, Phase
und Amplitude des Ausgangssignals einzustellen. Somit besitzen die Schal-

tungen Eigenschaften eines Vektormodulators.

5.1 Entwurf als Vektormodulator in 45 nm CMOS

5.1.1 Schaltungsentwurf

Konzept des Vektormodulators

Eine schematische Darstellung der in [Seil9b] verdffentlichten Schaltung fin-
det sich in Abbildung|[5.1] Der Entwurf basiert auf dem Ersatzschaltbild [3.15]
mit C = Cx + Cg und einem durch die Transistoren T{—T3 realisierten Schal-
ter. Wie im Abschnitt [3.3] hergeleitet, betrdgt das Maximum der Schaltspan-
nung Usw iiber dem offenen Schalter rund das dreifache der Versorgungs-
spannung Upp p. Der obere, als Kaskode verschaltete, Transistor T3 dient

deshalb zur Erhohung der Durchbruchspannung des Schalters. Die Transisto-
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Abbildung 5.1: Schaltbild des Vektormodulators mit inverser Klasse-E
Ausgangsstufe. [[Seil9b] ©2019 IEEE

ren T; und T, werden in Abhédngigkeit der Phasenverschiebung @ mit einem
steilflankigen Taktsignal am Gate angesteuert. Uber @y wird das Tastverhélt-
nis[y|des Schalters zwischen 0 % und 50 % eingestellt, wodurch, wie in [2]] ge-
zeigt, eine Einflussnahme auf die Ausgangsamplitude ermoglicht wird. Aller-
dings beruht die Dimensionierung der Ausgangsstufe auf einem Tastverhalt-
nis von 50 %, weshalb es fiir einen optimalen und energieeffizienten Schaltbe-
trieb ratsam ist, die Amplitudenmodulation durch Modulation von Upp p zu
implementieren. Die Phase des Vektormodulators wird durch einen zweiten
Phasenschieber moduliert, der ein am [HF}Eingang eingespeistes Taktsignal
um @pys verzogert. Diese Phasenverschiebung wirkt sich gleichermafen auf
die Ansteuerung der direkt geschalteten Transistoren des Schalters und auf
die Phase des Ausgangssignals aus.

Durch Aufpriagung der Phasen- und Amplitudeninformation auf das als
Trager dienende Taktsignal, ist kein Aufwirtsmischen des Basisbandsignals
notig. Die Phasen- und Amplitudeninformationen werden direkt an die Kon-
trolleingéinge und Uy des Vektormodulators iibergeben. Zum Modu-
lieren der Spannung Upp p ist allerdings ein zusitzlicher Schaltblock (z.B.:
DC/DC-Konverter [[116], Klasse-S Modulator [117]]) erforderlich, der jedoch
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Abbildung 5.2: Einfluss der Spulengiite auf die Drain-Effizienz @ von
Klasse-E und inverser Klasse-E. [[Se119b] ©2019 IEEE

nicht Teil des in [Seil19b] durchgefiihrten Entwurfs ist und an dieser Stelle

lediglich als Ausblick fiir weiterfithrende Arbeiten genannt werden soll.

Einfluss der Spulengiite

Wie in Abschnitt [3.3.2] diskutiert, beansprucht die inverse Klasse-E Topo-
logie weitaus weniger Chipflache fiir Spulen als ihr Pendant. Im Zuge der
Arbeit [Seil9b] wird der Einfluss der Spulen und deren Giite
auf die Drain-Effizienz von Klasse-E (Abbildung und inverser Klasse-
E (Abbildung [3.13)) simulativ verglichen. Wie Abbildung[5.2]zeigt, hingt die
Drain-Effizienz der inversen Klasse-E wesentlich stirker von der Spulengiite
ab. Die fiir den Entwurf des hier vorgestellten Vektormodulators verwendete
[CMOS} Technologie erzielt bei der Entwurfsfrequenz Spulengiiten von rund
25. Dementsprechend sinkt die maximal erreichbare Drain-Effizienz [1]| der
inversen Klasse-E Topologie auf rund 70 %. Zusétzliche Verluste entstehen
durch den Einschaltwiderstand der nicht idealen Schalter und dem Anschluss
der Masse.
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Eingangsdetektor

Fiir den Betrieb von geschalteten Verstidrkern ist es essentiell, dass der Schal-
ter im Falle eines nicht angelegten Eingangs- bzw. Taktsignals gedffnet ist.
Andernfalls wiirde entlang der niederohmigen Verbindung zwischen Versor-
gungsspannung und Masse ein sehr hoher DC-Strom flieen, der einerseits
die Schaltung hohem thermischen Stress aussetzt (sie sogar zerstdren kann)
und andererseits zu einer hohen DC-Leistungsaufnahme fiihrt. Die vorliegen-
de Schaltung verfiigt dazu iiber einen integrierten Taktdetektor, der im We-
sentlichen aus einem Ringoszillator und einem Phasendetektor — typischer
Bestandteil einer Phasenregelschleife — besteht. Der Phasendetektor ist aus
zwei D-Flipflops und einem UND-Gatter aufgebaut [118]], an dessen Refe-
renzeingang der Ausgang des Ringoszillators mit einer Oszillationsfrequenz
von rund 1GHz anliegt. Dieses Signal wird mit dem iiber HF;, eingespeis-
ten Takt verglichen. Liegt kein Taktsignal an, gibt der Phasendetektor einen
dementsprechenden Logikpegel aus, der mit Hilfe weiterer kombinatorischer
Logik die Schalter T| und T, 6ffnet. Die Priifung erfolgt pro Referenztakt,
wodurch ein sehr schnelles Ein- und Ausschalten der Schaltung, aber auch
[On-Off Keying (OOK)|als Modulationsart erméglicht wird.

Phasenschieber/Verzogerungsglied

Die Phasenschieber, die fiir ¢pys eine Phasenverschiebung von iiber 360° rea-
lisieren sollen, werden aus Verzogerungsgliedern gemifl dem Schaltbild [5.3]
aufgebaut. Ein- und Ausgangstreiber sind von der Verzdgerungsstufe gleich-
spannungsméfig entkoppelt, deren Verzogerungszeit iiber den Strom I, ein-
gestellt wird. Die Einstellung von /, erfolgt iiber die Kontrollspannung [Upps|
bzw.[Uy] welche die Gate-Source-Spannung eines als Stromquelle fungieren-
den NMOS-Transistors bestimmt. Das zusétzliche Riickkoppelnetzwerk aus
Crp und Rpp erhoht tiber den Millereffekt die Eingangskapazitit der Verzo-
gerungsstufe und dadurch deren Verzogerungszeit [119]. Die Riickkopplung
iber den Widerstand R3 in der Ausgangsstufe sorgt fiir ein Tastverhiltnis von

50% am Ausgang. Im finalen Aufbau sind jeweils drei dieser Verzégerungs-
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Abbildung 5.3: Schaltbild eines stromgesteuerten Verzogerungsglie-
des . [Se119b] ©2019 IEEE

glieder fiir den Phasenschieber kaskadiert.

5.1.2 Experimentelle Ergebnisse

Die Funktionalititsuntersuchung des Vektormodulators erfolgt anhand eines
in 45 nm von GlobalFoundries gefertigten und in Abbildung|5.4] dar-
gestellten der unter Laborbedingungen auf einem Wafer Prober vermes-
sen wird. Das Funktionsmuster ist fiir eine Betriebsfrequenz von =
3,6 GHz entworfen und soll eine Ausgangsleistung von SmW (7dBm) er-

reichen. Die initiale Versorgungsspannung betrigt Uppp = Uppp = 0,9V.

Das Taktsignal wird {iber den Signalgenerator SMBI00OA von Rhode&
Schwarz erzeugt und fiir die Messung der Phasenmodulation als Referenz
verwendet. Zunichst wird der statische Einstellbereich der Phasenschieber
untersucht. Abbildung[5.5p zeigt dazu die Abhingigkeit zwischen der Phase
des Ausgangssignals und der Kontrollspannung Uber dem Einstellbe-
reich von 0,3V bis 0,9V wird eine Phasenverschiebung zum Referenztakt
von ca. 510° gemessen.

Wie Abbildung [5.5b verdeutlicht, wird mit der Kontrollspannung [Uy] ~
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Abbildung 5.4: Fotografie des in 45 nm [CMOS| gefertigten integrier-
ten Vektormodulators mit inverser Klasse-E Ausgangsstufe und ei-
ner aktiven Chip-Fliche (ohne Bondpads) von 0,21 mm? (0,53 mm X

0,39 mm). ©2019 TEEE

0,6 V das optimale Tastverhéltnis von 50 % eingestellt. Die Messung ergibt
eine Ausgangsleistung von [Poy] = 5,3dBm und eine Leistungseffizienz von
[PAE] = 36 %. Im Bereich von[Uy]~ 0,6 V bis[Uy]~ 0,77V ist die Ausgangs-
leistung dB-linear in einem Dynamikbereich von 10dB einstellbar. Die
bezieht die Leistungsaufnahme der Gate-Treiber, Phasenschieber, des Ring-
soszillators und des Eingangsdetektors mit ein, welche sich zusammen auf
2,6 mW belauft. In einer weiteren Messung wird, fiir ein optimal eingestell-
tes [Uyl die Versorgungsspannung Uppp im Bereich von OV bis 1V vari-
iert. Der Graph in Abbildung [5.6] zeigt die aufgenommenen und simulierten
Werte von sowie den EffizienzgroBen und der Drain-Effizienz 1)
tiber Upp p. Messung und Simulation weichen nur geringfiigig voneinander
ab. Die Drain-Effizienz [1)] verdeutlicht den effizienten Betrieb der inversen
Klasse-E Ausgangsstufe. Von Uppp = 0,1V bis Uppp = 1,0V liegt ZWi-
schen 44 % und 49 %, was unter Beachtung der technologiebedingten Spulen-
giite (vgl. Abbildung[5.2) und Einschaltwiderstinde erwartbar ist. Allerdings

mindert die gleichbleibende Leistungsaufnahme der Treiber, Phasenschieber
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10 - 60

g
m
) _
Q<

= o S
2 N
17} =
3 7 2
w
gy _ ] =
g 10 ,/’/ m— \ess. Sim. 20 R
o0 e —_— PAE e
zZ 15 e IP;AE n 10
< //,’ — Pout

_20 = T T T T 0

0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0

Versorgungsspannung (V)

Abbildung 5.6: Gemessene und simulierte Ausgangsleistung
Leistungseffizienz und Drain-Effizienz [n)] iiber der Versorgungs-
spannung Upp p bei[fc k] = 3,6 GHz. [Seil9b] ©2019 IEEE

etc. die fiir kleinere Ausgangsleistungen. Ein zusitzliches Absenken
der Versorgungsspannung Upp p, um fiir diese Schaltungsblocke die Leis-
tungsaufnahme zu verringern, bedingt ein Nachjustieren von[Uy] da die Pha-

senverschiebung der Verzogerungsglieder von Upp p abhingt. Die Fahigkeit
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Abbildung 5.7: Gemessene (oben) und ideale (unten) Amplitudenmo-
dulation iiber die Kontrollspannung [Uy] mit[f],,,g = 20MHz und einem
Modulationsgrad m = 0,5 .

der Schaltung, Phase und Amplitude des Ausgangssignals dynamisch iiber
die internen Phasenschieber zu modulieren, wird in Abbildung fiir ei-
ne beispielhafte Amplitudenmodulation mit einer Modulationsfrequenz von
[fluod = 20MHz demonstriert. Die Modulation erfolgt in diesem Fall iiber
die Kontrollspannung [Uy] Im Vergleich zur idealen Kurve, zeigt die Mes-
sung eine unsymmetrische Aussteuerung der Hiillkurve, die vor allem auf das
nichtlineare Modulationsprinzip der Pulsweitenmodulation zuriickzufiihren
ist. Der Einsatz zur Ubertragung von modulierten Signalen ist dem-
zufolge stark von deren Linearititsanforderungen abhingig. Fiir den Einsatz
der Schaltung als Sender sollten die Kontrollspannungen jedes Symbols (be-

stimmte Amplitude/Phase) in einer Umsetzungstabelle digital hinterlegt sein.

5.1.3 Auswertung

Anhand der Vergleichstabelle [5.1] wird der [[C] mit anderen in ge-

fertigten Vektormodulatoren, die ebenfalls einen geschalteten Verstérker als
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Tabelle 5.1: Vergleich vom Stand der Technik fiir geschaltete Ver-
stiarker mit niedriger Versorgungsspannung (Upp < 1,2V) in
Technologie mit Fahigkeit zur Vektormodulation.

Ref.  CMOS- Mbe PAEhs Upp Chipfliche  integrierte
Prozess (GHz) (dBm) (%) (%) V) (mm?) Mod. Fiahigkeit

[122] 40nm  3,5-9,5 222 46,2 39,3 1,2 0,22 Amp.
[120] 90nm 2,4 9,0 - 30,0 1,2 0,09 Amp.
[123] 65nm  1,7-2,5 21,8 44,0 38,0 1,0 0,71 Amp.

121} 40nm  3,1-7,0 21,8 451 392 1.2 0,84 Amp. & Phase
[Seil9b] 45nm 32-38 68 490 369 1,0 021  Amp. & Phase

Ausgangsstufe verwenden, gegeniibergestellt. Alle Veroffentlichungen nut-
zen eine geringe Versorgungsspannung Upp < 1,2V. Abgesehen von [120]
sind alle Schaltungen als Gegentaktstufen aufgebaut und erreichen deshalb
eine hohere Ausgangsleistung als die hier vorgestellte eigene Arbeit. Dies
fiihrt zu einem geringeren Unterschied zwischen Drain-Effizienz und Syste-
meffizienz (PAE]), da der relative Anteil der DC-Leistungsverbriuche durch
Phasenschieber, Oszillatoren, Treiber usw. im Vergleich zur Ausgangsstufe
gering ausfillt. In puncto Drain-Effizienz erreicht der hier vorgestellte inver-
se Klasse-E Verstirker den hochsten Wert. Lediglich die in [121]] prisentierte
Schaltung verfiigt auch tiber interne Phasenschieber, beansprucht allerdings
eine viermal so grof3e Chipflache.

Die Funktionalitit einer inversen Klasse-E als integrierte Schaltung mit
Fahigkeit zur Vektormodulation wurde getestet. Der Schaltkreis erreicht eine
vergleichsweise hohe Drain-Effizienz. Allerdings féllt seine Ausgangsleis-
tung mit rund 7dBm im Vergleich zu anderen Schaltungen noch gering aus.
Dies motiviert unter anderem den Entwurf eines inversen Klasse-E Leis-
tungsverstirkers als Gegentaktstufe, welcher im nachfolgenden Abschnitt

vorgestellt wird.
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Abbildung 5.8: Blockschaltbild des Vektormodulators mit Generie-
rung der pseudo-differentiellen und inverser Klasse-E als Ge-
gentaktstufe. [Sei22c]] ©2022 IEEE

5.2 Entwurf als Gegentaktstufe in 22 nm CMOS

Das Konzept des Vektormodulators mit inverser Klasse-E Ausgangsstufe aus
Abschnitt wird an dieser Stelle fortgefiihrt. Im Rahmen dazu durchge-
fiihrter Untersuchungen wurde die eigene Arbeit [Sei22c|] angefertigt und
veroffentlicht. Die nachfolgenden Ausfithrungen beruhen groBtenteils auf je-
ner Veroffentlichung, welche den Entwurf des Vektormodulators mit einer
Gegentaktstufe in einer 22 nm Technologie vorstellt und dabei eine
Moglichkeit zur Generierung der differentiellen Ansteuersignale auf dem [IC]
vorschligt. Wie bereits im vorherigen Abschnitt diskutiert, soll mit Hilfe der
Gegentaktstufe eine hohere Ausgangsleistung von [Poy] = 20dBm (100 mW)

realisiert werden.

5.2.1 Schaltungsentwurf

Konzept der Schaltung

Einen schematischen Uberblick der wesentlichen Schaltungsblocke liefert
Abbildung [5.8] Im Gegensatz zum Entwurf in Abschnitt[5.1 wird das Taktsi-

gnal durch einen [spannungsgesteuerter Oszillator (Voltage Controlled Oscil-|

direkt auf dem Chip erzeugt, kann aber bei Bedarf auch extern
iber CLK 4 angelegt werden. Zur Modulation der Phase wird anschlieBend

der Phasenschieber @pys verwendet, der gemifl dem Schaltbild[5.3]aufgebaut
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Abbildung 5.9: Detailliertes Schaltbild der inversen Klasse-E Gegen-
taktstufe. [Sei22c|] ©2022 IEEE

ist. Danach teilt sich das Taktsignal auf die Pfade © und v’, wobei v’ durch den
weiteren Phasenschieber um @y verzogert wird. Die pseudo-differentielle
[Pulsweitenmodulation (PWM)|erfolgt dann in einem UND- und einem NOR-

Gatter, welche jeweils mit # und v angesteuert werden. Die Ausginge der

Gatter p und 7 sind stets um 180° zueinander versetzt und weisen abhingig
von @y ein Tastverhiltnis zwischen 0% und 50 % auf. Durch die endliche
Flankensteilheit der Logikgatter und des Taktsignals erreicht die Pulsweite
in der Praxis jedoch nur Werte zwischen 10 % und 40 %. Die differentiellen
Schaltsignale p und n werden iiber CMOS}Inverterketten verstirkt, um die
Einginge der inversen Klasse-E Gegentaktstufe ausreichend treiben zu kon-
nen. Eine Wandlung vom differentiellen Ausgangssignal der Gegentaktstufe
zum unsymmetrischen Signal am Lastwiderstand erfolgt auf dem [PCB]
mittels SMDI-Balun.

Inverse Klasse-E Gegentaktstufe

Schaltbild [5.9] zeigt den Aufbau der inversen Klasse-E Gegentaktstufe auf
Transistor-Ebene. Ausgehend von der single ended Variante nach Abbildung

5.1 wird die Schaltung an der gestrichelten, horizontalen Symmetrieachse
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gespiegelt. Da nun, aufgrund der differentiellen Aussteuerung, eine virtuelle
Masse entsteht, konnen die Kapazititen Cg >, Cg 3 und C, sowie die Induk-
tivitdten Lr und Ly; sowohl fiir positiven als auch negativen Pfad (p- und n-
Pfad) verwendet werden. Dadurch reduzieren sich die benétigte Chipflache
und fertigungsbedingte Abweichungen zwischen den Pfaden. Ein weiterer
Vorteil der Gegentaktstufe ist die Unterdriickung gradzahliger Oberwellen
bei Transformation zum single ended Signal. Die Schalter der Ausgangsstu-
fe, bestehend aus T;_3 /4, nutzen das in [124] vorgestellte Prinzip gestapel-
ter Transistoren, welches bereits in der eignen Arbeit [Se1l8b] zur Steigerung
der Durchbruchspannung erfolgreich verwendet wurde.

Der Entwurf verwendet die Dimensionierungsgleichungen aus Abschnitt
@ Zunichst werden die Induktivititen (Lg|,/n, [Lgp/n), Kapazititen (Cx p/n,
Ck p/n) und der optimale Lastwiderstand [Ry ], /n,g-1 fir einen Pfad berechnet.
Dabei sind Ausgangsleistung mit [Py, /, = S0mW, Versorgungsspannung
mit [Upp| = 1V, Taktfrequenz mit = 3,6 GHz und Giite des parallelen
Filters (bestehend aus [Ri],/, g1, Cgp/n und [Lel, /) mit O = 1 spezifiziert.
Im Zuge der Erweiterung zur Gegentaktstufe halbiert sich die parallel liegen-

de Kapazitit
C— Cxp/n+Crp/n

5.1
> (5.1
und es verdoppelt sich die mit (3.93) ermittelte Induktivitét

Lr = 2Ly /- (5.2)

Fiir den Anschluss der Versorgungsspannung Upp wird die Mittelanzapfung
der Spule Lg verwendet.

Die Schalter Ty_3,/, werden fiir den maximalen Strom Isw max geméal
(3-88) ausgelegt. Eine anschlieBende Simulation des imperfekten Schalters
inklusive seiner Metallverdrahtungen zeigt allerdings, dass mit einem Ein-
schaltwiderstand von Ron ~ 1Q und demzufolge zusitzlichen Verlusten zu
rechnen ist. Um die spezifizierte Ausgangsleistung dennoch zu erreichen,

wird deren pfadbezogener Initialwert von 5S0mW auf 100mW angehoben.
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Abbildung 5.10: Simulierte Verldufe der Schaltspannung Usw, der
Drain-Source-Spannungen der gestapelten Transistoren Urj_T3, der
Gate-Source-Spannung an T und des Schaltstroms Isw fiir einen Pfad
iiber einer Schaltperiode bei = 3,6 GHz. [Sei22c]] ©2022 IEEE

Weiterhin fithren Drain-Source- und Gate-Source-Kapazititen der Schalter
zu einem nicht idealen Schaltbetrieb, der durch Feinabstimmung der Bau-
teilwerte angepasst wird. Dabei dient die simulative Analyse der transienten
Verldufe von Strom und Spannung am Schalter, hier in Abbildung[5.10] dar-
gestellt, dem Optimierungsprozess. Der Verlauf des Taktsignals Ui, verdeut-
licht die limitierte slew rate der Treiberstufen, wodurch sich eine Anstiegs-
bzw. Abfallzeit der Flanken von ca. 50ps ergibt. Im Entwurf wird dabei ein
Kompromiss zwischen Leistungsaufnahme der Gate-Treiber und notwendi-
ger Flankensteilheit gemacht. Diese Einschrinkung wird andererseits durch
Absenken der Pulsweite auf 35% kompensiert. Die Darstellung zeigt wei-
terhin, wie sich die Schaltspannung Usw auf die Drain-Source-Strecken der
drei gestapelten Transistoren aufteilt, so dass diese unterhalb ihrer Durch-
bruchspannung arbeiten. In der Zeitspanne von 185 ps bis 240ps fliet trotz
des sich 6ffnenden Transistors T ein Schaltstrom Isw. Dieser wird durch das
Laden der Drain-Source-Kapazititen von T — T3 verursacht und fiihrt, auf-
grund des gleichzeitigen Anstiegs von Usw, zu weiteren Leistungsverlusten

am Schalter.
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Nach der Optimierung betrigt der pfadbezogene, optimale Lastwiderstand
Rilp/m -1 = 15Q, der iiber ein einfaches Hochpassfilter, bestehend aus Cu
und Ly /2, zur 50Q-Last transformiert wird. In der differenziellen Betrach-
tung ist[Ry]g-1 = 30Q und wird iiber das[AAN]auf 100 angepasst.

Weitere Schaltungsblocke

Um die Beziehung zwischen Einstellbereich der Phasenverschiebung und
Kontrollspannung besser auszutarieren, werden in diesem Design die Stro-
me I, der stromgesteuerten Verzogerungsstufen iiber Transkonduktanzstufen
angesteuert. Als Eingiinge dieser Stufen dienen die sogenannten Back-Gates
der [CMOS} Transistoren, was eine Rail-to-Rail Aussteuerung zwischen Ver-
sorgungsspannung und Masse ermoglicht. Die hierbei verwendete Topologie
ist unter [[125] S. 95f.] aufgefiihrt. Die darin benétigten Referenzstrome wer-
den von einer mit Schottky-Dioden aufgebauten Referenzstromquellen ge-
liefert. Aufgrund der geringen Versorgungsspannung von 1V eignet sich das
Design mit diesem Diodentyp besser, da er eine geringe Durchlassspannung

aufweist.

5.2.2 Experimentelle Ergebnisse

Der Vektormodulator mit inverser Klasse-E Gegentaktstufe, dazugehori-
gen Treibern, Phasenschieber, pseudo-differentieller Ansteu-
erschnittstellen und Referenzstromquelle wird als [I[C] im 22FDX® Halblei-
terprozess von GlobalFoundries hergestellt. Die Fotografie zeigt den
auf ein Trdger{PCB]| aufgeklebten und iiber Bonddrihte angeschlossenen
Schaltkreis. Auf dem befindet sich, neben den DC-Zuleitungen, auch
der Balun zur Transformation des differentiellen 1002 Ausgangs auf den
50Q Lastwiderstand Diese Aufgabe iibernimmt die [SMD}Komponen-
te BD3150N50100AHF der Firma TTM Technologies, welche eine geringe
Einfiigeddampfung von 0,7dB im Frequenzbereich von 3,1 GHz bis 5,0GHz
aufweist [[126]).

Die Messung des integrierten hat eine hohe Ubereinstimmung zur
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Abbildung 5.11: Fotografie des in 22 nm gefertigten integrier-
ten Vektormodulators mit inverser Klasse-E Gegentaktstufe und ei-
ner Chip-Fliche von 1,07 mm? (1,18 mm x 0,91 mm). [Sei22c] ©2022
IEEE

Simulation. Der Oszillator ist im Frequenzbereich von 2,8 GHz bis 4,05 GHz
einstellbar, woraus sich die Mittenfrequenz [f| = 3,45 GHz ergibt. Dennoch
wird fiir die GroBsignalmessung ein externer Takt an CLK angelegt, um
das Verhalten des Schaltkreises auch auBlerhalb der Grenzen des internen
[VCO| zu charakterisieren. Phasenschieber, pseudo-differentielle PWM] und
[VCO| haben, in Abhingigkeit von eine DC-Leistungsaufnahme zwi-
schen 3,4mW und 4,2mW.

Phasen- und Amplitudenmodulation

Im Zuge der Labormessungen zeigt sich eine hohe Sensitivitit zwischen Aus-
gangsamplitude und Kontrollspannung [Uy] Fiir jede Taktfrequenz wird zu-
néchst der optimale Wert fiir [Uy] ermittelt, der die maximale, gesittigte Aus-
gangsleistung einstellt. Nun soll, analog zum Entwurf in Abschnitt
[.1] die Ausgangsleistung durch Reduktion der Pulsweite gesenkt werden.
Dies ist allerdings nur eingeschriankt moglich, da niedrigere Ausgangsleis-
tungen durch ein hohes Amplitudenrauschen gestort werden. Als Grund liegt
eine Riickkopplung zwischen Ausgangsstufe und Phasenschiebern bzw. An-

steuerschnittstelle nahe, da die einzelnen Blocke ohne separate Masseverbin-
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Abbildung 5.12: (a): Gemessene Phasenverschiebung [@pyg mit Mit-
telwert und Standardabweichung iiber der Kontrollspannung bei

= 3,2 GHz und|[fcLk|= 3,6 GHz; (b): Konstellationsdiagramm bei
[BPSK]|mit 60 MHz Modulationsfrequenz bei[fcLx|= 3,6 GHz. [Sei22c]|
©2022 IEEE

dungen entworfen wurden. Stromamplituden in der Ausgangsstufe von bis
zu 300mA heben das Massepotenzial auf dem Chip an und variieren so die
Verzdgerungszeit des Phasenschiebers ¢y, wodurch wiederum die Pulsweite
ungewollt moduliert wird. Fiir hohe Ausgangsleistungen ist dieser
Effekt weniger stark ausgepridgt. Grund dafiir ist womoglich die geringere
Rauschanfilligkeit des in der erzeugten Tastverhiltnisses fiir kleine
Phasenunterschiede [@}, der Signale u und v aus Abbildung

Fiir weitere Untersuchungen der Phasenschieber ist [@pyg iiber in
Abbildung dargestellt. Zur Analyse des Phasenrauschens ist neben dem
Mittelwert der Phasenverschiebungen auch deren Standardabweichung ab-
gebildet. Wie die Messung zeigt, ist fiir = 3,6 GHz eine Phasenver-
schiebung von bis zu 285° einstellbar, wobei der wesentliche Einstellbe-
reich zwischen 0,05V und 0,4V liegt. Allerdings ist hier auch ein hoheres
Phasenrauschen zu verzeichnen, was die Verwendung hoherwertiger Modu-
lationen ausschlieBt. Ein Vergleich mit dem in 45nm gefertigten [IC] (siche
Abbildung [5.5p) ergibt, dass die zusitzliche Kontrollschnittstelle auBlerhalb

des angestrebten Bereich arbeitet und den Strom [, nicht im optimalen Ein-
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Abbildung 5.13: Gemessene und simulierte gesittigte Ausgangsleis-

tung und Leistungseffizienz auf dem und gemessene
Drain-Effizienz [7]und auf dem Chip. [Sei22¢|] ©2022 IEEE

stellbereich der Verzogerungsstufe kontrolliert. Um die Modulationsband-

breite der Phasenschieber zu demonstrieren, wird eine [bindre Phasenmodu-|
[lation (Binary Phase-Shift Keying) (BPSK)| mit einer Modulationsfrequenz
von bis zu 60 MHz verwendet. Das entsprechende Konstellationsdiagramm
in Abbildung[5.12p zeigt eine gute Separation der Datenpunkte, verdeutlicht
aber nochmals das angesprochene Phasenrauschen, vor allem im Bereich um
I=-1.

Effizienz und Ausgangsleistung

Drain-Effizienz [n|und gesittigte Ausgangsleistung auf dem Chip, so-
wie Leistungseffizienz und auf dem (inkl. Bonddraht- und
Balun-Verluste) werden iiber der Frequenz gemessen, um das Grof3signalver-
halten der Schaltung zu charakterisieren. Mess- und Simulationsergebnisse
sind in Abbildung [5.13]dargestellt.

Von 2,6 GHz bis 4,7 GHz ergibt sich eine konstant hohe von rund
19dBm. Wie oben erwihnt, wird fiir jede Taktfrequenz nachjustiert, um
die optimale Pulsweite einzustellen. Von 3,7GHz bis 4,2 GHz ist dies auf-
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grund des Einstellbereichs vom Phasenschieber nur eingeschrinkt méglich,
weshalb dort eine geringe Ausgangsleistung erreicht wird. Oberhalb von
= 4,7GHz ergeben die Messungen nur noch ein stérungsbehaftetes in-
konsistentes Ausgangssignal. Der Verlauf von stimmt sehr gut mit der
Simulation iiberein. Die Verluste durch Bonddrihte und Balun betragen rund
1dB, sind aber unterhalb von 3,0 GHz hoher, da hier die Einfiigedampfung
des Baluns zunimmt. Die 3 dB-Bandbreite der Schaltung erstreckt sich von
2,25GHz bis 4,7 GHz, was einer relativen Bandbreite von 71 % entspricht.
Die gemessene erreicht ihr Maximum von rund 27 % bei 3,0 GHz.
Verglichen mit der Simulation stimmen die Verlaufscharakteristiken gut iiber-
ein. Fir die[PAE}Messwerte liegt der Verlauf allerdings rund 10 % unterhalb
der Simulation. Wie bereits im vorherigen Abschnitt diskutiert, sind Spu-
lengiite und Einschaltwiderstand der Transistoren ausschlaggebend fiir die
erreichbare Effizienz. Hier haben Prozessvariationen einen grof8en Einfluss
auf die Vor allem bei Schaltkreisen mit niedriger Versorgungsspannung
und hoher Ausgangsleistung verursachen hohe Stromamplituden bereits bei

geringen seriellen Widerstinden unerwiinschte Verluste.

5.2.3 Auswertung

Eine Einordnung der Schaltung in den Stand der Technik erfolgt iiber Tabelle
Wie die Literaturrecherche zeigt, ist die Topologie der inversen Klasse-E
Gegentaktstufe noch nicht in bisherigen Publikationen vertreten. Thr Ein-
satz als wesentlicher Teil eines Vektormodulators inklusive Phasenschiebern,
[VCO| Ansteuerschnittstelle, Referenzstromquelle und pseudo-differentieller
PWM]|ist daher ein Novum. Der Vergleich zur eigenen Arbeit [Seil9b] zeigt,
dass das gesetzte Designziel, eine wesentlich hohere Ausgangsleistung zu
erreichen, erfiillt werden konnte. Gleichzeitig ist die relative Bandbreite
der Schaltung mit = 70,5% um mehr als das Vierfache gestiegen. Da
[Se1l9b], [[122], und [121] zusitzliche, durch die Aufbau- und Verbindungs-
technik bedingte Verluste nicht einbeziehen, fillt deren hoher aus.

Um die Verwendung der Schaltung fiir hoherwertige Modulationsverfah-
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Tabelle 5.2: Vergleich vom Stand der Technik fiir integrierte Vek-

tormodulatoren mit niedriger Versorgungsspannung (Upp < 1,2V) in
CMOS}Technologie im Sub-6 GHz Bereich.

Ref. ~ cMOs- 1] [PAE e Chipfliche  [LV]Klasse

Prozess (GHz) (%) (dBm) (%) V) (mm?) Ausgangsstufe

[Seil9b] 45nm  3,2-3,8 17,1 68" 369" 1,0 0,65 Inv. E
[122]  40nm  3,5-9,5 92,3 222" 393" 12 1.4 E
[127)  28nm  2,0-2,7 29,8 288 308 1,1 0,56 D
[121] 40nm  3,1-7,0 77,2 21,8° 392" 12 3,27 E

[Sei22¢|] 22nm  2,25-4,7 70,5 19,3 27,0 1,0 1,07 Inv. E mit GTS™

*Messung auf Chip ohne zusitzliche Verluste durch Bonddrihte, Gehiuse, etc.
" GTS: Gegentaktstufe

ren zu ermoglichen, muss die Isolation zwischen Ausgangsstufe und Signal-
verarbeitung (Phasenschieber, pseudo-dift. usw.) optimiert werden.
Eine Uberarbeitung der Kontrollschnittstelle ist ebenfalls notwendig. Hier
bietet es sich an, integrierte Strom{DACk zu verwenden, iiber die Phase und
Amplitude digital eingestellt werden konnen. Gleichwohl ist die Modulation
der Amplitude tiber[Upp|moglich, wire aber mit dem in Abschnitt[S.T|bespro-
chenen zusétzlichen Hardwareaufwand verbunden. Aufgrund ihrer Breitban-
digkeit, hohen Ausgangsleistung, geringen Chipfliche und direkten Anbin-
dung an einen hochperformanten Digitalprozess, liefert die hier vorgestellte
Schaltung ein vielversprechendes Konzept fiir drahtlose Dateniibertragung
im Sub-6 GHz Bereich.
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6 Zusammenfassung und
Ausblick

In dieser Dissertationsschrift werden zweierlei Aspekte energiesparsamer

N eruiert.

Zum einen wird das Energiesparpotential anhand der Verbesserung des

Wirkungsgrades vom [Leistungsverstirker, dem Schwergewicht hinsichtlich

der Energiebedarfe im Sender einer Mobilfunkstation, thematisiert. Haupt-
augenmerk liegt dabei auf dem Entwurf von fiir den Einsatz im Sub-
6 GHz Bereich. Die im Kapitel [3| hergeleiteten theoretischen Grundlagen zur
asymmetrischen Doherty Topologie erweitern den bisherigen Wissensstand
insbesondere hinsichtlich des Einflusses vom [Tlim Main-Pfad auf das Breit-
bandverhalten des Anhand drei praktisch realisierter Schaltungen be-
stétigt sich die theoretische gewonnene Erkenntnis, dass bei maximaler breit-
bandiger Anpassung im die hochste im Betrieb erreicht werden
kann. Weiterhin zeigen die Untersuchungen, dass der Erwartungswert einer
stochastisch verteilten Amplitudenmodulation stets mit dem maximal breit-
bandig angepassten Effizienzmaximum des DPA {iibereinstimmen sollte. In
Labormessungen weist die Schaltung mit £ = 1/N bei Vollaussteuerung eine
hohe von 52 % bis 63 % im Frequenzbereich von 3,3GHz bis 4,1 GHz
auf, was fiir einen derartigen [DPA| mit einer Mittenfrequenz oberhalb von
3 GHz den hochsten Wert im Vergleich zum Stand der Technik darstellt. Die-
ser diskret aufgebaute Verstirker, der sich durch seine duBlerst kompakten
Abmafe auszeichnet, ist durch eine im[OBO]von 8 dB optimierte [PAE]beson-
ders fiir den energiesparsamen Einsatz in Mobilfunkstationen zur Uber—
tragung im Frequenzband n78 konzipiert. Selbst bei einer Aussteuerung von
8dB unterhalb der Sittigungsleistung liegt dessen zwischen 26 % und
46 %.
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Fiir den gleichen Frequenzbereich, jedoch als eine in hergestellte
[IMMIC} Variante, wird in Abschnitt[4.2]ein asymmetrischer mit Cheby-
shev-Ausgangsanpassung entworfen. Der in [Sei20b] publizierte
erfordert bei der Entwurfsfrequenz von 3,6 GHz eine ausgiebige
Verwendung von Spulen und Kapazititen, da Streifenleitungen bei dieser
Entwurfsfrequenz zu viel Chipflache beanspruchen wiirden. Eine abweichen-
de Phasenlage zwischen Main- und Peak-Pfad konnte detektiert und mit Hil-
fe von nachtriglichen Modifikationen auf dem Chip verbessert werden. Trotz
weiteren Optimierungsbedarfes hinsichtlich der Zuschaltung des Peak-Ver-
stirkers und dessen Eingangsanpassung erreicht der DPA]im Vergleich zum
Stand der Technik eine hohe[PAE]von bis zu 54 % im[PEPlund 44 % im[OBOl

Ein dritter Entwurf erfolgt im Millimeterwellenbereich bei 60 GHz.
Fiir die Spezifizierung wird der WLAN}Standard 802.11ad/ay charakterisiert.
Dabei zeigt sich, dass derartige Basisbandsignale in Abhédngigkeit des ge-
wiihlten Basisbandfilters ein hohes[PAPRlaufweisen und sich daher die Uber-
tragung mit einem asymmetrischen [DPA] anbietet. Fiir den Frequenzbereich
bei 60 GHz liefert die Publikation [Sei21a] den ersten zweistufigen asymme-
trischen Entwurf mit einem effizienzoptimiertem bei 8dB.

Neben dem asymmetrischen vertieft die Arbeit Theorie und Ent-
wurf zum inversen Klasse-E Verstérker. Bisher vorliegende Gleichungen zur
Dimensionierung dieser Topologie werden aufgegriffen und formal verein-
heitlicht. Eine theoretische Untersuchung vergleicht die notwendigen Induk-
tivititswerte von klassischem und inversem Klasse-E Verstérker und verdeut-
licht dadurch die Vorteile der inversen Klasse-E fiir den integrierten Entwurf.
Das in [Seil9b] veroffentlichte Konzept eines Vektormodulators mit inverser
Klasse-E Ausgangsstufe wird in Abschnitt[5.T|vorgestellt. Wie die Labormes-
sungen zeigen, ist die Phasen- und Amplitudenmodulation iiber die internen
Phasenschieber moglich. Die Schaltung weist im Vergleich zum Stand der
Technik die hochste Drain-Effizienz von 49 % auf. Die verhéltnismaBig ge-
ringe Ausgangsleistung von 6,8dBm schmiilert allerdings die da Trei-
ber- und Ansteuerschaltungen eine fixe Leistungsaufnahme haben.

Die Arbeit [Se122c] greift diesen Punkt der geringen Ausgangsleistung
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auf und tberfiihrt den Vektormodulator in eine neuartige inverse Klasse-E
Gegentakttopologie, wodurch sich parallel liegende Kapazititen reduzieren
und Induktivititen vom positiven und negativen Ausgangspfad gemeinsam
verwendet werden konnen. Es wird eine Moglichkeit zur Einstellung des
Tastverhiltnisses via pseudo-differentieller [PWM]| vorgeschlagen und unter-
sucht. Auf einem in 22 nm [FD-SOI| gefertigten [IC| befinden sich neben der in-
versen Klasse-E Gegentaktstufe und pseudo-differentieller PWM]auch[VCO]
Phasenschieber, Ansteuerschnittstelle und Referenzstromquelle. Die Schal-

tung erreicht eine Ausgangsleistung von bis zu 19,3dBm iiber einer hohen
relativen Bandbreite von 70,5 %. Wihrend der Messung wird eine hohes,
unerwiinschtes Rauschen der Phasenschieber festgestellt, dessen Ursache
womdglich die unzureichende Isolation von Ausgangsstufe und Signalver-
arbeitung (Phasenschieber, pseudo-diff. usw.) ist. Um hoherwertige
Modulationen zu realisieren, muss die Schaltung an dieser Stelle iiberarbei-
tet werden (z.B. durch getrennte Massepotentiale). Eine geringe Chipfliache
sowie die direkte Anbindung an einen hochperformanten Digitalprozess sind
hervorragende Voraussetzungen, um das Konzept fiir die drahtlose Daten-

ibertragung im Sub-6 GHz Bereich weiterzufiihren.

Zweiter Aspekt dieser Arbeit ist die Reduktion von Treibhausgasemissio-
nen in anderen Sektoren, wobei als Wegbereiter dient. Die eigene Stu-
die [Sei2le] zeigt auf, dass hochqualitative 2D- oder selbst neuartige 3D-
Videokonferenzsysteme lediglich einen Bruchteil von 0,2% bis 0,9% der
Treibhausgasemissionen wihrend der Nutzung verursachen, die bei einer re-
al durchgefiihrten Dienstreise anfallen wiirden. In Bezug auf deutsche Kon-
ferenzreisen im Jahr 2030 ist im Optimalfall eine jdhrliche Reduktion der
Treibhausgase von 20,51 MtCO,e erreichbar, was 2,7 % der deutschen Ge-
samtemissionen pro Jahr entspricht. Die Szenarioanalyse zeigt beispielhaft,
wie einen wesentlichen Beitrag zum Erreichen der Klimaziele leisten
kann. Offen bleibt allerdings die Frage, ob nicht durch Rebound-Effekte eine
zusitzliche Stimulierung des Reiseverhaltens hervorgerufen werden wiirde.

Die Studie macht ebenfalls deutlich, dass sich der Entwicklungstrend von
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durch eine permanente Verbesserung der Leistungseffizienz auszeich-

net, was wiederum die Briicke zu den [Leistungsverstarkern schldgt. Im Zuge

der Investigation wird jedoch deutlich, dass die Datenlage zu Herstellungs-
und Recyclingprozessen von [IKT| noch recht gering bzw. veraltet ist. Fiir
eine transparente Okobilanzierung besteht an dieser Stelle noch Aufholbe-
darf. Neben der energetischen Optimierung von [KT}Hardware withrend de-
ren Nutzung, sollte der Sektor langfristig in eine nachhaltige und ressourcen-

schonende Kreislaufwirtschaft iiberfiihrt werden.

Ausblick zu schnell an- und abschaltbaren Leistungsverstiarkern

Das Mitte 2022 gestartete Forschungsprojekt ein Preistriger des
Innvationswettbewerbs Green ICT [Sei21d|], baut auf einem GroBteil der in
dieser Arbeit gesammelten Erkenntnisse auf. Im Projekt wird die Forschungs-
arbeit zu energiesparsamen|LV]fortgefiihrt. Dabei sollen Basisstationen durch
neuartige [KIl Ansteuerung ein hohes Maf} an Energieeinsparung bewirken.

Eine wesentliche Neuerung der kiinftigen [LV] ist die Moglichkeit des
schnellen An- und Abschaltens. Dadurch wird die Leistungsaufnahme nicht
verwendeter Verstirker stark reduziert. Aktuelle Hardware sieht nur den Zu-
stand in einem Arbeitspunkt vor, was zu unnétiger Energieaufnahme fiihrt.
So hat der aus Abschnitt eine statische Leistungsaufnahme (kein
Eingangssignal) von rund 0,72W (Ip] = 40mW, [Upp|= 18 V). Mit Hilfe ei-
ner neuartigen Erweiterung der Schaltung ist es nun moglich, einen AN-
bzw. AUS-Zustand einzustellen [Sei23b]. Zum Anschalten wird [Ug| auf
—2,6'V (Klasse-AB Betrieb) und zum Ausschalten auf —4,0V (unterhalb
der Schwellspannung gesetzt. Im AUS-Zustand betrégt[Ip|~ 50nA, was
eine Leistungsaufnahme von lediglich 9uW ergibt.

Um ein schnelles Schalten des [LV] sicherzustellen, muss die Kapazitit
zur Stabilisierung der Gate-Bias-Spannung Cgypass deaktiviert werden. Die
zeitlichen Verldufe in Abbildung [6.1] zeigen den Schaltvorgang mit und oh-
ne Cypass- Wie die Messung demonstriert, ergibt sich fiir den Fall (a) mit
CBypass ~ 200nF eine Einschaltzeit von rund 40us. Dabei ist das Umladen
von deutlich sichtbar. Ohne die Gate-Bias-Kapazitit erfolgt der Schalt-
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Abbildung 6.1: Messung des An- und Abschaltverhaltens iiber der Zeit
des[DPA]aus Abschnitt[.T] (a): mit und (b): ohne Kapazititen zur Sta-
bilisierung der Gate-Bias-Spannung.

vorgang in einem Bruchteil der Zeit von rund 40ns. Die neuartige Schal-
tungserweiterung verfiigt im Gesamtsystem iiber eine Schnittstelle zur

Ein weiteres zentrales Thema von sind ebenfalls deren
effizienter Aussteuerbereich sich tiber ein von mehr als 14dB erstre-
cken soll. In diesem Zusammenhang werden Mehrpfad-Doherty-Topologien
mit mehr als einem Peak-Verstédrker untersucht. Die Idee zu dieser Topolo-
gie wurde bereits in [128] grob theoretisch proklamiert, ist aber praktisch
kaum umgesetzt und untersucht worden. Eine Kombination von Mehrpfad-
und asymmetrischem [DPA| konnte beispielsweise den effizienten [OBO| wei-
ter steigern. Dabei ergeben sich fiir den Entwurf neue Fragestellungen, zum
Beispiel hinsichtlich der Lastmodulation oder dem Breitbandverhalten.

Zusitzlich sieht das Projekt eine begleitende Umweltpotentialanalyse vor,
die das Reduktionspotential von Treibhausgasemissionen der neuen, energie-
sparsamen [KT}Hardware ganzheitlich quantifiziert.
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A Anhang

A.1 Tabellen zu Kapitel 2]

Tabelle A.1: Grundlegende Annahmen und Eingabeparameter fiir die

Szenarioanayalse.
Eingabeparameter Spezifikation Quelle
Zeit Jahr 2030
Region Deutschland
Lebenszyklus Nutzungsphase + Energiebedarf der
vorgelagerte Produktionsketten
Ausschlusskriterien vorgelagerte Produktionsketten fijr
und Fahrzeuge, Recycling (End-of-Life)
Szenarien fiir 2030 BAU030, Azo30 (geringe Substitution,
20 %), Bog3¢ (moderate Substitution,
40 %), (hohe Substitution, 90 %)
Videoqualitit 4K/2D, 4K/3D
Durchschnittliche 2 mal 5h (2D: 90 %, 3D: 10 %)
Dauer virtuelle Treffen
Definition einer 1 Reise = 1 Person
einzelnen Reise
Anzahl realer BAUjp19: 195,4 Mio., BAUg3¢: 246,7 [[17], eigene
Geschiftsreisen Mio. Ayp30: 197.4 Mio. Bygzp: 148,0 Berechnung
Mio. C20301 24,7 Mio.
Anzahl virtueller Ar030: 49,3 Mio. Bygzp: 98,7 Mio. Cyp30:  eigene
Geschiiftsreisen 222 Mio. Berechnung
(Videokonferenzen)
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Eingabeparameter Spezifikation Quelle
Zweck der 40 % der Geschiftsreisen fiir Seminare [142]
Geschiftsreisen und Schulungen (21 %), Messen und

Ausstellungen (11 %), Konferenzen (8 %)
Anteil Reiseziel, DE: 79 %; 355,9 km EU: 17%; 975,0 km [143]]
durchschnittliche INT: 4%; 7500,5 km
Entfernung
Verkehrsmittelwahl DE": Pkw (64 %); Bahn (2019: 23 %; [143]

2030: 32 %); Bus (1 %); Flugzeug (2019:

9 %; 2030: 0 %); andere (2 %); EU”: Pkw

(25 %); Bahn (9 %); Bus (5 %); Flugzeug

(58 %); andere (2 %); INT: Pkw (2 %);

Bahn (0 %); bus (0 %); Flugzeug (97 %);

andere (1 %)
Emissionsfaktor Pkw: 147; Bahn: 32; Bus: 29; Flugzeug: [145]]
Verkehr 2018 (£229) 230
Emissionsfaktor Pkw: 115; Bahn: 13; Bus: 29; Flugzeug: 140, 46|, [41]
Verkehr 2030 (£22%) 230
Produktionsbedingter Pkw: 19,3; Bahn: 20,5; Bus: 6.9; [[129]
Emissionsfaktor Flugzeug: 26,8
Verkehr ()
Emissionsfaktor 468 [1130]
Energie M1X5¢;g in
2018 (4502
Emissionsfaktor 189 Interpolation
Energie M1X5(30 in basierend auf
2030 (5529 [0] und [AT]
Produktionsbedingter Computer mit Display: 47,6; Notebook: [[131])
Emissionsfak 34; Durchschnitt: 40,8
Geriite ()
Leistungsaufnahme Siehe Tabelle Siehe Tabelle

@Gerﬁte

BT

BAUy9: Referenzszenario 2019; BAU»(30: Business as Usual 2030; Apg3: Szenario A 2030; Byg3p: Szenario B 2030;
DE: Deutschland; EU: Europa; INT: Welt; pkm: Personenkilometer *erzielt keine 100 % aufgrund von Rundungsfehlern
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A.2 Tabellen zu Kapitel 4|

Tabelle A.3: Bias-Spannungen und -Strome der Verstiarkerkerne in Ab-

bildung
Stufe Ucc Ucas
Vorstufe Main 1,32V 1,32V 0,82V I mA
Endstufe Main 1,9V 1,32V 0,82V 4mA

Vorstufe Peak 1,32V 1,32V (0,74...0,86)V /

Endstufe Main 23V 1,74V (0,74...0,86)V /

Tabelle A.4: Bias-Spannungen und -Strome der Verstirkerkerne fiir die
Messungen in Abschnitt{4.3.3]

Stufe ed  [uca

Vorstufe Main 1,32V 1,2V 0,825V 1,47mA
Endstufe Main 2,3V 1,35V 0,83V 4,5mA
Vorstufe Peak 1,5V 1,5V (0,71...0,83)V /
Endstufe Main 2,3V 1,74V (0,71...0,83)V /
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Tabelle A.5: Durch Load- und Source-Pull ermittelte Last- und Quel-
limpedanzen der Verstirkerkerne in Abbildung [4.22]

Stufe Sourca/Q Load/ @ [fo}GHz
Vorstufe Main ~ (10,0+46,8)) (13,8+109,9)) 64,5
Endstufe Main ~ (4,4+11,5j) (8,9+43.4j) 58,5

Vorstufe Peak (20+70j) (61+41j) 64,5

Endstufe Main (3,0 +6,5j) (10,0+20,0j) 58,5

Tabelle A.6: Lingen der Mikrostreifenleitungen und Kapazitdtswerte
fiir die Vor- und Endstufe von Main- und Peak-Verstirker in Abbildung

F-23

Main-Verstirker Peak-Verstirker
Element  Vorstufe Endstufe Vorstufe Endstufe
TLi/um 324 / / /
TLy/um 72 116 70 134
T L3/um / 107 / 155
T Ls/pm 86 290 / 149
T Ls/um 114 100 154 389
T Le/um / / 455 /
TL p/um / / 123 /
TL p/um / / 34 /
Cin/fF 65 100 100 100
Cout/fF 100 / 80 /
C,/fF / / / 2000
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Nachwort

Neben den rein wissenschaftlichen Arbeiten der vorliegenden Promotion, hat
ihr Autor auch an diversen medialen Beitrdgen zur innovativen Wissensver-
mittlung von Forschung und Lehre mitgewirkt, die an dieser Stelle eine kurze
Erwédhnung finden sollen. Als besonderes Medium der Wissensvermittlung
werden popkulturell gestaltete Musikstiicke und -videos produziert, um In-
halte und Themen der Elektrotechnik und insbesondere der Schaltungstech-
nik einem breiten Publikum zuginglich zu machen [Seil6} |Seil7, [Seil8al
Sei119a]). Ziel ist es vor allem bei jungen Menschen Interesse an dieser Inge-
nieurwissenschaft zu wecken und sie fiir ein entsprechendes Studium zu be-
geistern. Weiterhin transportieren die Texte der Lieder grundlegendes Wissen
zum Fachgebiet und sorgen durch die bewusste Verwendung der Reimform
fiir eine erhohte Einpragsamkeit.

So werden in [Seil6] die wichtigsten Eigenschaften (Eingangswider-
stand, Ausgangswiderstand, Spannungsverstiarkung) der drei Grundschaltun-
gen (Source-, Drain- und Gate-Schaltung) besungen und erklart. Ein Grofteil
aller Schaltungen baut auf diesen Grundlagen auf, weshalb die Kenntnis iiber
deren Eigenschaften fiir das Verstiandnis von zentraler Bedeutung ist. [Seil7|]
wirbt im Rahmen der fithrenden Konferenz im Bereich Schaltungstechnik
fur die Innovationskraft des Standort Sachsen. Im [5G} Song [Seil8a]] wer-
den Zukunftsvisionen von prasentiert. An der Produktion zu [Seil9a]
haben iiber 50 Personen aus mehr als neun Léndern und 17 Universititen
beigetragen. Im Musikstiick werden aktuelle Forschungsschwerpunkte von
daraus resultierende Chancen und gemeinsames grenziiberschreitendes
Forschen thematisiert.

Neben einem hohen medialen Interesse wurde das Engagement zur in-
novativen Wissensvermittlung besonders durch die Auszeichnung mit dem
Dresdner Marketing-Preis 2019 gewiirdigt [Seil9e].
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