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EINLEITUNG

Das Rauschen der Transistoren bei hohen Frequenzen wurde schon in verschiedenen Ar¬

beiten behandelt [l . . . f] . Dabei ergaben sich recht gute Uebereinstimmungen zwischen

den Messungen und der Theorie. In diesen Arbeiten wurde der Vergleich zwischen Mes¬

sung und Theorie aber immer fur Frequenzen unterhalb 300 MHz vorgenommen, d.h. für

Frequenzen bei denen der Einfluss der Gehauseelemente des Transistors vernachlässigt

werden kann. Ueber etwa 300 MHz wird das Verhalten eines Transistors stark von sei¬

nem Gehauseaufbau beeinflusst. Dadurch wird die Bestimmung der Eigenschaften des ei¬

gentlichen, aktiven Transistors (Transistorpille) recht mühsam. Der Hauptzweck der

vorliegenden Arbeit ist die Untersuchung der Frage: kann das Rauschverhalten der Tran¬

sistoren oberhalb 300 MHz mit denselben Rauschquellen wie bei tieferen Frequenzen er¬

klart werden'

Das erste Kapitel enthalt eine Zusammenstellung der bekannten Rauscheigenschaften ei¬

nes allgemeinen, linearen Vierpols. Um die Rauschzahl eines Vierpols berechnen zu

können, muss ausser den physikalischen Rauschquellen auch das Kleinsignal-Ersatz-

schaltbild des Vierpols bekannt sein. Im zweiten Kapitel wird deshalb em Ersatzschalt¬

bild für UHF-Transistoren entwickelt, das auch für Frequenzen um 1000 MHz die wirk¬

lichen Verhaltnisse einigermassen richtig wiedergibt. Mit Hilfe dieses Ersatzschaltbil¬

des wird im dritten Kapitel die Rauschzahl berechnet. Das vierte Kapitel enthalt die Be¬

schreibung der Messeinrichtung, eine Anzahl Messresultate, die das typische Verhalten

eines UHF-Transistors wiedergeben und den Vergleich zwischen Messung und Rechnung.

Die wichtigste Schlussfolgerung dieser Arbeit las st sich folgendermassen formulieren:

die üblichen Ersatzschaltbilder für das Klemsignal- und das Rauschverhalten von HF-

Transistoren können mindestens bis zu Frequenzen von etwa 2 GHz verwendet werden,

vorausgesetzt dass die Ersatzschaltbilder um die Gehauseelemente des Transistors er¬

weitert werden.



1.. KAPITEL

DIE RAUSCHEIGENSCHAFTEN EINES ALLGEMEINEN VIERPOLS

1.1 Die Rauschparameter eines linearen Vierpols

Für die Berechnung des Rauschverhaltens wird der wirkliche, rauschende Vierpol durch

einen idealen, rauschfreien Vierpol ersetzt, der dann mit zwei externen Rauschquellen

versehen wird. Es lasst sich zeigen [8, 9, 10] ,
dass mit zwei externen Rauschquellen

das gesamte Rauschverhalten jedes beliebigen linearen Vierpols vollständig nachgebildet

werden kann. Für die Beschreibung des Rauschens eines Vierpols müssen somit vier

Grossen bekannt sein: die quadratischen Mittelwerte der Amplituden der beiden Ersatz¬

rauschquellen und ihr komplexer Korrelationskoeffizient. Diese Ersatzrauschquellen

können sowohl am Eingang wie am Ausgang angeordnet werden. Sehr verbreitet ist die

Anordnung einer Rauschspannungs- und einer Rauschstromquelle am Emgang (Abb. 1.1a).

""t*

U

w

"

j£j £)H»

Abb. 1.1 Gebräuchliche Ersatzschaltungen für die Berechnung des Rauschverhaltens

eines allgemeinen Vierpols

Die Rauschquellen u und l können miteinander korreliert sein. Man spaltet deshalb den

Rauschstrom i in emen zu u nicht korrelierten und in einen zu u voll korrelierten Anteil

(der direkt proportional zu u ist) auf.

1 = 1 + u Y
m cor

(1.1)



Die Rauschzahl der Abb. 1.1b kann somit leicht berechnet werden (Abb. 1.2).

u2» 4KTAf Rn

'tot

Abb. 1.2 Für die Berechnung des Rauschfaktors wird der Ausgang des Rauschvierpols

kurzge schlo s sen.

Da das Rauschen der Eingangsadmittanz Y keinerlei Korrelation mit den Rauschquellen

des Vierpols aufweist, gilt:

2 2 2
l+i + u Y + Y
s m Is cor

(1.4)

Für die Rauschquellen i und u wird normalerweise die Schreibweise verwendet:

u = 4kTAf • R
(1.4a)

l = 4kTAf • G
m m

Weiter gilt:

l = 4kTAf • Re(Y ) = 4kTAf • G

Der Rauschfaktor wird damit:

G R
m n

F = 1 + +

G G
s s

Y + Y
s cor

(1.5)
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Oft wird der zu u voll korrelierte Anteil des Rauschstromes im Ersatzschaltbild durch

einen komplexen Leitwert -Y dargestellt. Damit das Wechselstromverhalten des ge¬

samten Vierpols durch die rem als Rechengrosse eingeführte Admittanz -Y nicht ge¬

ändert wird, muss vor den Rauschquellen der Leitwert +Y zugefügt werden (Abb. 1.1c).

Die Leitwerte Y und -Y sind natürlich rauschfrei, es ist ihnen die Temperatur
cor cor

T = O zuzuordnen.

Wird am Ausgang eines Vierpols ein beliebiger, aber rauschfreier Vierpol m Kaskade

geschaltet, so ist die Rauschzahl der gesamten Anordnung gleich der Rauschzahl des er¬

sten, rauschenden Vierpols [9, ll] . Um die Rauschzahl für die Anordnung von Abb. 1.1

zu berechnen, genügt es also, die Rauschzahl des Ersatzrauschvierpols, der aus den

Quellen u und i besteht, zu bestimmen.

Die Rauschzahl ist definiert als Quotient der Verhaltnisse Signalleistung zu Rauschlei-

stung am Emgang durch Signalleistung zu Rauschleistung am Ausgang (wobei die Ein¬

gangsquelle die Raumtemperatur T besitzen muss).

Psig EIN/r EIN

F = (L2)

Psig AUS / Pr AUS

Da für die Rauschzahl sowohl am Eingang wie am Ausgang nur das Verhältnis von

Signalleistung zu Rauschleistung massgebend ist, wird die Rauschzahl unabhängig vom

Lastwiderstand des Vierpols. Um möglichst einfache Verhaltnisse zu erhalten, wird der

Vierpol für die Berechnung sekundarseitig mit einem Kurzschluss oder Leerlauf abge¬

schlossen. Wird die Rauschleistung des Generators am Eingang des Vierpols gleichzei¬

tig auch als Signalleistung angesehen, so ergibt sich dann bei Kurzschluss am Ausgang

aus der Definition (1.2):

2

'tot

2
l

as

(1.3)

2
wobei l = totales Rauschstromquadrat am Ausgang

l = Rauschstromquadrat am Ausgang, das nur vom Rauschen der
as

Quellenadmittanz Y herrührt.
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Aus der Gleichung (1.5) ist ersichtlich, dass der Rauschfaktor stark von der Quellenad-

mittanz Y abhangig ist. Man sieht auch hier wieder, dass für die vollständige Kenntms

des Rauschens (als Funktion von Y ) vier Grossen bekannt sein müssen: R
,
G und der

s n m

Real- und Imaginarteil von Y . Die Wechselstromparameter des Vierpols sind impli¬

zit in den Grossen R
,
G und Y enthalten. Die Parameter R

,
G und Y sind für

n m cor n m cor

die Beschreibung des Rauschens kerne sehr anschaulichen Grossen. Die Gleichung (1.5)

wird deshalb etwas umgeformt.

Es sei Y = G + iB und Y = G + jB
s s

J
s cor cor cor

Gleichung (1.5) lasst sich dann schreiben:

G R R
m n » n „

F = l+ + (G+G )+ (B+B )
G G

c
G

s c

SS s

F = 1 + 2R G + 2R A + G
2

n cor n U
_ cor

« n

Rn / /Gm \2 Rn
+ (G -V +G

2
+ (B + B )2

GsT yRn
- ; gs(=

-

Es werden nun neue Kenngrössen eingeführt:

m
9

F = 1 + 2R G + 2R I J + G
o n cor n \| _ cor

B = -B
o cor

(1.6)

(1.7)
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Eingesetzt m die Gleichung (1.6) ergibt sich:

R R
n « n

t

F = F + (G
- G ) + (B

- B ) (1.8)

o _

v
s o'

„

v
s o' K '

s s

und mit Y0 = G0 + jBQ

R
n

i 12
F = F + Y -Y (1.9)

o _ s o
Kj I I

S

Aus der Gleichung (1.9) sind die Bedeutungen der neu eingeführten Parameter sofort er¬

sichtlich. F ist die minimal mögliche Rauschzahl, Y ist die Quellenadmittanz,bei der

F erreicht wird,
o

Die Tatsache, dass für die Charakterisierung des Rauschens emes Vierpols mehr als

em Parameter gebraucht wird, wurde erst recht spat voll erkannt. Der Grund ist darin

zu suchen, dass bei Trioden bis zu Frequenzen von ca. 20 MHz (d.h. so lange das indu¬

zierte Gitterstromrauschen keine Rolle spielt) eine einzige Grosse zur Beschreibung des

Rauschens ausreicht. Dort gilt nämlich:

G = 0
,

m
Y
cor

= O

Daraus folgt:

F = 1 und Y =

0 0

0

R

n| 1
F = 1 + — Y

-s' Sl
2

und bei reellem Quellenleitwert

R
n

F = 1 + R • G =1+ (1.10)
n s

R
s
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Man sieht aus der Beziehung (1.10), dass die Grosse R m diesem Fall nichts anderes als

der bekannte äquivalente Rauschwiderstand der Triode ist.

1.2 Die Ortskurven F konstant

Eine gute Uebersicht über das Rauschverhalten eines Vierpols gibt die Darstellung der

Kurven F = konstant in der Ebene der Quellenadmittanz Y . Durch eine Umformung der

Gleichung (1.8) ist der Charakter der Kurven F = konst. in emer cartesischen Y -Ebene
s

sofort ersichtlich.

<Gs - Go)2 + <Bs - V2 - <F - Fo> —
R
n

Ï - + G + (b - b r
s o

G„ (F - F )"
o

(
o

(F - Fo> + 2~
R

°
4R

l

n n

(1.11)

Die Gleichung (1.11) stellt emen Kreis dar. Das Zentrum liegt (als Funktion von F) bei

F - F

2R

+ G + jB

o
J
o

und der Radius betragt

(F - Vf

? = —<F "Fo) +

Rn
°'

4R
2

n n

(1.12)

Die Abbildung 1.3 zeigt als Beispiel die Rauschzahl in Abhängigkeit der Quellenadmittanz



Y bei einem Mesatransistor (AF139) m Basisschaltung für die Frequenz 900 MHz und

den Arbeitspunkt Ip, = 1 mA, U_R = 5 V.

AF139 lE . 1mA

Ucs- 5V

f-900 MHz

F0-5.1 G0-20mmho

Rn-70Ä B0-10jmmho

[mmho]

Abb. 1.3 Die Rauschzahl in Abhängigkeit der Quellenadmittanz. Die Kurven F =

konstant smd Kreise, deren Zentren auf der Geraden B = B liegen.
s o

°

1.3 Die experimentelle Bestimmung der Rauschparameter

Die experimentelle Bestimmung der Rauschparameter geschieht am einfachsten nach

folgendem Programm [l2J :

Zuerst wird der Realteil G der Quellenadmittanz konstant gehalten, und man mis st F

als Funktion des Imaginarteils B . F(B ) ergibt eme Parabel (siehe Abb. 1.4). Das Mini¬

mum der Parabel hegt unabhängig vom gewählten G beim Punkt B = B .

Die gemessenen F-Werte werden nun als Funktion von

Die Punkte liegen auf emer Geraden, deren Steilheit den

(b - b y
aufgetragen (Abb. 1.4).

Wert R ergibt.

Die nächsten Rauschmessungen werden mit variablem Realteil der Quelle durchgeführt.

Fur den Imaginarteil wählt man mit Vorteil B = B
. Ist dies nicht möglich oder zu um¬

ständlich, so wird der F-Wert für B = B berechnet durch Subtraktion des Betrages

Rn 2

S °

p— (B - B ) vom gemessenen Rauschwert.

s

Trägt man F für B = B als Funktion von log G auf, so erhalt man eme symmetrische,



0 30 60

Bs [jmmho]

1

Gs=20mmho

yffT

wo 200 300
(Bs-Bo)2r

.
,

-•» r^ [mmhoj

Abb. 1.4 Bestimmung von B und R
on

parabelahnliche Kurve (Abb. 1.5). Durch das Mmimum der Kurve sind die Werte von G

und F bestimmt. Tragt man noch zur Kontrolle die F-Werte als Funktion von
0

2

(g - g r
S o
~ auf, so muss sich wieder eine Gerade mit der Steilheit R ergeben.

b-

4-

t,

i

Bs-Bo

h-2-
]

i

°2 i, Yl 20 <0 1<50

éb Gs ["***>]
50

r r*100

Abb. 1.5 Bestimmung von G
,
F und R

°
oo n
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2. KAPITEL

DAS KLEINSIGNALERSATZSCHALTBILD FUER TRANSISTOREN BEI

FREQUENZEN UEBER 300 MHZ

2.1 Das Ersatzschaltbild einer Me s atr ansi stör pille

Abbildung 2.1 zeigt das normalerweise für die Basisschaltung verwendete Grundersatz¬

schaltbild.

c,4=G.n «i.P
-oC

Abb. 2.1 Grundersatzschaltbild für einen Transistor in Basisschaltung

Die durch den Early-Effekt verursachte Rückwirkung ist hier weggelassen worden. Dies

ist für ein HF-Ersatzschaltbild ohne weiteres zulässig, da bei höheren Frequenzen der

Èarly-Effekt gegenüber der durch C und R,,, verursachten Rückwirkung vollständig zu

vernachlässigen ist.

Der schematisch in Abbildung 2.2 dargestellte Mesatransistor lässt sich in zwei Gebiete

unterteilen, und zwar in den eigentlichen, aktiven Transistorteil unterhalb des Emitters

und in den passiven Teil unterhalb des Basisanschlusses [13, 14J .

Emitter,
Basisanschluss

\ /

aktiver Teil

T
c

Abb. 2.2 Der Mesatransistor lässt sich in einen eindimensionalen Transistor und

eine parallel geschaltete Diode aufspalten.
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Der passive Teil wirkt wie eine Diode, die parallel zum Basis-Collectorübergang des

aktiven Transistors geschaltet ist. Diese Diode ist immer in Sperrichtung gepolt, sodass

sie durch eine Kapazität (C „
in Abb. 2.3) dargestellt werden kann. Gewöhnliche Mesa-

transistoren weisen ein relativ dickes, niedrig dotiertes Collectorbahngebiet auf, sodass

unter Umstanden mit einem beträchtlichen Collectorbahnwiderstand R
, gerechnet wer¬

den muss. Mesatransistoren, die nach dem Epitaxialverfahren hergestellt werden, be¬

sitzen nur eine sehr dünne hochohmige Collectorschicht. Der Collectorbahnwiderstand

liegt dort meistens unter emem Ohm und kann deshalb vernachlässigt werden.

Abb. 2.3 Ersatzschaltbild einer Mesatransistorpille

2.2 Der Einfluss des Transis torgehause s

2.2.1 Zuleitungsinduktivitaten und Gehau sekapazitaten

Oberhalb etwa 300 MHz können auch bei Transistoren mit sehr kleinen Beinlagen die

Zuleitungsinduktivitaten nicht mehr vernachlässigt werden. Für Elektronenrohren wurde

die Aenderung der Y-Parameter durch die Zuleitungsinduktivitaten von M.J.O. Strutt und

A. van der Ziel ausführlich behandelt [l5j . Für Transistoren lasst sich leider im Gegen¬

satz zu den Elektronenröhren der Realteil der Eingangsimpedanz und der internen Rück¬

wirkung mcht mehr vernachlässigen, sodass eine explizite Darstellung der Aenderung

der Y-Parameter durch die Zuleitungsinduktivitaten zu sehr unübersichtlichen Formeln

führt.

Nicht nur die Zuleitungsinduktivitaten, sondern auch die Kapazitäten gegen das Gehäuse

machen sich bei hohen Frequenzen stark bemerkbar. Der Einfluss dieser Elemente kann

durch die Messung eines leeren Transistorgehauses sehr anschaulich gezeigt werden. In

emem Gehäuse vom Typ TO-5 wurde die Transistorpille entfernt, der Basisanschluss

leer gelassen und Emitter und Collector einmal mit emem Kurzschlussbügel (Testimpe¬

danz 1 von Abb. 2.5) und emmal mit einem Miniaturwiderstand von 50 fl. (Testimpedanz 2)
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verbunden. Em ungefähres Ersatzschaltbild für diese Anordnung ist m der Abbildung 2.4

wiedergegeben.

Abb. 2.4 Ersatzschaltbild der Testimpedanz zur Bestimmung der Gehauseeinflüsse

auf die Stromverstärkung

Bei sekundärem Kurzschluss ergibt dies eme reziproke Stromverstärkung von

— = 1 - to LC + jWRC

h

Ist das angenommene Ersatzschaltbild berechtigt, so muss der Realteil von i./i, als

2
Funktion von U auf emer Geraden liegen, wahrend der Imaginarteil von l./i, pro¬

portional zu oo sem muss. Dies wurde durch die Messung mit emer General-Radio

Transferfunction-Bridge Typ 1607-A recht gut bestätigt (Abb. 2.5).

Die Messungen ergaben eme gesamte Gehausekapazitat von 1,55 pF und eine Beininduk-

tivitat von 3,0 nH. Diese kleinen Gehauseelemente haben aber auf die Messung der

Stromverstärkung einen grossen Einfluss. So hat zum Beispiel die aussen am Transi¬

stor gemessene Stromverstärkung i„/i. für den Kurzschlussbügel bei 1400 MHz den

Wert 1,55, wahrend die intrinsic Stromverstärkung natürlich genau eins ist. Man sieht

daraus, dass die Bestimmung der intrinsic Stromverstärkung a zu grossen Schwierig¬

keiten führt, da die Gehauseelemente genau bekannt sem müssen. Die oft gebrauchte

a-Grenzfrequenz ist deshalb bei so hohen Frequenzen zur Charakterisierung des Tran¬

sistors völlig ungeeignet.

Wegen des grossen Einflusses der Zuleitungsinduktivitaten ist es notwendig, genau zu

definieren, was der Begriff Transistor alles einschliesst. Samtliche m dieser Arbeit

angegebenen Messungen wurden mit einem Transistorsockel mit koaxialen Messan¬

schlüssen durchgeführt, und zwar mit dem zur General-Radio Transferfunction Bridge

Typ 1607-A gehörende Transistor-Mount (Abb. 2.6).
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T«*«ïip«J«nz 1 (KirztcNunbugiO

Ttttimp«din2 2 (SOil)

UO 600 800 mo 1200 uoo I [MHz]

01 23456789010ST.!;

I [MHl]

Abb. 2.5 Reziproke Kurzschlus Stromverstärkung von zwei Testimpedanzen, die m

em Transistorgehause vom Typ TO-5 eingebaut wurden.

Abb. 2.6

General-Radio Transistor-

Messockel, Typ 1607
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Die Messungen mit dem GR-Transistor-Mount beziehen sich immer auf eme Messebene,

die sich 1,5 mm unterhalb der Sockelgrundplatte befindet. Unter dem Wort Transistor

wird in dieser Arbeit deshalb nicht nur die Transistorpille und das Gehäuse, sondern zu¬

satzlich noch die externen Zuführungsdrahte m der Lange von 1,5 mm verstanden.

2.2.2 Zur Frage der Gegeninduktivitaten

Bei den HF-Transistoren mit Gehäusen konventioneller Bauart (vor allem beim Gehause¬

typ TO-18) smd die einzelnen Transistorbeine sehr nahe beieinander angeordnet. Es

muss deshalb mit Gegeninduktivitaten gerechnet werden, die fast in der gleichen Gros¬

senordnung liegen wie die Zuführungsmduktivitaten. Die Abbildung 2.7a zeigt das zuge¬

hörige Ersatzschaltbild.

Abb. 2.7

a) ZufUhrungsnetzwerk mit Gegeninduktivitaten

b) Zuführungsnetzwerk ohne Gegeninduktivitaten

Da die Berechnung bei Berücksichtigung der Gegeninduktivitaten zu einem sehr grossen

Aufwand führt, ist man versucht, die Gegeninduktivitaten zu eliminieren. Das Ersatz¬

schaltbild von Abbildung 2.7a wird ersetzt durch das Schaltbild 2.7b. Wenn diese beiden

Schaltungen gleichwertig sein sollen, so muss gelten:

ij-JULa = lj-jCOLj + i2-jUM12 + i3-jWM13

i2-KOLb = 4-JÖMJ2+ l2 jü)L2 + i3 JUM23
(2.1)

X3 JULc = 11--)UM13+ V]WM23 + *3 ]Ü>L3

Weiter gilt noch:
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ij + i2 + Ig
= O (2.2)

Dies sind 4 Gleichungen für die 3 Unbekannten L
,
L. und L .Das
abc

System führt also im allgemeinen zu emem Widerspruch. Das heisst, das T-Glied mit

Gegeninduktivitaten kann nicht durch em T-Glied ohne Gegeninduktivitaten ersetzt wer¬

den.

Für den Spezialfall

M12 = M13 = M23 = M

hingegen lasst sich das Gleichungssystem (2.1) losen, ohne dass dabei ein Widerspruch

entsteht. Es ergibt sich als Lösung:

La = Ll
- M

Lb = L2
- M

Lc = L3 - M

Die Gleichung (2.2) ist m diesem Fall immer erfüllt, ohne dass für das Verhältnis von

i./i„ besondere Bedingungen gestellt werden müssen.

Für Transistoren mit konventionellem Gehäuse können wir als erste Näherung annehmen,

dass die drei Gegeninduktivitaten gleich gross sind, sodass es möglich ist, das Ersatz¬

schaltbild mit Gegeninduktivitaten in em Ersatzschaltbild ohne Gegeninduktivitaten um¬

zuwandeln.

Zur Bestimmung der einzelnen Induktivitäten ist noch beizufügen, dass die Messung der

Grössen (L - M) direkt erfolgen kann, wahrend die Bestimmung von L und M selbst

auf grossere Schwierigkeiten führt. Für die Berechnungen wird aber immer nur der Wert

(L - M) gebraucht, sodass auf die Bestimmung von M verzichtet werden kann. Die Mes¬

sung der Induktivitäten wird folgendermassen durchgeführt: Zwei Anschlüsse werden am

Ort der Transistorpille kurzgeschlossen, der dritte Anschluss wird unterbrochen. Die

aus den zwei Anschlussdrahten gebildete Induktivität kann auf zwei Arten interpretiert

werden: zwei einzelne Induktivitäten mit oder ohne Gegeninduktivitat (Abb. 2.8).

Die Gesamtmduktivität L mit Gegeninduktivitat ist

L = Lx + L2 - 2M (2.4)
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keine GegtnmduMiviUt

Abb. 2.8 Serieschaltung von zwei Induktivitäten mit und ohne Gegeninduktivitat

ohne Gegemnduktivitat

L = L + L. (2.5)
ab

v '

Aus (2.4) und (2.5) ergibt sich sofort:

L = L, - M
a 1

Lb = L2 - M

Sind die Induktivitäten L. und L, aus konstruktiven Gründen gleich gross (gilt meistens

für Basis- und Emitteranschluss), so gilt

La = Ll " M =

T <2-6>

Das heisst also: wird die aus zwei gleichgebauten Anschlussdrähten bestehende Induk¬

tivität L gemessen und dann halbiert, so erhalt man direkt die um die Gegemnduktivitat

vermmderte Eigemnduktivitat eines einzelnen Anschlussdrahtes. Wenn in Zukunft das

Wort Zuleitungsinduktivitat gebraucht wird, so wird darunter immer die um die Gegen¬

induktivitat verminderte Zuleitungsinduktivitat (L - M) verstanden. Somit kann im Er¬

satzschaltbild ohne Gegeninduktivitaten gerechnet werden. Es ist allerdings nochmals

in Erinnerung zu rufen, dass dies nur eme Approximation ist, die auf der Annahme be¬

ruht, dass die drei Gegeninduktivitaten beim Transistor gleich gross smd.

2.3 Bestimmung der Elemente des Ersatzschaltbildes

Sämtliche das Ersatzschaltbild betreffenden Messungen und Rechnungen wurden fur den

UHF -Transistor GMO290 von Texas -Instruments durchgeführt. Dies ist ein epitaxial

hergestellter pnp Mesatransistor, der vor allem fur UHF-Tuner von Fernsehempfangern
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gedacht ist.

Abbildung 2.9 zeigt das zu Grund gelegte Gesamtersatzschaltbild. Dazu ist zu bemerken,

dass der Collectorbahnwiderstand vernachlässigt werden konnte (Siehe Abschnitt 2.3.2).

Der Hauptanteil der Gehäusekapazität rührt von den Gehäusedurchführungen der Zulei-

tungsdrähte her. Die Gehäusekapazitäten werden deshalb konzentriert auf einen Abgriff

der Zuleitungsinduktivitaten wirkend angenommen. Die Unterteilung der Zuleitungsinduk¬

tivitaten erfolgt nach geometrischen Ueberlegungen. Die direkte Kapazität zwischen

Emitter und Collector liegt unterhalb 0,1 pF [16, 17j und kann deshalb vernachlässigt

werden.

Lei U2 : Lc2 kl

Abb. 2.9 GesarfttersatzSchaltbild für einen UHF-Transistor. In der Basisschaltung ist

das Gehäuse G mit der Basis B, in der Emitterschaltung mit dem Emitter E

verbunden.

2.3.1 Die Gehäuseelemente

Die Gehäusekapazitäten wurden an einem leeren Gehäuse des Transistors GMO290

(Gehäusetyp TO-18) mit einer Kapazitätsbrücke bei 5 MHz bestimmt. Die Resultate sind:

a) Emitter - Gehausekapazitat C = 0,6 pF

(Gehäuse und Basis geerdet, Collector frei)

b) Collector - Gehausekapazitat C = 1,0 pF

(Gehäuse und Basis geerdet, Emitter frei)

c) Basis - Gehäusekapazität C. = 0,6 pF

(Gehäuse und Ertjitter geerüet, Collector frei)
. / '

>
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Die Voraussetzungen fur die Messung der Zuleitungsinduktivitaten sind im Abschnitt 2.2.2

angegeben. Gemessen wurden die Induktivitäten mit der GR-Transferfunction Bridge bei

der Frequenz 500 . . .
800 MHz. Der Einfluss der Gehausekapazitat auf die Impedanz der

aus zwei Zufuhrungsdrahten bestehenden Schlaufe ist fur diese Frequenzen noch vernach-

lassigbar. Die Messresultate sind in Abb. 2.10 dargestellt. Die Unterteilung der Induk¬

tivität durch die Gehausekapazitat ergab sich nach einer geometrischen Abschätzung. Die

Grossen der Zuleitungsinduktivitaten sind:

Le = Lel + Le2 = &* + l'0) m

Lb = Lbl + Lb2 = f1'5 + 1>0) "»

Lc = Lcl + Lc2 = f1'5 + °'8) M

Basis und Emitter

kurzgeschlossen

Basis und Kolektor

kurzgeschlossen

L,,+ Lc-48 nH

Lc-UnH

[MHz]

Abb. 2.10 Zuleitungsinduktivitaten für ein Gehäuse des Transistors GMO290

(Gehausetyp TO-18)
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2.3.2 Collectorkapazitat und Collectorbahnwiderstand

Zur Bestimmung der Collector-Basis Kapazität misst man die Ausgangskapazität in Basis¬

schaltung bei offenem Emitter. Für tiefe Frequenzen, d.h., so lang die Voraussetzungen

"Vcl^1

wcci ^ £T

erfüllt smd, gilt für die Ausgangsadmittanz h~„.

"h22b = ^cl + Cc2 + Ccg> = JUCc (2.7)

Bei diffundierten Mesatransistoren ist die Sperrschichtkapazität (C .
+ C _) umgekehrt

proportional zur dritten Wurzel aus der Collector-Basis-Spannung. Diese Spannungsab-

hangigkeit gestattet die Auftrennung der Gesamtkapazitat C in Sperrschicht- und Gehäu¬

se-Kapazität. C wird als Funktion von 1/ ->/ U_D aufgetragen (Abb. 2.11). Die Extra-
c 'V ^o

polaaon bis U
CB

OO ergibt die Gehausekapazität C . Die Aufteilung der Sperr-
cg

schichtkapazitat in die Grossen C
.
und C

- erfolgt durch eine geometrische Abschätzung

des Transistoraufbaus.

+4++-+ ^
10 6 A3 2 [V] JCB

Abb. 2.11 Bestimmung der Collector-Basis-Kapazität
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Für den Transistor GMO290 (mit interner Laufnummer 1080) z.B. ergaben sich bei U

= 6 V die Werte (Messfrequenz = 5 MHz):
'CB

cg
1,0 pF

cl
0,3 pF

"c2
0,4 pF

Der Collectorbahnwiderstand wurde nach der üblichen Methode von B. Kulke und S. Miller

[18] ermittelt. Beim GMO290 ergaben sich die Werte von etwa 0,2 fl
. Für den in Euro¬

pa gebräuchlichen UHF-Transistor AF139 wurden Werte zwischen 2,5 und 5*2 gemessen.

2.3.3 Basiszuleitungswiderstand und Emitterkapazitat

Für die Bestimmung des Basiszuleitungswiderstandes stehen normalerweise zwei Methoden

zur Verfügung. Entweder ermittelt man ihn mit Hilfe des RUckwirkungsparameters h.^
oder mit Hilfe der EingangsImpedanz des Transistors m Emitterschaltung bei hohen

Frequenzen [19, 20, 2l] .

Die Bestimmung des Basiszuleitungswiderstandes durch h,,, versagt, weil die Sperr¬

schichtkapazität C (die hauptsächlich für die Rückwirkung verantwortlich ist) kiemer

ist als die störenden Gehausekapazitaten.

Der Einfluss der Zuleitungsinduktivitaten ist vor allem dafür verantwortlich, dass auch

die zweite Methode, die Bestimmung des Basiszuleitungswiderstandes durch die Emitter-

Eingangsimpedanz mcht angewendet werden kann. Solange die Zuleitungsinduktivitaten

vernachlassigbar smd, lasst sich die Eingangsadmittanz in Emitterschaltung sehr gut

durch einen Halbkreis darstellen [l9, 22] (Abb. 2.12).

file
A *„.

f zunehmend

U-0 f"V .

4

'/*»•
'Ile

Abb. 2.12 Frequenzgang der Transistoreingangs-Admittanz in Emitterschaltung wenn
die Zuleitungsinduktivitaten vernachlässigt werden können.
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Mit zunehmender Frequenz nähert sich Y immer mehr dem Wert 1/R,, ,.
Dies ist lei¬

der nicht mehr der Fall, wenn die Zuleitungsinduktivitaten m Rechnung gestellt werden

müssen. Am emfachsten lasst sich dies anhand eines numerischen Beispiels zeigen. Ab¬

bildung 2.13 zeigt das gewählte Ersatzschaltbild.

Abb. 2.13 Vereinfachtes Ersatzschaltbild fur die Emitterschaltung

Die Gehausekapazitaten wurden weggelassen, und die Zuleitungsmduktivitaten L wurden

alle als gleich gross angenommen. Fur die andern Elemente des Ersatzschaltbildes wur¬

den Werte gewählt, die einem mittleren UHF-Transistor entsprechen:

13 n

1 + J f/f
ob

1 + J f/f
exp j(- f f/f )

ab

mitf
,

= 1,2 GHz und f = T/4
ob

Rbb, = 20 a

Ccl = 0,4 pF

Cc2 = 0,4 PF

Mit Hilfe einer Rechenmaschine wurde nun Y als Funktion der Frequenz und mit L
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als Parameter berechnet (Abb. 2.14).

Es zeigt sich, dass schon für eine Zuleitungsinduktivitat von 2 nH der maximale Realteil

G der Eingangsadmittanz etwa 30 % kleiner ist als der Wert 1/R , ,.
Eine Zulei-

lle max 0D

tungsInduktivität von 2 nH entspricht aber etwa dem kleinstmoglichen Wert fur ein kon¬

ventionelles Transistorgehause.

B«.*

%.

40 50 [mmho]

VL

Abb. 2.14 Frequenzgang der Eingangsadmittanz für das m Abb. 2.13 dargestellte
Ersatzschaltbild mit der Zuleitungsinduktivitat L als Parameter

Ebenso wie der Basiszuleitungswiderstand las st sich auch die Emitterkapazität wegen

den Zuleitungsmduktivitaten nicht mehr durch ein mehr oder weniger einfaches Mess-

verfahren ermitteln. Um die Elemente des Ersatzschaltbildes trotzdem bestimmen zu

können, musste zu einer Methode gegriffen werden, die eme leistungsfähige elektroni¬

sche Rechenmaschine voraussetzt.

Benutzt man für den Leitwert G der Emitterdiode den Gleichstromwert eWkT, so smd

m unserem Ersatzschaltbild bis jetzt noch drei Grossen unbekannt: R. h,*, C und a. Die

Bestimmung dieser drei Grossen geschah im Prinzip nach folgendem Programm:

a) Mit der General-Radio Transferfunction-Bridge Typ 1607-A wurde im Frequenz¬

bereich 300 . . 1500 MHz gemessen:

1. die Stromverstärkung h„., des Transistors in Basisschaltung

2. die Eingangsadmittanz Y.
. m Basisschaltung
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3. die Eingangsadmittanz Y. m Emitterschaltung

b) Für das m Abbildung 2.9 dargestellte Ersatzschaltbild werden nun (bei sekundärem

Kurzschluss) die Gleichungen für h,.,, Y .
und Y aufgestellt. Diese drei Glei¬

chungen sind Funktionen der drei Unbekannten R., , ,
C und a.

c) Das unter b) berechnete h,., wird gleich dem unter a) gemessenen h„., gesetzt.

Aus dieser Gleichung wird o ausgerechnet und m die beiden Gleichungen für Y..,

und Y
j eingesetzt.

d) Die Gleichungen für Y.. und Y.., smd jetzt nur noch von R,, ,
und C abhangig.

Nun werden, als Funktion der Frequenz, mit R,, ,
und C als Parameter die Werte

für Y,. und Y,,, numerisch berechnet,
lie lib

e) Die berechneten zweiparametrigen Kurvenscharen werden mit den gemessenen

Kurven verglichen (Abb. 2.15). Die Parameter der berechneten Kurven Y,, (f) und

Y.., (f), welche am besten mit den gemessenen Kurven übereinstimmen, sind die

gesuchten Grössen R.,, und C (siehe Abb. 2.16).

f) o wird nun mit den bekannten R..
,
und C aus dem gemessenen Wert von h... be¬

rechnet (siehe Abb. 2.17).

Zu diesem Programm ist zu bemerken, dass die unter den Punkten b), c) und d) erwähn¬

ten Y ,
Y

.,,
h„

,
und a nicht explizit durch drei einzelne Gleichungen dargestellt

wurden. Dies hätte für das aus so vielen Elementen zusammengesetzte Ersatzschalt¬

bild zu emem riesigen Rechen- und Schreibaufwand geführt. Y,. , Y,,, und h,,, waren

vielmehr durch lineare Gleichungs système bestimmt, welche sich aus den auf das Er¬

satzschaltbild angewandten Kirchhoff'schen Gesetzen ergaben. Diese Gleichungs système

wurden dann direkt numerisch (mit R und C als Parameter) mit einer elektronischen

Rechenmaschine gelöst. Die verwendeten Gleichungen sind im Anhang AI zusammenge¬

stellt.
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R.,
,
und C hatten sowohl mit Y... oder Y.. allein bestimmt werden können. Die gleich-

bb e lib lie

zeitige Bestimmung aus Y,,, und Y.. wurde hauptsächlich zur Kontrolle vorgenommen.

Da aus Y... und Y praktisch die gleichen Werte für R
. ,

und Cg resultieren, kann

dies als eine gute Bestätigung des verwendeten Ersatzschaltbildes angesehen werden.

Abb. 2.16 Die beste Ueberemstimmung zwischen Messung und Rechnung ergab sich

mit R,., = 13 n. und C = 4,9 pF. Die gerechneten Werte sind durch

kleine Kreise dargestellt, die gemessenen Werte durch Kreuze.

-1 -OB -0.6 -0Â -Q2 Q2 04 0.6 OS 1

lm(«)

Abb. 2.17 Gemessene Stromverstärkung h»., in Basisschaltung und die mit R,.
,

=

13 fJ und C = 4,9 pF daraus berechnete intrinsic Stromverstärkung a.

IE = 0,50 mA.
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2.3.4 Zusammenstellung fur einen Transistor GMO290

Zum Schluss seien für den Texas Transistor GMO290 (mit mstitutsmterner Laufnum¬

mer 1080) die ermittelten Werte für das Ersatzschaltbild zusammengestellt. Im näch¬

sten Kapitel wird dann von diesen Grossen ausgehend das Rauschen des Transistors be¬

rechnet.

L
,

= L,, = L
,

= 1,5 nH
el bl cl

Je2 b2
1,0 pF

Ceg= Cbg
= °'6nH

Ccl = 0,3 pF

L
„

= 0,8 nH
c2

cg

c2

1,0 pF

0,4 pF

Stromabhangige Grössen:

L = 0,50 mA L = 1,0 mA
E

G
e

19 mmho 38 mmho

Rbb' 13 n 13 n

C
e

4,9 pF 5,8 pF

a siehe Abbildung 2.18

-0A -0.2 0 0.2 04 06 08 1

*-Re(«)

lm(«)

Abb. 2.18 Intrinsic Stromverstärkung a für L, = 0,50 mA und 1,0 mA. U = 6,0 V.
E. CB
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3. KAPITEL

BERECHNUNG DES RAUSCHENS

3.1 Die Rauschquellen des Transistors

Die Berechnung des Hochfrequenzrauschens wurde schon in mehreren Arbeiten behandelt

[l . . 6, 23 . . 25]. Dabei wurde allerdings immer von der Voraussetzung ausgegangen,

dass die Zuleitungsinduktivitaten vernachlassigbar seien. In den meisten Arbeiten, wie

auch m der hier vorliegenden, werden der Berechnung des Rauschfaktors die von W.

Guggenbuhl und M.J.O. Strutt [l, 2] vorgeschlagenen Rauschquellen des Transistors zu¬

grunde gelegt. Die gleichen Rauschquellen wurden spater von anderen Autoren [23, 24]
auf Grund etwas anderer Ueberlegungen gefunden.

Fur die Berechnung des Rauschens wird von dem im Kapitel 2 bestimmten Ersatzschalt¬

bild (Abb. 2.9) ausgegangen. Die Abbildung 3.1 zeigt nochmals das gleiche Ersatzschalt¬

bild, wobei jetzt aber noch die einzelnen physikalischen Rauschquellen emgezeichnet

sind.

Abb. 3.1 Kleinsignal- und Rauschersatzschaltbild eines UHF-Transistors

Die Rauschquellen der beiden p-n Uebergange sind durch das Diodenrauschen gegeben.

1

2
= 4 kTAf • Re(Y ) - 2eIDAf

re e E (3.1)
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>rc
= MC* (3.2)

Da die meisten Ladungsträger sowohl den Emitter- wie den Collectorübergang durchlau¬

fen, smd die Rauschquellen des Emitter- und Collectorübergangs nicht vollständig von¬

einander unabhängig. Dies äussert sich in emem von Null verschiedenen Korrelations-

koeffizienten für die Rauschströme 1 und 1 .

re rc

l • l 2kTAf • oY
re rc e

(3.3)

Das Rauschen des Basiszuleitungswiderstandes ist ein rein thermischer Effekt, sodass

kerne Korrelationen mit l und l auftreten,
re rc

u
"

= 4kTAf • R,,
,

rb bb
(3.4)

3.2 Berechnung der Rauschzahl in Basisschaltung

Die Berechnung lasst sich am einfachsten bei sekundärem Kurzschluss durchführen

(siehe Abschnitt 1.1). Die m Abbildung 3.2 dargestellten Verhaltnisse lassen sich noch

einwenig vereinfachen.

i B

Abb. 3.2 Ersatzschaltbild m Basisschaltung
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a) Das T-Glied L
,,
L

-,
C wird zur Quelle gezahlt. Die aus Y

,
L

.,
L

„
und C

el e2 eg
^ °

s el e2 eg

bestehende Impedanz wird mit Z
'

bezeichnet.

b) Da die Rauschgrössen eines Vierpols unabhängig von der Last smd, braucht das

T-Glied L
.,
L

.,
C am Ausgang nicht berücksichtigt zu werden. Fur die Rech¬

nung kann deshalb ohne Einschränkung der AllgemeingUlUgkeit em Kurzschluss

zwischen den Punkten C und B angenommen werden.

c) Die Basiszuleitungsinduktivitaten L.,, L, und die Gehausekapazitat C, wird durch

eme einzige Impedanz X, = j (OL. ersetzt.

Die Abbildung 3.3 zeigt das vereinfachte Ersatzschaltbild.

Abb. 3.3 Ersatzschaltbild für die Berechnung des Rauschfaktors

Die Berechnung der Rauschzahl geschieht durch die Ermittlung der von den einzelnen

Rauschquellen im Ausgangskreis verursachten Rauschstrome (Formel 1.3). Die etwas

langwierige Rechnung ist im Anhang A.2 zusammengestellt. Als Resultat ergibt sich:

Rbb'
F = 1 + i - jWcclzt

2 1

Re(oZ - Z )
R'

r e

2kTR'
!C- «Zt- Ze . I,.

(3.5)

wobei R
'

= Re(Z ')
s s
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Z' + Z + R.,,(l - (0 L,C J + JUL.
s e bb b c2 b

Z. =

o -
U)2Lh(C

,
+ CJ + jUR.. ,C .(1 - (A.C

V cl c2' bb' cr b c2'

Will man das Rauschen direkt aus der wirklichen Quellenadmittanz Y = 1/Z ausrech-
s s

nen, so ist noch die Transformation durch das Eingangs-T-Glied zu berücksichtigen

(siehe Abb. 3.2). Fur die Ersatzquellenimpedanz Z' ist zu setzen:

1 + JU)L. ,Y
1 bl s

Z' = JWLb2 + (3.6)

Ys(l ~ W HlV + jWC:bg

Werden, wie es normalerweise üblich ist, die Zuleitungsinduktivitaten, die Gehäuse- und

Collectorkapazitaten vernachlässigt, so wird der Ausdruck fur F wesentlich einfacher.

\v 1

F = ! + — " — Re(Zs + «»>
R R

S s

(3.7)

2kTR

Z + Z + R..,
s e bb

Zs + Rbb' lE

Wegen

Re(Zs + Rbb.)
Re<Zs)

.

*Vb'
, .

"bb'
+ —— = 1 + -

RR R

wird aus (3.7)

2kTR

Z + Z + R..,

s e bb

Z + R,,,

s bb
(3.7)
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Diese Formel wurde schon 1956 von W. Guggenbühl und M.J.O. Strutt veröffentlicht

[1,2].

3.3 Die Bestimmung der Rauschparameter

Die Rauschformel (3.5), die bei Berücksichtigung der Zuleitungsinduktivitaten entsteht,

ist leider recht unübersichtlich. Analytisch besteht keine Schwierigkeit, die Formel

(3.5) m die Form der Gleichung (1.8) zu bringen, und dann durch Koeffizientenvergleich

die vier Rauschparameter F
,
R

,
G und B zu bestimmen. Die Ueberfuhrung der Glei¬

chung (3.5) m die Form (1.8) macht unter anderem nicht nur die Trennung von Z in Real-

und Imagmärteil, sondern auch die Addition und Subtraktion geeigneter quadratischer Er¬

gänzungen notwendig. Es erstaunt deshalb nicht, dass die Ausdrucke, die man fur die

Rauschparameter erhalt, noch viel unübersichtlicher sind als die Gleichung (3.5) (der

Ausdruck für G
'

z.B. wurde mehr als eme halbe Seite Platz beanspruchen).

Eine Diskussion kann deshalb praktisch nur durch eine direkte numerische Auswertung

der Gleichung (3.5) für bestimmte Beispiele durchgeführt werden. Die numerische Be¬

stimmung der Rauschparameter kann nach dem gleichen Programm wie die experimen¬

telle Ermittlung dieser Grossen erfolgen (Abschnitt 1.3). Zuerst wird G konstant ge¬

halten und F m Funktion von B berechnet. Da die Kurve F(B ) eine Parabel ist (Abb.

3.4a), genügt es, F für drei Werte von B zu berechnen.

• )

Gs»konst»nt

b)

B,-Bo

°9 G«

BiBjBoB, G, 6b G,
^ *

Abb. 3.4 Bestimmung der Rauschparameter mit Hilfe von Stutzwerten

Mit den drei Stutzstellen lassen sich R und B berechnen.
n o
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<F1 " F2)/(ß2 " Bl> " (F1 " F3)/(B3 - V
R = G (3.9)

Bl + B3 <VF1 - F3>
B = + (3.10)
°

2 2R (B, - B.)
n 3 1

Nun wird B festgehalten, wenn möglich mit B = B . Da der Charakter der Kurve F(G )

und zudem auch R bekannt ist, genügt es, F für zwei Werte von G zu berechnen (Abb.

3.4b). Aus den zwei neuen Stutzwerten ergibt sich (wenn B = B ):

F - F,

2
ab

G = 1 + G, G. (3.11)

Rn(G2 - GX)
1 2

R

Fo = Fa " ^ <G1 - Go)2 (3-12)

Gl

3.4 Der Einfluss der Zuleitungsinduktivitaten auf die

Rauschzahl

Es ist allgemein bekannt, dass die Voraussetzungen für eine niedere Rauschzahl eme

grosse intrinsic Stromverstärkung \a\ ,
em kleiner Basiszuleitungswiderstand Rbh), und

kleine Sperrstrome smd [3, 5, 7] .

Können die Gehauseelemente nicht mehr vernachlässigt werden, so stellt sich die wich¬

tige Frage: welchen Einfluss hat die Zuleitungsmduktivitat auf die minimale Rauschzahl

F '

o

Als Beispiel werden die Verhaltnisse für emen Transistor GMO290 berechnet. Für die

in Abschnitt 2.3.4 angegebenen Elemente des Ersatzschaltbildes wird bei Ig = 1,0 mA

nach (3.5) die Rauschzahl für verschiedene Quellenadmittanzen berechnet und daraus FQ
bestimmt. Nimmt man die Zuleitungsinduktivitat L variabel an und berechnet FQ in Funk¬

tion von L, so ergibt sich ein Resultat, das auf den ersten Blick etwas verbluffend wirkt

(Abb. 3.5a).
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.1200

6
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- 4

1

300 MHz

1
0

2 i 6 S 10

-»Zuleitungsinduktmtät [nH]

a)

2 4 6 8 10

-» Zuleitungsinduktivitat [nH]

b)

Abb. 3.5 a) Minimale Rauschzahl als Funktion der Basiszuleitungsinduktivitàt
(Transistor GMO290, I 1mA).

b) Verfügbarer Gewinn für den gleichen Transistor bei Y = Y
,
d.h.

F = F .

o

Bei 300 und 600 MHz ist F praktisch unabhängig von der Zuleitungsmduktivitat. Mit zu¬

nehmender Frequenz nimmt aber F für grosser werdende Zuleitungsmduktivitaten im¬

mer starker ab. Dies konnte zu dem Schluss verleiten, dass bei hohen Frequenzen die

Rauschverhältmsse durch Zuschalten von Induktivitäten verbessert werden können. Dies

ist leider nicht möglich. Eme Vergrösserung der Zuleitungsmduktivitat hat wohl eine

Verbesserung von F zur Folge, bewirkt aber auch eme starke Verminderung des ver¬

fügbaren Transistorgewinns (Abb. 3.5b). Dadurch tritt das Rauschen der nachfolgenden

Stufe starker m Erscheinung (Formel (4.3)). Die Abnahme von F bei einer Vergrösse¬

rung von L lässt sich leicht erklären: mit zunehmender Basiszuleitungsimpedanz UL.

nimmt der durch die Kollektorsperrschichtkapazitaten C und C
„
in den Ausgangskreis

fliessenden Strom gegenüber dem Strom a
• i zu. Die Uebertragung des Stromes in den

Ausgangskreis erfolgt also in zunehmendem Masse durch passive, reaktive (und damit

rauschfreie) Elemente.

Setzt man die Sperrschichtkapazitaten C
.
und C

,
gleich Null, und berechnet nochmals

F in Funktion der Zuleitungsinduktivitaten, so erhalt man bei allen Frequenzen em F
,

das vollständig unabhängig von den Zuleitungsinduktivitaten ist.



34

Die minimale Rauschzahl F eines beliebigen, rauschenden Vierpols wird verbessert,

wenn parallel zu diesem Vierpol em Vierpol aus rem reaktiven Elementen (F = 1) ge¬

schaltet wird. Eine Vergrösserung der Zuleitungsmduktivitaten beim Transistor hat so¬

mit den gleichen Einfluss, wie wenn parallel zum Transistor zusatzlich ein verlustloser

Vierpol geschaltet wurde. Das F des aktiven Vierpols selbst (Transistor) wird nicht

verändert, wahrend das F der gesamten Schaltung abnimmt. Gleichzeitig wird aber

auch der verfugbare Gewinn verkleinert.

3.5 Das Rauschmass

Die Abnahme der mimmalen Rauschzahl F mit zunehmender Zuleitungsinduktivitat zeigt

deutlich, dass fur die Beschreibung der Rauscheigenschaften emes aktiven Vierpols die

Rauschzahl allein nicht ausreicht. Eine wesentlich bessere Charakterisierung wird durch

das Rauschmass M erreicht. Das Rauschmass M wurde durch H.A. Haus und R.B. Adler

[26] eingeführt. Die Definition lautet:

F - 1

M = (3.13)

1 " \

g ist der verfügbare Gewinn des Vierpols. Die Nützlichkeit der Grosse M sei hier an¬

hand von 3 Beispielen erläutert (Beweise siehe [26] ).

1. Bei emer Kaskadenschaltung von mehreren Verstarkern erhält man die tiefste Ge¬

samtrauschzahl, wenn als erste Stufe der Verstarker mit dem kleinsten Rausch¬

mass (und nicht mit der kleinsten Rauschzahl) eingesetzt wird.

2. Die Gesamtrauschzahl F für eine Kaskadenschaltung von n gleichen Verstarkern

mit dem Rauschmass M betragt für n-»-0O(das heisst g » 1):

F.. = M + 1 (3.14)
tot

v '

3. Das minimal mögliche Rauschmass eines Vierpolverstärkers sei M . Wird die¬

ser Vierpol in em anderes passives und verlustfreies, sonst aber beliebiges Vier-

polnetzwerk eingebaut, so ist das minimal mögliche Rauschmass der gesamten

Schaltung ebenfalls M
6

mm

Solange die ohm'schen und die Wirbelstromverluste der Zuleitungsdrahte emes Transistor-

gehauses vernachlassigbar smd, stellt das Transistorgehause ein passives und verlust-
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freies Netzwerk dar. Das minimal mögliche Rauschmass emes Transistors wird unter

dieser Voraussetzung allem durch die Transistorpille bestimmt und ist daher im Gegen¬

satz zur minimalen Rauschzahl unabhängig von der Grosse der Zuleitungsmduktivitaten.

Abb. 3.6 zeigt das minimale Rauschmass M ,
das aus den m Abschnitt 2.3.4 angegebe-°

min

nen Elementen für das Ersatzschaltbild der TransistorpiUe berechnet wurde.

M„

10

5

2

0,5

0.2

200 300 400 600

f [MHz]

noo 2000

Abb. 3.6 Mimmales Rauschmass in Funktion der Frequenz für den Transistor GMO290

bei!

E
1 mA.

Das minimale Rauschmass ist unabhängig von der Grosse der Zuleitungsin¬
duktivitaten.

Da die Rauschzahl emes mehrstufigen Transistorverstarkers bei verlustloser Kopplung

durch das Rauschmass des einzelnen Transistors gegeben ist (siehe Formel (3.14)), ist

auch die minimal mögliche Gesamtrauschzahl F eines solchen Verstärkers unabhän¬

gig von den Zuleitungsinduktivitaten der Transistoren.

Ebenso wie die Rauschzahl F ist das Rauschmass M von der Quellenadmittanz abhängig.

F(Y ) ist durch vier Konstanten, die vier Rauschparameter, gegeben. M(Y ) ist leider

viel unübersichtlicher, da die Definition des Rauschmas ses den verfügbaren Leistungs¬

gewinn des Vierpols enthalt. Wie im Anhang A3 gezeigt wird, hat M(Y ) rar einen belie¬

bigen linearen Vierpol die Form:

M(Yo

Kl(Gs2 + B,2) + K2Gs + K3Bs + K4

Ql(Gs2 + B2) + Q2Gs + Q3Bs + Q4
(3.15)
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Die Konstanten K. . . . K^ sind allem durch die Rauschparameter, die Konstanten

Q . . . Q. allein durch die Kleinsignalparameter des Vierpols bestimmt. Im Normalfall

verschwindet kerne dieser acht Konstanten, sodass die Bestimmung von M(Y ) relativ um¬

ständlich ist. Werden die Kurven M(Y ) = konstant in der Ebene der Quellenadmittanz

Y dargestellt, so ergeben sich Kreise (analog zu den Kurven F(Y ) = konstant, siehe

Abschnitt 1.2) [33]. Die Gleichung (3.15) wird mit dem Nenner der rechten Seite multi¬

pliziert und dann geordnet.

(Kj - MQjKG^ + B^ + (K2 - MQ2)Gs + (Kg - MQ3)Bs + K^ - MQ4 = 0

Dargestellt als Kreisgleichung:

MQ2 -

K2
G -

s

2(KX - MQX)

MQ3 - K3
B -

s

2(Kj - MQj)

u% - K4

2(Kt - MQj)

MQ2 - K2

2(Kj - MQjj)

MQ3 - K3

2(K: - MQj)
(3.16)

Das minimale Rauschmass M ist dadurch gekennzeichnet, dass die Ortskurve M(Y )
min

°
s

= M zu einem Punkt zusammenschrumpft. Die rechte Seite der Gleichung (3.16) muss

also für M = M Null werden,
min

2(M Q. - K,)(K. - M Q.) + (M Q„ - Kj
min^4 4" 1 min*!' v mm^2 2'

+ (M Q, - K,) = 0
nun 3 3'

(3.17)

Die Quellenadmittanz, die das minimal mögliche Rauschmass M ergibt, sei Y .

Y erhalt man nach der Ermittlung von M ebenfalls aus der Kreisgleichung (3.16).
m min
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Re(YJ

Im(Y )
m

M Q„ - K„
mm^2 2

2(K, - M Q.)
1 mm 1

(3.18)

M Q, - K.
min^3 3

2(K,
- M Q,)

1 1 nun 1'

Es sei noch erwähnt, dass bei Vierpolen mit relativ grossem Gewinn Y praktisch mit

Y zusammenfallt. Fur Vierpole mit einem Gewinn, der nicht viel grosser als ems ist,

kann hingegen Y sehr stark von Y abweichen.
^ e

m o
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4. KAPITEL

RAUSCHMESSUNGEN VON 300 - 2000 MHz

4.1 Messprinzip und Me s s anordnung

Alle Rauschmessungen wurden mit Hilfe eines koaxialen Gasentladungsrauschgenerators

(Airborne Instruments Laboratory, Typ 7010) durchgeführt. Die Rauschleistung dieses

Generators kann nicht kontinuierlich verändert werden; es smd nur zwei Zustande mög¬

lich. Der ausgeschaltete Generator zeigt normales thermisches Rauschen mit der Rausch¬

temperatur T . Wird die Gasentladung eingeschaltet, so gibt der Generator eme wesent¬

lich grössere Rauschleistung, die durch die Temperatur T_ charakterisiert wird, ab. Die

Rauschtemperatur T_ der Gasentladung ist praktisch unabhängig vom Gasentladungs ström,

sie ist fast ausschliesslich durch das verwendete Gas bestimmt. Beim verwendeten Argon-

Entladungs-Rauschgenerator hat T_ den Wert 10'100° K.
G

Zur Bestimmung des Rauschfaktors wird am Eingang des zu messenden Vierpols der

Rauschgenerator und am Ausgang em Rauschleistungsdetektor angeschlossen (Abb. 4.1).

Rausch-

Generator "V

T Pr

Rauschgen. aus : T =T0 — fj= P,

Rauschgen. ein: T=TG *• Ç= R.

Abb. 4.1 Messprinzip für die Bestimmung des Rauschfaktors

Bei ausgeschaltetem Rauschgenerator sei die vom Detektor angezeigte Rauschleistung

P = P., bei eingeschaltetem Rauschgenerator P = P„. Der Rauschfaktor kann nun

(wenn T_ bekannt ist) direkt aus der Definitions -Gleichung (1.2) ausgerechnet werden.
G

Die Signalleistung am Eingang ist die vom Generator zusatzlich zum normalen thermi¬

schen Rauschen abgegebene Leistung (prop, zu T - T ), die Signalleistung am Ausgang

ist die zusätzlich gemessene Rauschleistung P. - P
.

Psig EIN/ Pr EIN ^TG " V' To
F =

s ig AUS/PrAUS <P2 " Pl>/Pl
(4.1)
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Mit T = ÎO'IOO0 K und T = 293° K wird
G o

33,5

VP1 " 1

(4.2)

Da der Rauschleistungsdetektor selbst ein Eigenrauschen aufweist, wird mit der Anord¬

nung nach Abbildung 4.1 nicht direkt die gewünschte Rauschzahl des Vierpols gemessen;

man erhalt vielmehr die Rauschzahl der gesamten Anordnung (Vierpol plus Rauschmess¬

einrichtung) .

Die totale Rauschzahl fur zwei m Kaskade geschaltete Vierpole ist[llj;

F2
- l

F1 + (4.3)

svl

Um die gesuchte Rauschzahl F berechnen zu können, muss also noch F
,
die Rauschzahl

der Messanordnung und der verfugbare Gewinn g . des zu messenden Vierpols bekannt

sein. In Abbildung 4.2 ist das verwendete Messprinzip skizziert.

a)

HF

G«n K-r^Hgprj ~^Wr~<^

b)

sin^DdM-^

Abb. 4.2 a) Bestimmung des Rauschfaktors des Messverstarkers

b) Bestimmung des Rauschfaktors von Transistor plus Messverstarker

Zuerst wird der Rauschfaktor F„ der Messanordnung bestimmt (Abb. 4.2a). Da F„ von

dem für den Messverstarker wirksamen Quellenwiderstand abhangig ist, muss der

Messverstarker fur alle Messungen mit dem gleichen Quellenwiderstand betrieben wer¬

den.
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Dies erreicht man am einfachsten durch jeweiliges Anpassen des Messverstarkers mit

dem variablen Transformator T an den vorhergehenden Vierpol. Mit dem Transforma¬

tor T. am Ausgang des Rauschgenerators kann die Quellenadmittanz Y verändert wer¬

den. Der auf die Messfrequenz emgestellte HF-Generator dient zum Anpassen des Trafos

T und zum Messen des Transistorgewinns. Ist F bestimmt, so wird zwischen T und

T der zu messende Transistor eingesetzt und T wieder angepasst. Nun wird der

Transistorgewinn g (durch Vergleich mit der Messung a) bei gleichbleibendem HF-

Generatorpegel) und die Rauschzahl F der gesamten Anlage ermittelt.

Da fur Frequenzen oberhalb 1000 MHz ein Aufbau der Messchaltung aus konzentrierten

Schaltelementen fast nicht mehr durchführbar ist, wurde die ganze Anlage koaxial ausge¬

führt. Der Aufbau erfolgte ähnlich der in [l2, 27, 28] beschriebenen Schaltungen. Abbil¬

dung 4.3 zeigt die gesamte Messanordnung.

T, T,

UHF

|G«ti y& Rausch

Gen

i« L

Ik llh-

^\r^

Lokal

Ose

UHF

Vtrsl

ZF-\*rs1

30 MHz

Impedanz-

Mwsbrijcke

Abb. 4.3 Gesamter Messaufbau fur die Bestimmung des Rauschfaktors

Der koaxiale UHF-Transformator T, [29] wird aus folgendem Grund gebraucht: der ge¬

zündete Rauschgenerator wirkt wie em starker Abschwacher und weist daher eine Quel¬

lenimpedanz auf, die nahe bei der Leitungsimpedanz liegt. Der gelöschte Rauschgenera¬

tor hingegen stellt praktisch nur ein Stück Wellenleiter dar. Mit dem Trafo T. wird die

Impedanz des 30dB Abschwächers so transformiert, dass sie am Ausgang des Rauschge¬

nerators genau der Impedanz des Rauschgenerators in gezündetem Zustand entspricht.

Als Transformator T. zur Veränderung der Quellenadmittanz wurde ein verschiebbarer

Kurzschlusschieber verwendet. Ist der KurzschlusSchieber T. genau \/2 oder ein

vielfaches davon von der Messebene des Transistors entfernt, so kann der Imagmärteil

des Quellenleitwertes verändert werden, wahrend der Realteil konstant bleibt. Dies ist

zur Bestimmung von B sehr praktisch. Die Quellenadmittanz wurde mit dem Rohde-

Schwarz ZG-Diagraph Typ ZDD gemessen. Für die HF-Vorverstarkung wurde entweder
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der Telefunken Transistor AFY25 [30] oder der Bell-Transistor L2254 [3l] verwendet.

Diese Transistoren weisen bei 1500 MHz Rauschzahlen von 6 bis 7 dB auf. Die effektive

Bandbreite der Messanlage ist durch den 30 MHz ZF-Verstärker bestimmt. Sie beträgt

0,70 MHz. Der Unterschied der Rauschleistungen bei gelöschtem oder gezündetem Rausch¬

generator wird mit einem geeichten, variablen Attenuator (Airborne Instr. Lab. Typ

03032) gemessen.

4.2 Die Frequenzabhängigkeit der Rauschparameter

Sämtliche in diesem und im folgenden Abschnitt aufgeführten Messresultate beziehen

sich auf Transistoren, die in unneutrahsierter Basisschaltung betrieben wurden. Der

Vergleich zwischen Basis- und Emitterschaltung wird in Abschnitt 4.5 behandelt. Die

Rauschparameter F
,
Y und R wurden nach der m Abschnitt 1.3 beschriebenen Metho-

*^
o o n

de bestimmt.

In Abbildung 4.4 sind die minimalen Rauschzahlen von fünf verschiedenen Transistortypen

aufgezeichnet. Die aufgetragenen Werte von F smd Mittelwerte von mehreren Exempla¬

ren des gleichen Typs. Der Emitterström wurde so gewählt, dass sich optimale Rausch -

verhältnisse ergaben (siehe Abschnitt 4.3).

20

Po

10

s

2

'l00 200 500 WOO 2000 f[MHz]

Abb. 4.4 Mimmale Rauschzahlen von 5 verschiedenen Transistortypen

Die Typen L2255 (Bell Laboratories), 2N2415 und GMO290 (Texas
Instruments) und AF139 (Siemens) sind epitaxiale Germanium-Mesa¬
transistoren. Der Typ 2N918 (SGS, Fairchild) ist em Silizium-Planar¬

transistor
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Normalerweise wird m den Transistordatenblattern mcht die mimmale Rauschzahl, son¬

dern die Rauschzahl bei einem festen Quellenwiderstand angegeben (Abb. 4.5) •

2000 f [MHz]

Abb. 4.5 Rauschfaktor des Transistors AF139 als Funktion der Frequenz bei emem

Quellenwiderstand von 5012
.

Man weiss dann nicht, wie weit diese Rauschfaktoren verbessert werden können, und wie

stark sich em Rauschfaktor ändert, wenn der Transistor mit einem andern als dem an¬

gegebenen Quellenwiderstand betrieben wird. Diese Fragen können nur beantwortet wer¬

den, wenn alle vier Rauschparameter bekannt smd.

Im UHF-Bereich wird als Wert des Quellenwiderstandes meistens 50, 60 oder 75 O. ge¬

wählt. Die Abbildungen 4.6 und 4.7 zeigen den Unterschied zwischen F und dem Rausch¬

faktor bei emem Quellenwiderstand Z von 50 und 75 fl .
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Abb. 4.6 Transistor GMO290. Unterschied zwischen F (f) und F(f) bei Z = 50 O.

und Z = 75 n .

s

AF139 (1024)
/
/ /
1
1/

I, 2mA

II
i

II

Y

f
/
^

Z..5 3n

^
^
/

-

100 200 900 1000 2000
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Abb. 4.7 Transistor AF139. Unterschied zwischen F (f) und F(f) bei Z =50X1.
o s

Es zeigt sich, und dies gilt mcht nur für die beiden hier dargestellten Beispiele, dass im

UHF-Gebiet die üblichen Quellenwiderstande Rauschzahlen ergeben, die nur wenig ober¬

halb der mimmalen Rauschzahl liegen. Die Abweichung übersteigt selten 1 dB. Der Grund

hierfür ist, dass diese Quellenwiderstande in der gleichen Gegend liegen wie die Quel¬

lenadmittanz Y für minimales Rauschen.

Abbildung 4.8 zeigt an drei Beispielen wie sich die optimale Quellenadmittanz Y als
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50 [mmho]

Abb. 4.8 Optimale Quellenadmittanz Y von 300 . . . 1500 MHz für drei verschiedene

Transistortypen

Funktion der Frequenz ändert. Die Kurven Y (f) können meistens recht gut durch Kreise

angenähert werden. Y ist zuerst induktiv und wird mit zunehmender Frequenz kapazitiv.

Die Drehung der Kurve Y (f) wird vor allem durch die Zuleitungsinduktivitaten bedingt.

Die in Abbildung 4.8 dargestellten Kurven Y (f) weichen sehr stark von den Resultaten

ab, die man erhalt, wenn man für die Berechnung des Rauschens ein einfaches Transistor¬

ersatzschaltbild zu Grunde legt. Werden die Zuleitungsinduktivitaten und die Collector-

^apazitat vernachlässigt, so lassen sich die Rauschparameter relativ einfach und über¬

sichtlich berechnen [7,25]. Man erhalt für die optimale Quellenadmittanz Y folgen¬

des Resultat:

Y ist immer induktiv; mit zunehmender Frequenz nähert sich Y dem reellen
o o

Wert 1/R,. ,.
Die Messungen samtlicher untersuchter UHF-Transistoren zeigen aber im

s
YfürhoheFrequenzenkapazitivwird.Ausserdemistder

gross-

etwadurchdenWert

1/2R,,, gegeben. Werden die Zuleitungsinduk-

Gegensatz dazu, dass
YfürhoheFrequenzenkapazitivwird.Ausserdemistder

gross-

te Leitwert Y
etwadurchdenWert

1/2R..,
o max bb

tivitaten und die Collectorkapazitat berücksichtigt, so ergibt sich eme recht gute Ueber-

einstimmung zwischen Messung und Rechnung (siehe Abschnitt 4.4).

Zwischen der Funktion Y (f) und Yn ,
der Eingangsadmittanz der Emitterschaltung bei

sekundärem Kurzschluss, lasst sich eme sehr interessante Beziehung feststellen: Y (f)

besitzt den genau gleichen Charakter wie die konjugiert komplexe Kurve von Y.. .

Y0(f) « Y1*e(f)
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Der Leitwert j Y (f)l ist allerdings immer etwas kiemer als der zugehörige Wert I Y
llel

GM 0290 (1083) AF 139 (1068)

lE-lmA M-a-SV

iß [mmho]

Abb. 4.9 Vergleich zwischen Y und dem konjugiert komplexen Wert der Eingangs¬
admittanz in Emitterschaltung (Y.* ).

Es ist deshalb möglich, durch die Messung der Eingangsadmittanz Y.. m Emitterschal¬

tung eme recht gute Approximation der optimalen Quellenadmittanz Y zu erhalten (siehe

auch Abb. 4.18). Eine Messung von Yj. lasst sich natürlich viel rascher und einfacher

durchfuhren als die experimentelle Bestimmung von Y .

Wird ein Vierpol mcht mit semem optimalen Quellenleitwert G betrieben, so ist der

Anstieg der Rauschzahl nicht allein durch R gegeben, sondern durch das Produkt

R • G
. Dies geht sofort aus der Gleichung für den Rauschfaktor eines allgemeinen

Vierpols hervor (Gleichung 1.8). Es sei B = B unfG = p G .

F = F(G ) - F =

s o

P G,
(p GQ - G/

AF = R G
(p ' X>

n o

P

(4.4)

In der Abbildung 4.10 ist der Wert R G als Funktion der Frequenz für fünf verschie-
n o

dene Transistortypen dargestellt. Es smd die gleichen Transistoren für die in Abbildung
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4.4 die Kurven F (f) angegeben sind. Beim Vergleich der Abb. 4.10 mit der Abb. 4.4 fallt

sofort auf, dass die Kurven R G (f) praktisch den gleichen Verlauf aufweisen wie

F0(f).

2000 f [MHz

Abb. 4.10 R • G als Funktion der Frequenz für die gleichen Transistoren wie in

Abb. 4.4.

4.3 Die Stromabhangigkeit der Rauschparameter

Die intrinsic Stromverstärkung a emes Drifttransistors ist bei höheren Frequenzen sehr

stark von der Emitter stromdichte abhangig. Bei mederen Emitterstromdichten ist a klem,

wird dann mit zunehmendem Emitterstrom grosser, erreicht ein Maximum und nimmt

wieder ab, wenn die Emitterstromdichte das Hochstromgebiet erreicht hat. Da der

Rauschfaktor vor allem durch die intrinsic Stromverstärkung a bestimmt wird, ist auch

fur den Rauschfaktor mit einer ähnlichen, allerdings mversen Abhängigkeit vom Emitter-

gleichstrom zu rechnen. Die Abbildung 4.11 zeigt die Stromabhangigkeit von F und R

für emen Transistor AF139 bei drei verschiedenen Frequenzen. Weiter ist in dieser

Abbildung die Stromverstärkung |h9], I m Basisschaltung eingezeichnet.

Das Minimum von F liegt beim gleichen Emitterstrom wie das Minimum von R . Der

Emitterstrom der diese optimalen Rauschverhältmsse ergibt, ist ausserdem durch das

Maximum der Stromverstärkung h„., gekennzeichnet. Dieser optimale Strom ist unab-
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AF139 (toe» n^5v

SOOMHz

01 0.2 05 2 5 «MJMIÜ 02 05 2 5 turn* O' 02 2 5 «UM

Abb. 4.11 F
,
R und | h j in Abhängigkeit des Emitterstroms fur die Frequenz 300,

o'
-

n
"—

< 21

600 und 1500 MHz

hangig von der Frequenz, der brauchbare Emitterstrombereich wird aber mit zuneh¬

mender Frequenz schmaler.

Es ist allerdings nicht bei allen Transistortypen der Fall, dass der Emitterstrom, der

die maximale Stromverstärkung I h2.,| ergibt, zugleich der Emitterstrom für optimale

Rauschverhältmsse ist Das Minimum von F und R liegt manchmal bei einem etwas

kleinerem Emitterstrom als das Maximum von | h„)h| (Siehe Transistor 2N 2415 m

Abb. 4.12).

2N 2415 (1036)

[h„J FR. 1-900 MHz

L 2265 (1076)

f-COOMHz

Abb. 4.12 F (I„), R (Ij und I h„,, I (I„) fur den Transistor 2N2415 bei 900 MHz und

den Transistor L2255 bei 1500 MHz.

Sowohl in Abb. 4.11 wie in Abb. 4.12 kommt es vor, dass für Frequenzen von 900 MHz und

hoher die Stromverstärkung h„., in Basisschaltung grosser als ems wird. Dies zeigt wie¬

der deutlich, dass der Einfluss der Gehauseelemente mcht vernachlässigt werden kann.
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Die ausserhalb des Transistors gemessene Stromverstärkung h„., ist vor allem wegen

des Resonanzeffektes zwischen Gehausekapazitat und Collectorzuführungsrnduktivitat

wesentlich grosser als die intrinsic Stromverstärkung a (siehe Abschnitt 2.2.1, Abb. 2.5

und 2.17).

Der Einfluss des Emitterströmes auf die optimale Quellenadmittanz Y (f) wird wieder

am Beispiel des Transistors AF139 gezeigt (Abb. 4.13). Bei mederen Stromdichten mmmt

der Absolutwert von Y mit zunehmendem Strom etwas ab. Der Charakter der Kurven
o

Y (f) wird aber nicht verändert. Die Kurven Y (f) sind Kreise, deren Mittelpunkt unge¬

fähr auf der reellen Achse der Y-Ebene liegen. Bis zu Frequenzen von ca. 700 MHz ist

Y induktiv und wird dann kapazitiv. Bei hohen Stromdichten hingegen (Hochstromge¬

biet, I_ > 3 mA) nimmt Y wieder etwas zu. Die Kurven Y (f) sind dann keine Kreise
E o o

mehr, sie smd auch ganz in das kapazitive Gebiet verschoben.

[jmmhc

AF 139 (102«

Abb. 4.13 Optimale Quellenadmittanz Y (f) für sechs verschiedene Emitterströme.

4.4 Vergleich zwischen Messung und Rechnung

Die numerische Berechnung der Rauschzahl erfolgte mit den Formeln (3.5) und (3.6).

Als Ausgangsgrossen dienten die m Abschnitt 2.3.4 zusammengestellten Werte für das

Ersatzschaltbild eines Transistors vom Typ GMO290. Die Rauschzahl wurde jeweils

für verschiedene Quellenadmittanzen berechnet und daraus die Rauschparameter er¬

mittelt (siehe Abschnitt 3.3). In den Abbildungen 4.14 und 4.15 werden die gerechneten

und die gemessenen Werte verglichen.
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GM0290 (1080)

Fo4 h - 1.Q"*

200 400 600 1000 2000 [MHz] 200 400 600 1000 2000 [MHz]

Abb. 4.14 Vergleich zwischen den gemessenen und den gerechneten Werten von F

für den Transistor GMO290 (1080) bei I„ = 0,5 mA und I„ = 1 mA.
°

GM0290(io8o)

I, * 0,5mA I, » 1mA

40 50 [mmho]

Abb. 4.15 Vergleich zwischen den gemessenen und den gerechneten Werten von Y
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Die Ueberemstimmung ist im ganzen Frequenzbereich und für beide Emitterstrome recht

gut. Die Abweichungen zwischen Messung und Rechnung liegen immer innerhalb der mög¬

lichen Fehlergrenzen. Rauschmessungen smd im allgemeinen mit einer recht grossen

Unsicherheit behaftet [28, 32j . Es gelingt nur m Spezialfällen eine Genauigkeit zu er¬

reichen, die besser als 10 % ist. In unserem Fall kommt noch dazu, dass auch die Aus¬

gangswerte für die Berechnung der Rauschzahl mit einer Ungenauigkeit behaftet sind, die

mehr als 5 % betragen kann. Dies ist vor allem auf die Messgenauigkeit der m diesem

Frequenzbereich erhältlichen Messbrücken (General-Radio Transferfunction Bridge Typ

1607 und Rohde-Schwarz ZG-Diagraph) zurückzuführen. Em weiterer Punkt ist auch

noch zu erwähnen: Das für die Berechnung verwendete Ersatzschaltbild ist ein Modell,

das die wirklichen Verhältnisse sehr vereinfacht und deshalb nur beschrankte Gültigkeit

besitzt.

Die Ueberemstimmung zwischen Messung und Rechnung führt zu emer wichtigen Schluss-

folgerung: Die Rauscheigenschaften emes Transistors können mmdestens bis zu Frequen¬

zen von etwa 2 GHz durch die gleichen Rauschquellen erklart werden, die bei tiefen Fre¬

quenzen vorhanden smd (ohne Funkelrauschen). Es ist nicht notig, bei hohen Frequenzen

eme zusätzliche Rauschquelle einzuführen. Die Zunahme der Rauschzahl mit zunehmen¬

der Frequenz ist allem auf die Abnahme der Verstarkereigenschaften des Transistors

zurückzuführen.

4.5 Vergleich zwischen Basis- und Emitterschaltung

Solange bei emem Transistor die interne Rückwirkung (Y.J und die Gehauseelemente

vernachlässigt werden können, weisen die Basis- und Emitterschaltung die genau glei¬

chen Rauscheigenschaften auf [2] .
Es ist deshalb mcht erstaunlich, dass bei höheren

Frequenzen, wenn die interne Rückwirkung und die Gehauseelemente nicht mehr vernach-

lassigbar smd, die Rauschparameter von Basis- und Emitterschaltung trotzdem mcht

stark von einander verschieden sind. Das für einen UHF-Transistor typische Verhalten

sei hier am Beispiel des Texas-Transistors GMO290 dargestellt. Alle Messungen wur¬

den m beiden Schaltungsarten mit unneutralisierten Transistoren durchgeführt.

Aus der Abbildung 4.16 geht hervor, dass der minimale Rauschfaktor in der Emitter¬

schaltung etwas tiefer liegt als in Basisschaltung. Diese kleine Verbesserung des Rausch¬

faktors wirkt sich leider nicht in einer Verbesserung des totalen Rauschfaktors emes

gesamten Verstärkers aus. Die interne Rückwirkung emes Transistors (vor allem die

Collector-Basis-Kapazitat) verursacht in der Emitterschaltung eine stärkere Gegenkopp¬

lung als in der Basisschaltung, was einen kleineren verfügbaren Gewinn in der Emitter¬

schaltung ergibt (Abb. 4.17).
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GM 0290 (1080)

400 600 WOO 2000 [MHz] 200 400 600 WOO 2000 [MHz]

Abb. 4.16 Minimaler Rauschfaktor F für Basis- und Emitterschaltung

GM 0290 (1080)

[dB]
20

IE-5.0mA

Y «Y
*S 0

Basisschaltung

Emitterschaltung

200 400 600 1000 2000 [MHz] 200 400 600 1000 2000 [MHz]

Abb. 4.17 Verfugbarer Gewinn g für Basis-und Emitterschaltung, jeweils bei Y =Y

Der Beitrag der zweiten Verstarkerstufe zum totalen Rauschfaktor emes Verstärkers ist

deshalb m der Emitterschaltung grosser als in der Basisschaltung. Es zeigt sich auch

hier wieder, (vergleiche Abschmtt 3.5) dass man beim Vergleich der Rauscheigenschaf¬

ten von zwei verschiedenen Anordnungen mit Hilfe emer einzigen Grosse besser das
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Rauschmass heranzieht als den Rauschfaktor. Vergleicht man nun das Rauschmass von

Emitter- und Basisschaltung in den Punkten Y = Y
, so liegt der Unterschied zwischen

diesen beiden Schaltungsarten immer innerhalb der Messgenauigkeit.

Nicht nur die minimalen Rauschfaktoren, sondern auch die optimalen Quellenadmittan¬

zen Y
,
welche diese mmimalen Rauschfaktoren ergeben, smd in der Basis- und Emitter¬

schaltung praktisch gleich gross (Abb. 4.18). In der Abbildung 4.18 ist zudem noch der

konjugiert komplexe Wert der Eingangsadmittanz in Emitterschaltung emgezeichnet.

Man sieht daraus nochmals wie eng der Zusammenhang zwischen Y und Y *
ist.

IE ' 0,5 mA

GM0290 (1080)

B

[jmmho

50[mmhol

Abb. 4.18 Optimale Quellenadmittanzen für Basisschaltung (Y ,) und Emitterschaltung

(Y ).
Gestrichelte

*
1

oe'

in Emitterschaltung.

(Y ).

Gestrichelte

Kurve: konjugiert komplexer Wert der Eingangsadmittanz
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ANHANG Al

a) Berechnung der Eingangsadmittanz in Basisschaltung

.
L ..-it-ijO-^LcCq)

Xb rn
Lb, ) 4=C"9
1—1__

—

B
'^-«^cy

Abb. A.l Kleinsignalersatzschaltbild in Basisschaltung. Ausgang kurzgeschlossen

Für das Ersatzschaltbild der Abbildung A.l werden die Maschengleichungen aufgestellt.

i, - !

1 e

VJuLel +

jUC
eg

i..ju)L
,
+ l (Z + JWL „) + i,R,,, + fi

- i„(l - C02L ,C jl X. = u,1 el e e e2' b bb Le T cl eg' J d 1

(1 - o)i - l. l - l. - 1.(1 - (J L ,C J
1 '

e b e b 2V "*
cl cg7

+

J0)C
cl

JUC

= VW
c2

bRbb' + ['e " ^ "\lCCS)] *b "

(1 - a)ie -

ib

J6JC
cl

+ i2 [(1 - U2LclCcg) jOOLc2 + jULcl]
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In diesen vier Gleichungen ist ausser den vier Strömen 1., i„, 1 und 1, auch die Grosse
1 2 e b

a unbekannt. Damit das System losbar wird, muss eme weitere Gleichung dazukommen.

Diese Gleichung erhalt man durch die Messung der externen Stromverstärkung h
21b

21b
= V1!

i„ kann also durch h... • i. ersetzt werden, sodass nur noch vier Unbekannte vorhan¬

den smd. Da die Unbekannten a und î als Produkt auftreten, wird das ganze System durch

l dividiert. Man erhalt dadurch vier neue Unbekannte: i./i
,
u,/i

, i, /i und o. Dieses
e 1 e 1 e b e

Gleichungs system wird nun (nach Aufteilung in Real- und Imagmärteil) direkt numerisch

gelost. Die Eingangsadmittanz YJlh ergibt sich zum Schluss als Quotient der Werte i./i

und u./i
.

1 e

b) Berechnung der Eingangsadmittanz in Emitterschaltung

^ll 'e-'c-'b

Abb. A.2 Ersatzschaltbild in Emitterschaltung. Ausgang kurzgeschlossen.

In der Emitterschaltung smd die Gehausekapazitaten mcht mit der Basis, sondern mit

dem Emitter verbunden. Die Maschengleichungen für das Ersatzschaltbild der Abbildung

A.2 lauten:

(l. - l + l )
v 1 e c'

Xl 3U)Lbl +

]UG
bg
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h J"Lbl + (le " \*uLb2 + VRbb' + le(Ze + V =

Ul

ih
- (1 - »)ie de -

ic
- ib)

'b Rbb' +

JWÇ

Cl
j(JC

c2

(1 - a)i

î (Z + X )
e e e

JCOC
cl

JWLC2 +

JCOL
cl

1 - U L ,C
cl cg

Der Wert von a wurde m der Basisschaltung bestimmt und kann deshalb hier als bekannt

vorausgesetzt werden. Das Gleichungs system wird durch u. dividiert. Die gesuchte Ein¬

gangsadmittanz Y. = 1,/u. erscheint dann als eine der Unbekannten.

ANHANG A2

Berechnung des Rauschfaktors

Die Berechnung der Rauschzahl geschieht durch die Ermittlung des Kurzschlussrausch-

Stromes am Ausgang (Formel (1.3)). Der totale Ausgangsrauschstrom l ergibt sich

durch Superposition der von den einzelnen Rauschquellen im Ausgang verursachten

Rauschstrome.

i^-=1 +1.+1 +i
tot as ab ae ac

(A.l)

Abb. A.3 Ersatzschaltbild für die Berechnung des Rauschfaktors. Siehe auch Abb. 3.3.
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l ist der von der Quelle u am Ausgang verursachte Rauschstrom. Die Berechnung

erfolgt anhand des Netzwerkes von Abbildung A.3, wobei die Rauschquellen u
.,

1 und

l gleich Null gesetzt werden. Damit das Resultat emigermassen übersichtlich wird,

werden zwei Abkürzungen eingeführt:

£ = -w2VCcl + Cc2> + ^Rbb'Ccl(1 " WVc2> ^

Zk = 'V1 " "Vc2> + J"Lb (A'3)

Mit diesen Abkürzungen ergibt sich für l :

a + £

(A.4)
( £ + l)(Zs + Z£) + (1 - a) Zk

Der von der Rauschquelle des Basiszuleitungswiderstandes R,,, im Ausgangskreis vér¬

in
l

,

wird:

ab

a + e - j<occ1(zs + ze + zk)

ur sachte Strom
i

,

wird:

ab

(A.5)
"

( £ + D(ZS + Ze) + (1 - a)Zfc

Die Rauschquellen der beiden Sperrschichten ergeben im Ausgang folgende Strome:

^Ze " a<Zs + Zk)

( £ + l)(Zs + Ze) + (1 - a)Zk

z + z + z,
sek

(A.6)

(A.7)
( e + i)(zs + ze) + (1 - o)Zk

Für die weitere Rechnung wird eine neue Abkürzung eingeführt:

Z + Z + Z,
sek

Z = (A.8)
a + £
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i i + i
,

+ i +i
tot as ab ae ac

î.i i

ab ae ac

i i i
as as as

(A.9)

Nun werden die Ausdrücke (A.4) bis (A.7) zusammen mit der Abkürzung (A.8) in (A.9)

eingesetzt:

'tot urb
= 1 + (1 - J"CclZt) + (Ze - aZ^ + Zt (A.10)

u u

rs rs

Der Rauschfaktor F ist (siehe Formel (1.3)):

tot

F = (A.ll)

Beim Ausrechnen des quadratischen Mittelwertes von i muss daran gedacht werden,

dass die beiden Rauschströme i und i korreliert sind (siehe Formel (3.3)):
re rc

v

F = 1 + i -

j<occlzt

2 u
rb

Z - aZ„
e t

2 i

2 i

+ 2Re

(Z - aZ) Z i • i
v

e r t ne !

(A. 12)

Das Rauschspannungsquadrat u der Quelle Z ist

u = 4kTAfRe(Z ) = 4kTAf • R (A.13)

Die andern Rauschquellen und der Korrelationskoeffizient sind gegeben durch Gleichung
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(3.1) bis (3.4). (A.12) und (3.1) bis (3.4) in die Gleichung (A.ll) eingesetzt ergibt (mit Y

= vv-

F = 1 +

\V
!

2kTR

1 - jOJC ,Z, Re(aZ,. - Z )
cl t | t

s s

Zt lC~ K" Ze XE

(A.14)

Wird Z durch Z
'

ersetzt, so ist (A.14) gleich dem Ausdruck (3.5).

ANHANG A3

Das Rauschmass eines allgemeinen Vierpols

Der verfügbare Gewinn g eines Vierpols ist definiert als der Quotient der verfügbaren

Ausgangsleistung (mit einer bestimmten Quelle am Eingang) dividiert durch die verfüg¬

bare Leistung der Quelle, e ist eine Funktion der Vierpolparameter und der Quellen¬

admittanz Y . Es gilt (siehe z.B. [34] ):

|Y2l|2Re'Ys>
V

_

|Y11 + Ys I
2

Re(Y22> " Re fY12Y2l(Yll + Ys>*] <A-15>

Die Ausdrücke (A.15) und (1.8) werden nun in die Definitionsgleichung für das Rausch¬

mass M (3.13) eingesetzt.

M

/&*
(A. 16)

<Fo - ^s + Rn [<Gs ~ Go>2 + <Bs - Bo>2]
Gs +,—^2 (|Y11 + Ys I' Re<Y22> " Re [Y12VY11 + V*])

21 |
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Wegen

und

Yll + Ys |
2

= [Gs + Re<V]
2

+ [Bs + Im<YH>]

Re[Y12Y21(Yll + W] = Gs-Re(Y12Y21> + VIm(Y12Y

+ Re(Y12Y21Ylï>

lasst sich (A.16) sofort in die Form (3.15) umschreiben.

M

VGs2 + Bs2) + K2Gs + K3Bs + K4

Ql(Gs2 + Bs2) + Q2Gs + Q3Bs + Q4

Die Konstanten K und Q haben folgende Werte:

K. = R
1 n

K, = F - 2R G - 1
2 o no

K„ = - 2R B
3 no

K„ = G
2

+ B
2

4 o o

Re(Y22)
Q, -

1
IY .2

'21

2Re(Yu)-Re(Y22) - Re(Yj2Y21)
Q2 = 1 + 5"

|Y2l|2

2 Im(Yn)-Re(Y22) - Im(Y12Y21)
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|Yll|2Re<Y22> " Re(Y12Y21Yl5

'211
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VERZEICHNIS DER WICHTIGSTEN SYMBOLE

Die Zahl in der Klammer gibt die Formel an, in der das Symbol zum ersten Mal auftritt

oder naher definiert wird.

B Im(Y )
o o

B Im(Y )
cor cor

Bs Im(Ys)

C
,
C

.,
C

2
Collector-Basis Kapazität

C Kapazität der Emitterdiode

C
, C, ,

C Gehausekapazitat des Emitters, der Basis resp. des Collectors
eg bg eg

^

e Ladung des Elektrons

F Rauschfaktor

F minimaler Rauschfaktor
o

f Frequenz

Af Bandbreite

G Re(Y )

o
v o'

G Re(Y )
cor cor

Ge Re(Ye)

Gs Re<Ys>

g verfügbarer Gewinn emes Vierpols

h,., externe Stromverstärkung des Transistors m Basisschaltung

_ Collectorgleichstrom

F Emittergleichstrom

smusformiger Emitterwechselstrom (Quadratischer Mittelwert)

Rauschstrom der Collectordiode

Rauschstrom der Emitterdiode

Rauschstrom der Quelle

k Boltzmannsche Konstante

K Konstante, (3.15)
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L Induktivität

L
.,
L

-, Lbl> L,
2>
L

, Lc2 Zuleitungsinduktivitaten des Emitters, der Basis,

resp. des Collectors

Lb Lb2 + LblA1 - "2 LblCcg)
M Gegeninduktivität (nur in Abschnitt 2.2)

M Rauschmass, (3.13)

M minimales Rauschmass
min

P Leistung

Q. Konstante, (3.15)

R,,, Basiszuleitungswiderstand

R
,

Collectorbahnwiderstand
cc

R Rauschparameter, (1.4a), (1.9)

Rs Re(Zs)

T absolute Temperatur

T Raumtemperatur in K

U__ Basis-Collector Gleichspannung

u
, Rauschspannung des Basiszuleitungswiderstandes R_h,

Y optimale Quellenadmittanz, ergibt den minimalen Rauschfaktor F
, (1.9)

Y.
, Y.,, Y,., Y„2 Y-Parameter eines Vierpols

Y Korrelationsfaktor für die Ersatzrauschquellen am Eingang eines Vierpols,
cor

(1.1)

Y Admittanz der Emitterdiode
e

Y Quellenadmittanz die das minimale Rauschmass ergibt

Y Quellenadmittanz

Z Impedanz der Emitterdiode

Z Quellenimpedanz

Z Definition siehe (3.5) und (A.8)

a Stromverstärkung des intrinsic Transistors in Basisschaltung

CJ 2lTf
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