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EQUIVALENT CIRCUIT MODEL OF THE GaAs MESFET
BASED ON VECTOR MEASUREMENTS OF THE HARMONICS

Abstract

A new method for simultaneously measuring magnitude and
phase of the harmonics generated by a microwave two-port has
been developed. The two-port under test, eg. a transistor, is driven
with a sinusoidal microwave signal strong enough to force it into
nonlinear operation. Its output harmonics are measured in the fre-
quency domain with a setup which includes a standard vector
network analyzer. For phase calibration at the harmonic frequen-
cies, a millimeter-wave Schottky diode is used as a reference device.

With a fundamental frequency around f; = 5GHz, the first four
harmonics generated in several samples of the commercially availa-
ble GaAs MESFET NE 710 have been measured at different bias
conditions. Good agreement of the time-domain waveform construc-
ted from the frequency-domain data with the results from direct
time-domain measurement of the same device showed the validity of
the measurement technique.

The developed measurement system has better sensitivity than a
sampling oscilloscope due to its smaller noise bandwidth. In addi-
tion, it doesn’t suffer from trigger jitter problems.

The measurement results cannot be used directly for circuit
design because they are all determined using 50Q source and load
impedances. Furthermore, the present measurement setup only
yields the harmonic components of the forward transmisssion. The-
refore, a nonlinear equivalent circuit model of the FET, which is
based on previous work of Statz et al., has been implemented in the
nonlinear time-domain analysis program ASTAP. Some improve-
ments to the model, eg. the soft limiting of the voltage Unew (eq.
(6.6) ), were necessary to obtain a good fit between the measured
and the modeled harmonics. This FET model can now be used to
design circuits with arbitrary terminations.

To demonstrate that the derived FET model is useful for designing
a microwave circuit a FET frequency quadrupler from 5 to 20 GHz
has been designed and built as a hybrid microstrip circuit. The
quadrupler has a minimum conversion loss of 6.5 dB.
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Kurzfassung -

Es wird eine neue Methode zur gleichzeitigen Messung von Ampli-
tude und Phase der in einem nichtlinearen Mikrowellen-Zweitor er-
zeugten Harmonischen beschrieben. Dabei wird das Zweitor, z.B.
ein Transistor, mit einem starken Mikrowellen-Sinussignal bis in
den nichtlinearen Betriebsbereich ausgesteuert. Die Harmonischen
am Ausgang werden im Frequenzbereich gemessen. Der Messaufbau
basiert auf einem Standard-Vektor-Netzwerkanalysator. Fuir die
Eichung der Phase der Harmonischen beziiglich der Grundschwin-
gung wird eine sehr schnelle Schottkydiode als Referenz-Bauele-
ment verwendet.

Mit einer Grundfrequenz f7 im Bereich um 5 GHz sind an ver-
schiedenen Exemplaren des handelsiiblichen MESFET NE 710 die
ersten vier Harmonischen (fi...f4) gemessen worden. Dabei wurden
verschiedene Arbeitspunkte verwendet. Zur Ueberprifung der Mess-
resultate ist aus der Reihe der Harmonischen die Kurvenform im
Zeitbereich berechnet und mit direkten Kurvenform-Messungen des
gleichen FET verglichen worden. Die gute Uebereinstimmung beider
Kurven zeigte die Giiltigkeit der Messmethode.

Wegen der kleineren Rauschbandbreite hat das beschriebene
Messystem eine grissere Empfindlichkeit fir Harmonische mit
kleiner Amplitude als ein Sampling-Oszolloskop. Ein Messfechler
durch Unstabilititen in der Triggerung (trigger jitter) tritt nicht auf.

Die gewonnenen Messdaten kénnen nicht direkt fir die Schal-
tungsberechnung verwendet werden, weil sie nur fiir eine Quellen-
und Lastimpedanz von 50Q vorliegen. Ausserdem werden mit dem
bestehenden Messystem nur die harmonischen Verzerrungen der
Vorwirts-Uebertragungsfunktion erfasst. Um Schaltungen mit belie-
bigen Belastungen des FET zu berechnen, kann z.B. ein Ersatz-
schaltungsmodell verwendet werden, dessen Parameter anhand der
Messungen festgelegt werden. Als Grundlage diente dabei das be-
kannte Modell von Statz et al., das erweitert wurde, um die gemes-
senen Harmonischen genauer zu simulieren. Das erweiterte Modell,
bei dem z.B. die Begrenzung der Kapazititssteuerspannung Unew
weicher erfolgt (Formel 6.6), ist als benutzerdefiniertes Modell im
nichtlinearen Zeitbereichsanalyseprogramm ASTAP programmiert
worden.
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Um zu zeigen, dass mit diesem Modell erfolgreich Mikrowellen-
schaltungen entworfen werden kénnen, ist ein Frequenzvervierfa-
cher von 5 auf 20 GHz berechnet und in Streifenleitungstechnik

aufgebaut worden. Er hat einen minimalen Konversionsverlust von
6.5 dB.

Stichwirter:

Harmonische, Oberschwingungen, Nichtlinearitit, MESFET,
Phasenmessung, Ersatzschaltung, Frequenzvervielfacher,
Vervierfacher, nichtlineares Modell, lineares Modell
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1. Einleitung

1.1. Stand der Technik

Die heutige Mikrowellenschaltungstechnik ist gekennzeichnet
durch die weitgehende Verwendung von Halbleiterbauteilen als
aktive Elemente. Mikrowellenrbhren wie Klystron, Magnetron, etc.
werden nur noch bei Hochleistungsanwendungen eingesetzt.

In den letzten Jahren ist zudem die Hohlleitertechnik grdssten-
teils durch die planare Schaltungstechnik abgelést worden. Bei den
sog. Hybridschaltungen (engl. MIC = Microwave Integrated Circuit)
wird als Leitungstyp meist die Mikrostreifenleitung ("microstrip”)
verwendet. Als dielektrisches Trigermaterial sind Kunststoffe und
Alz03-Keramiksubstrate Gblich.

Zunehmende Bedeutung erlangen die monolithisch integrierten
Mikrowellenschaltungen auf Galliumarsenid-Substrat, MMICs ("Mo-
nolithic Microwave Integrated Circuit”) genannt. Die fiir die Dimen-
sionierung planarer Mikrowellenschaltungen nétigen Grundlagen
sind z.B. in [1.1] zu finden.

Die Messtechnik von linearen aktiven und passiven Ein- und
Zweitoren ist ausgereift. Computergesteuerte Netzwerkanalysatoren
(NWA) ermdglichen die Korrektur einer ganzen Reihe von systemati-
schen Messfehlern, wie z. B. die unperfekte Anpassung der NWA-
Tore oder die Frequenzgangfehler. Die sog. "vektoriellen” NWA
kénnen Betrag und Phase der vier Streuparameter bestimmen.
Dazu muss zuerst eine Anzahl Eichstandards, deren genaue Daten
dem NWA bekannt sind, gemessen werden. Diese "Eichung’ verbes-
sert die Messgenauigkeit des Systems um eine bis zwei Grossenord-
nungen.

Bei den neueren NWA ist es auch moglich, den Beitrag einzelner,
von verschiedenen Orten stammender Reflexionen, von der Gesamt-
reflexion zu subtrahieren. Dazu werden die Messwerte mit Hilfe der
Fouriertransformation in den Zeitbereich transformiert und die zu
unterdriickenden Teilreflexionen durch eine Fensterfunktion ausge-
blendet.
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Einen Ueberblick tiber den heutigen Stand der Mikrowellenmess-
technik enthilt z.B. [1.2]. Im weiteren sei auf die zahireichen Appli-
kationsberichte und Datenblitter der wichtigsten Hersteller von vek-
toriellen NWA, Hewlett-Packard und Wiltron, verwiesen.

Weit weniger etabliert als die lineare S-Parameter-Messtechnik ist
die Messung von Mikrowellenkomponenten unter Grossignalbedin-
gungen. Nach heutigem Wissensstand existiert keine Messmethode,
die ein nichtlineares Mikrowellenbauteil allein vollstindig charakte-
risieren kann. Ein wichtiger Grund dafir ist, dass das Ueberlage-
rungsprinzip fir Spannungen und Strome bei nichtlinearen Ele-
menten nicht giit.

Far die Charakterisierung nichtlinearer Mikrowellen-Kompo-
nenten wird meist eine Kombination der folgenden Methoden ver-
wendet:

- statische (DC-) und quasistatische (sog. "niederfrequente") Metho-
den

- Messung sogenannter "Grossignal-S-Parameter”

- Load-Pull Verfahren

- Messung der Signalform im Zeitbereich mit Sampling-Systemen

- Pulsmessung mit modulierten und unmodulierten Pulsen

Die Abschnitte 3.1. und 3.2. enthalten eine Uebersicht {iber diese
Grossignalmessmethoden zusammen mit weiteren Literaturangaben.

Die Berechnungsmethoden fiir lineare Mikrowellenschaltungen
sind ebenfalls weitgehend bekannt. Sie basieren auf der Streupara-
meterdarstellung und den daraus ableitbaren Konzepten wie Kreise
konstanter Verstirkung, Stabilititskreise, etc. Eine Zusammenfas-
sung der linearen Mikrowellenschaltungsberechnung enthilt [1.3).

Fur die Modellierung linearer aktiver Elemente werden meist Er-
satzschaltungsmodelle verwendet. Fir den Schaltungsentwurf
stehen kommerziell erhiltliche CAD-Programme auf PCs, Worksta-
tions und Grossrechnern (z.B. "SuperCompact" oder "Touchstone”)
zur Verfugung. Diese Programme ermdglichen auch die numerische
Optimierung der Schaltung anhand einer vorgegebenen Zielfunk-
tion.
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Unter anderem durch die zunehmende Verwendung von Compu-
tern zur Messgeritesteuerung und Schaltungssimulation ergibt sich
eine immer engere Verknupfung der drei Gebiete Messtechnik,
Schaltungsberechnung und Bauteilsimulation. Die traditionellen
Grenzen zwischen diesen Gebieten werden von "integrierten” Mikro-
wellenentwurfssystemen zunehmend verwischt. Bei der Entwicklung
von MMIC-Schaltungen, an denen nach der Fabrikation kein Ab-
gleich mehr durchgefiihrt werden kann, kommen ausserdem neue
Kriterien fiir einen "guten" Schaltungsentwurf hinzu, beispielweise
die minimierte Empfindlichkeit auf Exemplarstreuungen der Bautei-
le. Eine Mess- oder Modellierungsmethode kann daher immer
weniger losgelést von der Entwicklung der Schaltungsberechungs-
verfahren gesehen werden.

Im linearen Bereich stehen dem Mikrowelleningenieur schon sehr
leistungsfihige Werkzeuge zur Verfiigung. Im Gegensatz dazu sind
diec Messtechnik und die Berechnungsverfahren von nichtlinea-
ren Schaltungen noch sehr entwicklungsfidhig. Die vorliegende
Arbeit soll dazu einen Beitrag leisten.

Im Sinne der oben erwihnten Wechselwirkung ist hier noch kurz
auf den heutigen Stand der nichtlinearen Schaltungsberechnung
einzugehen. Diese erfolgt bisher meist durch computerunterstiitzte
Simulation im Zeitbereich, z.B. mit den Programen SPICE und
ASTAP. Die meisten kommerziellen SPICE-Programme (PSPICE [1.4],
microwaveSPICE {1.5]) stammen von der Berkeley-SPICE Version 2G
aus dem Jahr 1975 [1.6] ab. ASTAP [1.7] ist ein von IBM entwickel-
tes Programm, das zusitzlich erweiterte statistische Analysemog-
lichkeiten besitzt.

Diese Zeitbereichsprogramme haben sich fiir die Simulation von
diversen elektronischen Schaltungen, wie Operationsverstirkern,
Flip-Flops, usw., bewihrt. Bei der Simulation von Mikrowellenschal-
tungen gibt es jedoch zwel Aspekte, die den reinen Zeitbereichspro-
grammen besondere Schwierigkeiten bereiten:

1. Vorwiegend im Frequenzbereich definierte Phinomene kénnen
in der Simulation kaum erfasst werden. Ein wichtiges Bei-
spiel dafiir ist die Dispersion auf Hochfrequenzleitungen.
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2. Die Rechenzeiten der Simulationen von Mikrowellenschal-
tungen sind oft zu lang, weil in diesen Schaltungen sehr
unterschiedliche Zeitkonstanten vorkommen. Um das hoch-
frequente Verhalten richtig zu berechnen, muss ein sehr
kleiner Zeitschritt gewihlt werden. Gleichzeitig kommen
aber, v.a. in den Speisenetzwerken, Schaltelemente vor,
die sehr lange Einschwingzeiten bis zum Erreichen des
stationiren Zustandes besitzen. Man ben6tigt daher grosse
Simulationszeiten fiir genaue Ldsungen.

Hinzu kommt, dass keines der heute bekannten Zeitbereichspro-

gramme die numerische Optimierung der Schaltelemente ermdg-
licht.

Diese - Nachteile werden bei der Methode der "Harmonischen
Balance” (harmonic balance) zum Teil tberwunden. Bei diesem
Verfahren wird nur derjenige Teil der Schaltung, der nichtlineare
Elemente enthilt, im Zeitbereich gerechnet, der Rest jedoch im Fre-
quenzbereich [1.8]. Fir den linearen Teil kénnen alle bekannten
Modelle fur Leitungen, auch mit Dispersion, verwendet werden. Bei
vielen Mikrowellenschaltungen ist der gréssere Anteil der Elemente
linear, was die Rechenzeit vermindert. Ein Harmonic-Balance Pro-
gramm [1,9,1.10] ist sogar in der Lage, die Elemente der Schaltung
auf fast beliebige Zielfunktionen zu optimieren, ohne dass die Re-
chenzeit tibermadssig ansteigt.

In einem Harmonic-Balance Programm werden die Spannungen
und Stréme an den Toren der nichtlinearen Teilschaltung tiblicher-
weise durch ihre Fourierreihen dargestelit. Wieso sollte man also
nicht versuchen, die nichtlineare Uebertragungsfunktion bzw.
deren Fourlerreihe direkt im Frequenzbereich zu messen?

Die hier entwickelte Messmethode im Frequenzbereich hat gegen-
uber Zeitbereichsmessungen den Vorteil der grosseren Empfindlich-
keit, insbesondere bei der Messung schwacher Harmonischer in Ge-
genwart einer starken Grundschwingung.



1.2. Messung der nichtlinearen Uebertragungsfunktion
im Frequenzbereich

Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine neue Messmethode entwik-
kelt und untersucht, die es erlaubt, neben der Amplitude auch die
Phase der harmonischen Signale am Ausgang eines Zweitors bei
Speisung mit einem sinusférmigen Mikrowellensignal zu bestimmen.
Die Messung erfolgt im Frequenzbereich mit Hilfe eines gebriuchli-
chen Netzwerkanalysators sowie eines Generators mit interner Fre-
quenzvervielfachung. Dieser liefert sowohl das vervielfachte Signal
fir den NWA als auch die dazu phasenstarre Grundfrequenz zur
Aussteuerung des Messobjektes.

Fuar die Festlegung der Phase der Harmonischen bezogen auf die
Grundschwingung wird eine Begrenzer-Schaltung mit einer schnel-
len GaAs-Schottkydiode verwendet. Das Verhalten dieser Referenz-
schaltung lasst sich fiir den Fall der idealen Diode analytisch her-
leiten. Fiir die reale Diode muss man zur Computersimulation
greifen. Ausser dieser Referenzschaltung werden keine Komponen-
ten benétigt, die in einem gut ausgeriisteten Mikrowellenlabor nicht
vorhanden sind.

Im Vergleich mit der Gleichstrommessung der Nichtlinearitit hat
das beschriebene Messverfahrens folgende Vorteile:

- Die Messung erfolgt in einem 50Q-System, wodurch parasitire
Schwingungen des Messlings meistens verhindert werden,

- der Einfluss reaktiver parasitirer Elemente wird mitgemessen,

- Laufzeiteffekte werden miterfasst,

- der Einbau des Messobjekts ist bei der Messung gleich wie bei
der Anwendung in einer MIC-Schaltung.

Verglichen mit der Load-pull Messung hat die beschriebene Har-
monischenmessung den Vorteil, dass auch die wichtigsten Ober-
schwingungen gemessen werden. '

Verglichen mit der direkten Signalform-Messung mit dem Sam-
pling-Oszilloskop ergibt sich fiir die Harmonischen eine bessere
Empfindlichkeit, hauptsichlich wegen der kleineren Rauschband-
breite.



-6-

Ein Nachteil der Methode ist darin zu sehen, dass die Quellen-
und Lastimpedanz auf 50Q festgelegt ist.!) Es kann also nicht der
ganze mdgliche Impedanzbereich durchfahren werden.

Die Berechnung von Schaltungen geschieht deshalb vorzugsweise
iber den Zwischenschritt einer Modellbildung. In einem ersten
Schritt wird das Verhalten dieses (Ersatzschaltungs-) Modells auf
die Messwerte optimiert. Im anschliessenden zweiten Schritt wird
dann mit Hilfe des optimierten Modells die Schaltung berechnet.

1.3. Resultate

Einige typische mit dem beschriebenen System erzielte Messresul-
tate werden in Kapitel 4 zusammengefasst. Als Messobjekt dient
dabei der GaAs MESFET NE 710. Die Messresultate werden mit Be-
tragsmessungen und mit Zeitbereichsmessungen auf einem Sam-
pling-Oszilloskop verglichen. Fiur diesen Vergleich wurde die Reihe
der gemessenen komplexen Amplituden in den Zeitbereich transfor-
miert.

Die Uebereinstimmung der gemessenen Betrige ist mit wenigen
Ausnahmen besser als 1 dB. Dies liegt innerhalb der zu erwarten-
den Fehlergrenzen, die bei der Betragsmessung vor allem vom Netz-
werkanalysator bestimmt werden.

Die Genauigkeit der Phasenwerte konnte wegen der begrenzten
Messgenauigkeit der Vergleichsmessung nicht mit der gleichen Pra-
zision wie die der Betrige tberprift werden, Basierend auf der Si-
mulation der Referenzschaltung und mit Berticksichtigung der
NWA-Fehlergrenzen wird sie auf +2° bis +8° bet 10 GHz (2. Harmo-
nische) und ca. £20° bei 20 GHz (4. Harmonische) geschitzt.

Auf der Grundlage der vektoriellen Harmonischenmessungen ist
ein nichtlineares Ersatzschaltungsmodell des NE 710 in das Zeit-
bereichs-Analyseprogramm ASTAP programmiert worden. Die
Struktur dieses Modells baut auf in der Literatur beschriebenen
Modellen, v.a. demjenigen von Statz et al., [1.11] auf. Die linearen

1) Die Kombination mit einem aktiven Ausgangstuner zur Simulation
beliebiger Lastimpedanzen ist prinzipiell mdglich, im Rahmen
dieser Arbeit aber nicht untersucht worden.
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Elemente dieses Ersatzschemas sind hauptsichlich aus Kleinsignal-
S-Parametermessungen bestimmt worden. Die Startwerte der nicht-
linearen Elemente basieren auf DC-Kennlinien. Sie sind abschlies-
send so optimiert worden, dass die Simulation des FET im 50Q-
System mit den Harmonischenmessungen bestméglich tiberein-
stimmt. Dabei zeigte sich, dass durch einige Ergdnzungen, wie

- frequenzabhingiger Ausgangsleitwert,

- Diodenstrecken Gate-Source und Gate-Drain,

- weichere Begrenzung der kapazititssteuernden Spannung Unew in

Vorwiartsrichtung,

die Uebereinstimmung des Modells mit den Harmonischenmessun-
gen betrichtlich verbessert werden kann.

Zum Nachweis der praktischen Brauchbarkeit des durch diese
Parameter erweiterten Modells ist ein Frequenzvervierfacher in MIC-
Technik realisiert worden. Bel einer Ausgangsfrequenz von 20.6 GHz
wurde ein minimaler Konversionsverlust von 6.5 dB erreicht. Dies
ist etwa 6 dB besser als der Konversionsverlust eines optimalen re-
sistiven Vervierfachers mit Dioden. Die Schaltung enthdlt anderer-
seits deutlich weniger Bauteile als eine Kombination aus Verstéirker
und nachfolgendem Diodenvervierfacher.

Die Uebereinstimmung der ASTAP-Simulation des Vervierfachers
mit den Messwerten fur Konversionsverlust und Ausgangsleistung
ist ahnlich gut wie beim mit 50Q abgeschlossenen FET. Das entwik-
kelte Modell ist somit fiir die Simulation des FET bei stark von 50Q
abweichenden Quellen- und Lastimpedanzen verwendbar.

1. 4. Gliederung der Arbeit

Die Arbeit gliedert sich in zwei Teile. Im ersten Teil werden die
Messmethode und ihre Resultate zusammengefasst (Kapitel 3 und
4). Der zweite Teil beschreibt das nichtlineare Ersatzschaltungsmo-
dell fir den GaAsFET NE 710 (Kapitel 6) und die Realisierung eines
Frequenzvervierfachers mit diesem Transistor (Kapitel 7).

Das einfiihrende Kapitel 2 fasst einige im weiteren Verlauf der
Arbeit benétigte Grundlagen zusammen. Ebenso steht zu Beginn
des zweiten Teils ein Kapitel (Kapitel 5), das eine Uebersicht tiber
den prinzipiellen Aufbau des MESFET und seiner Ersatzschaltung
enthilt.
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2. Zusammenfassung der benédtigten Grundlagen

Die folgenden Abschnitte fassen einige wichtige Eigenschaften der
linearen und nichtlinearen Darstellung elektrischer Gréssen und
Schaltungen zusammen, soweit diese im weiteren Verlauf der Arbeit
benétigt werden. Eine allgemeine Einfithrung in die Theorie nichtli-
nearer Schaltungen findet sich in (2.1, 2.2, 2.3].

Ferner wird die fiir die harmonischen Komponenten verwendete
Darstellung eingefihrt. Die wichtigsten Eigenschaften der benétig-
ten Mikrowellen-Messgerdte werden ebenfalls kurz zusammenge-
fasst.

2.1. Lineare und nichtlineare Schaltungen

Hier sollen zunichst einige Grundtatsachen tber lineare und
nichtlineare Schaltungen zusammengestellt werden. Dabei werden
vor allem die Unterschiede nichtlinearer elektrischer Netzwerke ge-
gentiber den tiblicherweise betrachteten linearen Netzwerken her-
vorgehoben.

1. Definition: Ein lineares Netzwerk besteht ausschliesslich
aus linearen Elementen (R, C, L, M, lineare gesteuerte
Quellen). Jede Zusammenschaltung, in der mindestens ein
nichtlineares Element vorkommt, wird als nichtlineares
Netzwerk bezeichnet.

2. Die beiden fundamentalen Eigenschaften linear-nichtlinear
und zeitunabhingig-zeitabhangig sind klar auseinanderzu-
halten. In der linearen Schaltungsberechnung wird aller-
dings meist auch die Zeitunabhéngigkeit der Schaltelemen-
te stillschweigend vorausgesetzt. Wird diese Voraussetzung
fallengelassen, gelten viele Regeln der linearen Schal-
tungsanalyse nicht mehr, auch ohne dass die Schaltung
Nichtlinearitidten enthéit.

3. Die Kirchhoff'schen Gesetze gelten auch in nichtlinearen
Netzwerken.

4. Das Ueberlagerungsprinzip fiir Spannung und Strom gilt in
nichtlinearen Schaltungen nicht. Dies hat u.a. die
folgende Konsequenz:
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Die bei linearen Netzwerken Gbliche Beschreibung im Frequenz-
bereich (Fourier- bzw. Laplacetransformation) ist nicht mehr
mdglich. Schwach ausgeprigte Nichtlinearititen kénnen in
einem beschrinkten Bereich (Konvergenzbereich) mittels einer
mehrdimensionalen Faltung (Volterra-Reihen) beschrieben
werden (siehe z.B. [2.4]). Eine weitere Methode far schwach
nichtlineare Schaltungen ist die Anwendung der "describing
function”, bei der von einer periodischen Ldsung der Netzwerk-
gleichungen nur die Grundharmonische betrachtet wird. In der
Mikrowellentechnik bezeichnet man diese Vereinfachung oft als
"Grossignal-S-Parameter”.

. Der Impedanzbegriff verliert seine umfassende Bedeutung.
Er kann nur noch bei kleinen Aussteuerungen (im Arbeits-
punkt linearisierte Betrachtung, siche Abschnitt 2.3.)
angewendet werden. Auch der Reflexionsfaktor ist fir
nichtlineare Elemente nicht definiert.

. Ein Eingangssignal mit einer einzigen Frequenzkomponente
erzeugt im allgemeinen ein Ausgangssignal mit unendlich
_ vielen Frequenzkomponenten.

. Die Losung der nichtlinearen Netzwerkgleichungen ist nicht
eindeutig. Im allgemeinen sind null, eine oder auch
beliebig viele Losungen mdoglich, die auch radikal unter-
schiedlich sein kénnen. Die Existenz unendlich vieler
Lésungen, die bei nur minimal verschiedenen Anfangsbedin-
gungen auftreten kénnen, wird auch als "chaotisches
Verhalten” eines Netzwerkes [2.5] bezeichnet.
Bei der computerunterstiitzten Schaltungsberechnung muss
der Fall, dass ein nichtlineares Netzwerk mehrere Losungen
hat, besonders beachtet werden. Die meisten Algorithmen
finden zwar eine Lisung, kénnen aber nicht angeben,
wieviele weitere es noch gibt.
Aus der Méglichkeit mehrerer Losungen folgt auch, dass die
Stabilitdt nichtlinearer Schaltungen sehr schwierig zu
untersuchen ist.
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2.2. Eigenschaften und Definitionen von nichtlinearen
R,Lund C

Die Bezeichnungen in den untenstehenden Definitionen einiger
wichtiger Eigenschaften nichtlinearer Elemente orientleren sich an
der Standardnotation [2.1]. Nichtlineare Induktivititen kommen in
einem Ersatzschaltbild eines GaAs MESFET normalerweise nicht vor
und werden darum in dieser Arbeit nicht bendtigt.

Im folgenden wird deshalb die Kapazitit als Beispiel fiir ein reak-
tives nichtlineares Element verwendet. Die Eigenschaften nichtlinea-
rer Induktivitdten kdnnen auch mit den Dualititsbezichungen her-
geleitet werden.

2.2.1.

- Stromgesteuerte und spannungsgesteuerte Darstellung

Ein nichtlinearer Widerstand, bei dem die Spannung eine eindeu-
tige Funktion des Stromes ist, wird "stromgesteuert" genannt (z.B.
eine Gasentladungslampe, Fig. 2.1 a)).

1 i 1
a) b) C)

Figur 2.1: Strom- und spannungsgesteuerte Darstellung nichtlinearer Widerstin-
de: a) stromgesteuert {z.B. Gasentladungslampe)
b) spannungsgesteuert (z.B. Tunneldiode)
c) weder strom- noch spannungsgesteuert
Zu beachten ist insbesondere, dass die Kennlinie von Fig. 2.1 a)
nicht eineindeutig ist! Analog dazu existieren "spannungsgesteuerte”
nichtlineare Widerstéinde, wie z.B. die Tunneldiode (Fig. 2.1 b)).



-11-

Wenn ein nichtlineares Element weder durch eine spannungs-
noch durch eine stromgesteuerte Kennlinie dargestellt werden kann
(Beispiel in Fig. 2.1 c)), ist immer noch eine parametrische Beschrei-
bung ( u=flx), 1=g(x) } moglich.

- Monoton steigende Kennlinie

Die monoton steigende (bzw. monoton fallende) Kennlinie (Fig.
2.2) ist ein theoretisch interessanter Spezialfall, dessen Eigenschaf-
ten in der Praxis oft ausgeniitzt werden.

ol o

Lo

Figur 2.2 Beispiel fiir eilne monoton steigende Kennlinie

Im Falle eines Widerstandsnetzwerks, das ausschliesslich aus
Elementen mit monoton steigenden Kennlinien besteht, lassen sich
einige spezielle Eigenschaften beweisen (vgl. [2.1], S. 27711).

Far die Modellierung von Bauelementen ist wichtig, dass eine
momoton steigende (fallende) Kennlinie einen eineindeutigen Zu-
sammenhang von Strom und Spannung ergibt. Ein solches Element
kann daher sowohl stromgesteuert als auch spannungsgesteuert
dargestellt werden. Fiir die numerische Optimierung nichtlinearer
Schaltungen haben Elemente mit monotoner (steigender oder fallen-
der) Kennlinie einige Vorteile. Beim Aufstellen eines nichtlinearen
Ersatzschaltungsmodells versucht man deshalb, wenn mdéglich aus-
schliesslich solche zu verwenden.

- Stiickweise lineare Kennlinie

Oft werden nichtlineare Kennlinien durch stiickweise lineare an-
gendhert (ein bekanntes Beispiel dafiir ist die Diodenkennlinie).
Diese Vereinfachung ermdglicht in gewissen Fillen die analytische
Losung des nichtlinearen Problems.
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Bei der Anwendung der stlickweisen linearen Approximation in
der computerunterstiitzten Schaltungsberechnung ist zu beachten,
dass die Ableitung der Kennlinie in den Knickpunkten unstetig ist!
Diese Unstetigkeiten kénnen je nach verwendetem Algorithmus (z.B.
bei der Gradientenberechnung) zu numerischen Problemen fiihren.

2.2.2. Unterschiede nichtlinearer Reaktanzen gegenitiber nicht-
linearen Widerstinden:

Die im obigen Abschnitt definierten Kennlinien-Eigenschaften
gelten auch far nichtlineare Reaktanzen. Ferner gilt fir nichtlineare
L und C wie fir lineare, dass in der Induktivitit der Strom und an
der Kapazitit die Spannung nicht sprunghaft &ndern kann.

Ein wichtiger Unterschied besteht jedoch darin, dass nichtlineare
Reaktanzen in einer Schaltung, die sich in einem periodischen ein-
geschwungenen Zustand befindet, im Mittel (tiblicherweise tiber eine
Periode der dominierenden Grundfrequenzkomponente gerechnet)
keine Energie absorbieren. Sie kénnen aber auf bestimmten Fre-
quenzen Energie aufnehmen und diese auf anderen Frequenzen
wieder abgeben. In dieser Eigenschaft gleichen nichtlineare Reakt-
anzen den zeitabhiingigen inearen Reaktanzen, die in parametri-
schen Schaltungen wie Verstirkern und Frequenzumsetzern einge-
setzt werden.!)

Mathematisch wird die Umsetzung der Energie auf andere Fre-
quenzen in nichtlinearen und in zeitabhingigen linearen Schaltun-
gen durch die bekannten Beziechungen von Manley-Rowe [2.6] be-
schrieben. In einem verlustlosen Netzwerk mit idealen Filtern ist
dabei eine verlustfreie Uebertragung der Eingangsleistung auf
andere Spektrallinien méglich.

Resistive Nichtlinearititen kénnen die eingespiesene Energie zwar
auch auf andere Frequenzen umsetzen, dies jedoch nur mit Verlu-
sten. So gilt z.B. fiir einen passiven resistiven Vervielfacher die Be-
ziehung (2.2]

1) Unter Betriebsbedingungen ( u=flt), i=g(t) ) kann das reaktive
Element (z.B. die Varaktordiode) statt als nichtlinear als
zeitabhingig betrachtet werden.
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Gk = (2.1)

5|

s
n

mit Gx: Konversionsgewinn
Pr: Leistung bei der n-ten Harmonischen

Ein resistiver Diodenvervierfacher (n = 4) kann also maximal
6.25% der einfallenden Leistung P; auf die 4. Harmonische umset-
zen (Gk < -12 dB).

2.2.3. Eintor- und Uebertragungs-Nichtlinearitit

Die bisher beschriebenen Elemente waren immer Eintor-Nichtli-
nearititen. Die sog. Uebertragungs-Nichtlinearitit kommt bei Zwei-
und Mehrtoren vor.

Ein Beispiel daftir ist die gesteuerte Stromquelle in einem FET-Er-
satzschaltbild. Hier steuert die am Gate anliegende Spannung den
Drainstrom, dh. die Spannung an einer Elektrode beeinflusst den
Strom an einer andem.

Interessanterweise ist nun die Uebertragungs-Nichtlinearitit einer
idealen gesteuerten Quelle (Innenwiderstand Rq = O oder e, keine
Ruckwirkung) analytisch manchmal einfacher zu behandeln als die
Eintor-Nichtlinearitit [2.7, S.4)], weil bei der Anregung eines Tors
aus einer realen Quelle (mit Innenwiderstand) die Ausgangsfunktion
durch einmalige Anwendung der nichtlinearen Uebertragungsfunk-
tion zu berechnen ist. Bei der Anregung einer nichtlinearen Eintor-
Impedanz aus einer realen Quelle ist dagegen eine iterative Bestim-
mung nétig, denn die Speisegrosse (z.B. Spannung) wirkt tiber das
nichtlineare Element auf sich selbst zurtick. In einem komplexeren
Netzwerk, wie z.B. dem Ersatzschema eines FET, wirken allerdings
auch die idealen Uebertragungs-Nichtlinearititen durch die Verbin-
dungen innerhalb des Netzwerks aufeinander zurtck.
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2.3. Linearisierung: Uebergang auf Kleinsignal-
darstellung

Bel vielen in der Mikrowellentechnik verwendeten nichtlinearen
Schaltungen ist (neben dem DC-Arbeitspunkt) eine einzige Kompo-
nente des Eingangsspektrums dominierend (beispielsweise das Lo-
kaloszillatorsignal beim Mischer). Alle anderen Signale sind klein
dagegen, daher die Bezeichnung "Kleinsignalbetrachtung",

In diesen Fillen ist es naheliegend, die Kennlinie des nichtlinea-
ren Elements in der Umgebung des Arbeitspunktes zu linearisieren.
Bei vielen realen Mikrowellenkomponenten ist Kleinsignalbetrieb
gleichbedeutend mit linearem Betrieb (Fig. 2.3a)). Scharfe Knickstel-
len, bei denen das Bauteil nicht linearisiert dargestellt werden kann
{Fig. 2.3b) ), sind selten.

1 /£

ig

+— u

ug
a) b)

Figur 2.3 Beispiel zur Linearisierung nichtlinearer Kennlinien,
a) schwache Nichtlinearitit, eine linearisierte Kleinsignaldarstellung ist
mdglich (der Arbeitspunkt kann zeitabhingig sein),
b) Knickstelle in der Kennlinie, die sich nicht mit einer linearisierten
Kleinsignalkennlinie annihern l4sst.

Die Spannung an einem nichtlinearen Widerstand u=f{{) kann bei-
spielsweise wie folgt in eine Taylorreihe entwickelt werden:

u = uo+8u—f(io)+f((o)81+f"( 0)81 2.2)

wobel di=i-io
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ig ist hier der Strom, der den momentanen Punkt auf der Kennli-
nie festlegt. In vielen praktischen Fillen wird dieser durch ein Si-
nussignal mit tberlagertem Gleichstromantell bestimmt. Fir den
zeitabhéingigen Grossignal-Arbeitspunkt gilt dann

to = Idc+1icos (2nfit+9) {2.3)

Fir kleine Aussteuerung durch Signale anderer Frequenzen (f0
und f#fi) kénnen in der Taylorreihe die Terme 2. Ordnung und
héher vernachlissigt werden, so dass das nichtlineare Element nun
durch den arbeitspunktabhingigen Kleinsignalwiderstand R(i o) wie
folgt beschrieben werden kann

du = R(o)di (2.4)

Mit (2.3) und (2.4) ist die nichtlineare Strom-Spannungskennlinie
in eine lineare, zeitabhdngige Funktion R(i o) tibergefiihrt worden.
Die meisten linearen Schaltungsberechnungsprogramme (wie z.B.
SuperCompact oder Touchstone) betrachten aber die Schaltelemente
als zeitunabhingig. Um diese Programme einsetzen zu kénnen, wird
daher oft der zweite Term in (2.3) gegeniiber dem ersten vernachlis-
sigt. Der Kleinsignalwiderstand ist dann nur noch vom DC-Arbeits-
punkt abhingig und somit zeitunabhingig.

Auf die gleiche Art kénnen auch nichtlineare Leitwerte, Kapaziti-
ten und Induktivititen um einen Arbeitspunkt linearisiert werden.
Die entsprechenden linearisierten Darstellungen im zeitunabh&ngi-
gen Arbeitspunkt (ug bzw. ip) lauten

fir einen Leitwert:

8 = G(uo)du (2.5)
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fir eine Kapazitit:
8q = C(uo)du (2.6)
-4 - du
bzw. &t = qt [Co)du) = C(uo) 5t

fur eine Induktivitit:
& = L(io)di (2.7)

-

bzw.  du = %(uto)aa - b(to)g—

=

2.4. Darstellung periodischer Funktionen durch
Fourierreihen

Die Fourierreihe einer periodischen Funktion f{x) mit der Periode
T

f) = ferkT) firk € Z (2.8)
lautet in der komplexen Schreibweise

o = i cn &) 28/ T (2.9)

n=— oo

T
mit Cn = %‘j f9 el 2unx/de
0

Ist die Funktion flx} reell, dann gilt fiir die Koeffizienten der Fou-
rierreihe

¢ccn=c¢cn" (2.10)

Die im folgenden wiedergegebenen Messresultate sind immer
reelle Funktionen der Zeit. Die zweiseitige komplexe Darstellung ist
daher unnétig aufwendig, denn (2.10) ist immer erfiillt. Eine einsei-
tige Darstellung mit n > O reicht aus.
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Zu diesem Zweck kann die Fourierreihe der reellen Funktion flt)
in der Form von (2.11) geschriecben werden (Herleitung siche z.B.
[2.8]).

oo (2.11)
£ = Y, Ancos2rnt/T) + on)
n=0
mit An=2|cnl. wobei Ao= co
und ¢n = argicn]l, wobei ¢ =0

Im folgenden werden nur noch reelle Funktionen flt) betrachtet,
die durch eine solche einseitige Fourierreihe beschrieben werden
konnen.

Fir die Darstellung von Messresultaten ist der Begriff der kom-
plexen Amplitude hn” hilfreich. Damit geschrieben lautet die Fou-
rierreihe

oo (2.12)
£ = ho+ Y, Re [hne 2T

=1
mit hn = An e-’""

Ersetzt man nun die Periode T=1/f1 noch durch die Frequenz der
Grundschwingung f1, so entsteht schliesslich

o (2.13)
fo = ho+ Y Re [hn e2®V1 )

n=1

Diese Schreibweise der Fourierreihe wird im folgenden vorzugs-
weise verwendet, weil die Messwerte in Form der komplexen Ampli-
tuden hn gewonnen werden.

1) Die komplexe Amplitude wird in dieser Arbeit - im Unterschied zu
den ubrigen Spitzenwerten - ohne # geschrieben.
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2.5. Bezeichnung der Harmonischen

Die harmonischen Komponenten der Fourierreihen-Darstellung
eines periodischen Signals werden in dieser Arbeit kurz "Harmoni-
sche" genannt. Die Numerierung lehnt sich an die IEEE-Definition
an, dh. die Komponente h2 mit der doppelten Frequenz f2 der
Grundschwingung wird "zweite Harmonische" genannt (in deutschen
Blichern werden teilweise andere Konventionen verwendet). Die
erste Harmonische ist die Grundschwingung, die nullte der Gleich-
stromanteil. Formal gilt:

fiir die Frequenz der n-ten Harmonischen

fa=nA (2.14)
und fiir die Signalkomponente bei der n-ten Harmonischen

hn = h(fn) = h(n' fi) (2.15)

wobei n =0,1, 2, ...

2.6. Leistungs- und Verstirkungsdefinitionen

In dieser Arbeit werden verschiedentlich Angaben tiber die Ver-
stirkung von Zweitoren gemacht. Hier werden darum die Betriebs-
verstirkung Gr (transducer gain) und die maximal verfagbare Ver-
starkung MAG (maximum available gain) definiert.

Dazu muss zuerst der Begriff der verfligbaren Leistung einer Quelle
definiert werden (Fig. 2.4).

Zgq

<>[Uq0 Zy,

Figur 2.4 Zur verfliigbaren Leistung einer Quelle
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Die verfiigbare Leistung Pqy ist die Leistung, die im Maximum
von einer Quelle bezogen werden kann. Dieses Maximum tritt bei
konjugiert-komplexer Anpassung auf [{2.9]. Die verfiigbare Leistung
betragt

B 2 (2.16)

Pay = BRBIZ'] =

1
3 [P Reizq)

Die Betriebsverstirkung eines Zweitors ist nun definiert als die
Leistung in der Last P dividiert durch die verfiigbare Leistung der
Quelle Pau.

PL (2.17)

~ Paw

Normalerweise wird unter "Verstirkung" - ohne weitere Definition
- die Betriebsverstirkung Gr verstanden. Dies ist auch in der vorlie-
genden Arbeit so.

Die maximal verfiigbare Verstirkung MAG wird bei gleichzeitiger
Anpassung von Ein- und Ausgang eines Zweitors erreicht. Sie kann
wie folgt berechnet werden

mag = 12U e T (2.18)
I S12 |
mit dem Stabilitiatsfaktor K
g o 1=181 12159 1%+ det(s] ? (2.19)
B 21812118211

Die maximal verfiigbare Verstirkung MAG ist nur fir absolut
stabile Zweitore, bei denen K > 1 ist, definiert.

2.7. Grundlagen der Mikrowellen-Messtechnik

Dieser Abschnitt greift einige im dritten Kapitel bendtigte Defini-
tionen und Verfahren der Mikrowellenmesstechnik heraus. Fir De-
tailprobleme wird auf die Spezialliteratur ({1.2,2.10, 2.11)) verwie-
sen.
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2.7.1. Streuparameter

Mikrowellenmessgerite, die im Frequenzbereich arbeiten, messen
heute fast ausschliesslich die Streuparameter (scattering parame-
ters, S-Parameter). Diese sind wie folgt definiert:

bi|_|Sn Si2||a (2.20)
b2 | | S21 S22 || @

ai Wellenstirken der auf das Zweitor einfallenden Wellen
bi: Wellenstirken der vom Zweitor abgehenden Wellen
Die Wellenstirke a ist wie folgt definiert
a'a*="P (2.21)
mit P: Leistung der einfallenden Welle
Die Einheit der Wellenstirke ist also VW. Fiir die Umrechnung

von Spannungen und Stromen in Wellenstirken und umgekehrt
gelten die Beziehungen:

U+ h by = U-20L (2.22)
A= "o L= "oz
U = \Z0 (ai+ bi) I = :]%(at—bt) (2.23)

Dabetl ist zu beachten, dass fiir die Definition der Wellenstéirke
(2.21) die Bezugsimpedanz Zp nicht definiert sein muss. Fir die
Umrechnung auf Strom und Spannung ist aber eine Bezugsimpe-
danz Zp nodtig. Weiteres iiber Wellenstirken findet sich in
[2.12,2.13].
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Der entscheidende Vorteil der S-Parameter gegeniiber den Z- oder
Y-Parametern fiir die Mikrowellenmesstechnik besteht darin, dass
bei der S-Parametermessung der Prifling beidseitig resisitiv belastet
ist. Eine eventuelle Schwingneigung wird dadurch sehr stark ge-
dampft, im Gegensatz zur Z- oder Y-Parametermessung, wo mit
Leerlauf bzw. Kurzschluss gearbeitet wird. (Ausserdem ist ein gut
definierter Leerlauf oder Kurzschluss direkt am Priifling im Giga-
hertzbereich fast nicht herstellbar.)

Die meisten Messgerite verwenden eine Abschlussimpedanz von
50Q. Im folgenden ist die Bezugsimpedanz der S-Parameter deshalb
immer 50Q.

2.7.2. Mikrowellen-Leistungsmessung

Bei der Messung der Mikrowellenleistung von nicht-sinusférmigen
Signalen sind die unterschiedlichen Messprinzipien der Leistungs-
messgeriate ("power meter) zu beachten. Thermische Sensoren
messen immer den Effektivwert (in Wiarme umgewandelte HF-
Energie). Bei Diodenmessképfen hingt das Ausgangssignal im
Bereich P > -20 dBm von der Kurvenform ab, weil der Diodendetek-
tor dann den positiven bzw. negativen Spitzenwert misst.

Im beschriebenen Messaufbau fir Harmonische (Abschnitt 3.4.
fi) werden nur Leistungsmessungen an sinusformigen Grdssen
durchgefiihrt, womit die systembedingten Fehler der Diodendetekto-
ren keine Rolle spieln.

Far die Genauigkeit der Leistungsmessung ist es wichtig, die
Grenzen des Dynamikbereichs (ca. -30...+20 dBm bei thermischen
Sensoren, -70...-20 dBm bei Diodenmesskdpfen) zu beachten.

2.7.3. Skalare Netzwerkanalysatoren

Ein skalarer Netzwerkanalysator erlaubt die Messung des Betra-
ges der S-Parameter. Er besteht aus einer durchstimmbaren Hoch-
frequenzquelle, einem Richtkoppler (fiir Reflexionsmessungen) und
breitbandigen Detektoren. Diese sind normalerweise als Diodende-
tektoren ausgefiihrt, damit sie beim Wobbeln der Messfrequenz den
Aenderungen der Messgrosse geniigend schnell folgen.
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Aus dem oben uber Diodendetektoren Gesagten folgt, dass
skalare NWA fir Messungen an nichtlinearen Komponenten mit
Filtern versehen werden mussen. Im Abschnitt 4.3 wird ein Mess-
aufbau mit dem skalaren NWA HP 8756 beschrieben, der zur
Messung des Betrages von Harmonischen verwendet wurde.

2.7.4. Vektorjelle Netzwerkanalysatoren

Vektorielle Netzwerkanalysatoren (Vektor-NWA) gestatten die
Messung von Betrag und Phase der S-Parameter. Die mir zur Verfii-
gung stehenden Vektor-NWA (HP 8409, 8753, 8510) arbeiten alle
nach dem Ueberlagerungs-Prinzip. Dabei werden die Mikrowellensi-
gnale mit Mischern oder Samplern auf eine Zwischenfrequenz (ZF,
typ. im Bereich 200 kHz bis 20 MHz) umgesetzt. Bei dieser Umset-
zung bleiben die relativen Phasen der Signale erhalten, so dass die
Phasenmessung auf der ZF einfacher und genauer realisiert werden
kann.

NWA nach dem Ueberlagerungsprinzip enthalten immer Filter zur
Unterdriickung der unerwinschten Mischprodukte. Bei Messungen
an nichtlinearen Bauelementen spricht ein solcher NWA nur auf die
im Empfangsteil abgestimmte Harmonische an. Die vektoriellen
NWA nach dem Homodynprinzip oder nach der 6-Tor Methode be-
sitzen keine inhdrente Selektivitit und brauchen fiir Messungen an
nichtlinearen Bauelementen zusitzliche Filter.

Moderne Netzwerkanalysatoren verwenden eine rechnergesteuerte
Fehlerkorrektur, wobei zuerst eine Reihe bekannter Standards (z.B.
angepasste Last, Leerlauf, Kurzschluss) gemessen wird. Die Messge-
nauigkeit kann mit der Fehlerkorrektur um etwa eine Gréssenord-
nung gesteigert werden. Die sogenannte 12-Term Fehlerkorrektur
verwendet ein Fehlermodell mit insgesamt 12 Korrekturwerten. Sie
ist z.B. in [2.14] beschrieben.

Das System HP 8510 erreicht im Frequenzbereich bis 40 GHz die
in Tabelle 2.1 angegebenen Werte, von denen im weiteren besonders
die Daten im Bereich 4 bis 26 GHz interessieren.
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Tabelle 2.1: Messgenauigkeit des Vektor-NWA-Systems HP 8510

Dynamic range (for forward transmission measurements)!

Frequency range
045-2 GHz 2-20 GHz 20-36 GHz 36-40 GHz
Dynamic range 100 dB 103 dB 92dB 90 dB
(Averaging factor=1024) | (—6 to —106 dBm) | (—1to —104 dBm) | (—5to —97dBm) | (—5to —95 dBm)
Reference Power (typical) —10 dBm —12dBm —12dBm —18 dBm

Measurement port characteristics
The following spedifications show the residual system uncertainties after accuracy enhancement using full two-port error correction with
the HP 85056A 2.4 mm Calibration Kit. Environmental temperature is 23 +3°C.

Frequency range

.045-2 GHz 2-20 GHz 20-36 GHz 36-40 GHz
Directivityé 42dB 44dB 40 dB 38dB
Source match 41dB 39dB 34dB 33dB
Load match 42dB 44 dB 40dB 38dB
Reflection tracking +.002 dB +.007 dB +.015dB +.018dB
Transmission tracking +.05dB +.05dB +.11dB +.14 dB
Crosstalk? 115dB 115 dB 105 dB 100 dB

1. Limited by compression level (or damage level at lower frequencies) and system noise floor. Noise floor is measured with full two-port error correction, 1024 avg
2. Stepped sweep mode with 1024 averages. Cable stability and system drift are not included.

3. The graphs shown for reflection measurement uncertainty apply to a one-port device.

4. The graphs for transmission measurements assume a well-matched device (S,,=S,,=0).

5. Phase detector accuracy s better than 0.02 degrees, useful for measurements where only phase changes.

6. Does not include noise, which can be significant below 1 GHz. due to HP 8516A coupler rolloff.

7. Does not include noise.

Die Messgenauigkeit in Abhéngigkeit von der Grosse der Mess-
werte ist aus den folgenden Diagrammen (Fig. 2.5) zu ersehen.

Reflection measurements3
o1

20
1
z H :
3 e Freq (GH1) ] 16 (b Freq (GHr)
2 = |
> 2 h
- 3 12
é .@6 E \\\
H L84S o 2 s \\, 1845 0 2
o4 — H . aSa3te 2
5 —F 3 \
= _E=f=-"T = RN
& T —CE=%-4- - S — » I=fk-1____1_ 1 | _
e L]
Magnitude © .2 - K .8 ' PhaseS © 2 R -6 .8 '
SU1 Reflection Cosfficiont S11 Reflection Coufficiant
Transmission measurements*
i 3
s 2 H
z 1 2
: :
. .5 E
i ) L
H . H
L H
3 .es : I
.82 1
.o |
Ma m'tude 12 -1e -3e -se -70 -9e Phﬂsfs 1
g $21 Messursment Lovel (dB from Ref)

Figur 2.5 Messgenauigkeit des NWA HP 8510B (40 GHz Test Set Typ
HP 8516A) nach Angaben von HP [2.15]
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2.7.5. Sampling-Oszilloskop

Das Oszilloskop nach dem Sampling-Prinzip ist eine der wenigen
Méglichkeiten zur Messung hochfrequenter (fi > 1 GHz) Signale im
Zeltbereich. Die Frequenzgrenze liegt heute bei ca. 20 GHz fiir elek-
tronische Sampler, die bei Raumtemperatur arbeiten. Der schnellste
elektronische Sampler mit supraleitenden Josephson-Schaltkreisen
erreicht eine 3 dB-Bandbreite von 70 GHz. Noch hdhere Bandbrei-
ten (typ. 350 GHz) sind mit elektro-optischen Samplingsystemen
mdglich. Diese sind jedoch noch sehr aufwendig und teuer.

Die maximal mdgliche Empfindlichkeit eines Sampling Oszillo-
skops ist durch die thermische Rauschspannung an seinem
Eingang begrenzt. Der Effektivwert der thermischen Rauschspan-
nung an 50Q bei einer Bandbreite von 20 GHz und Raumtempera-
tur (T=300K) betrigt

ueff = VAKkTBR = 0.13mV (=- 65dBm) (2.24)

In der Praxis kommt noch das Eigenrauschen der elektronischen
Komponenten des Eingangsteils hinzu, so liegt das Grundrauschen
eines modernen 20 GHz-Sampling-KO (z.B. Tektronix 11801 mit
SD-24 Sampling-Kopf) bei ca. 1 mVeff (-47 dBm). Verglichen mit
einem schmalbandigen Netzwerkanalysator (siche Tabelle 2.1 oben)
ist der Sampling-KO ca. 50 dB weniger empfindlich.

Bei den heutigen Sampling-KO ist oft die Stabilitit der Triggerung
- v.a. bel Grundfrequenzen tiber 5 GHz - der limitierende Faktor fir
die Messgenauigkeit und nicht das Eigenrauschen des Samplers. Im
Falle von nicht-sinusférmigen Signalen (z.B. ein begrenztes Aus-
gangssignal eines aktiven Elements) besteht das zusitzliche
Problem, dass der Phasengang des gesamten Samplingsystems bei
den kommerziellen Gerdten nicht spezifiziert ist.
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3. Messverfahren

Die Nichtlinearititen von Mikrowellentransistoren - v.a. die U/I-
und C/U-Kennlinien - kénnen sowohl statisch, dh. mit Gleichstrom-
messungen, als auch dynamisch, dh. mit hochfrequenten Messver-
fahren, bestimmt werden. Hochfrequenzmessungen mit definierten
Quellen- und Lastimpedanzen bieten folgende Vorteile:

- frequenzabhingige Eigenschaften, wie z.B. der Einfluss von
Traps auf den Ausgangsleitwert eines FET, werden richtig
wiedergegeben,

- Laufzeiteffekte werden erfasst,

- der Einfluss parasitirer Elemente (Gehduse etc.) wird
berticksichtigt,

- unkontrollierte Schwingungen des Messobjekts treten in einem
50Q-Messystem selten auf.

Gleichstrommessungen haben demgegentiber den Vorteil der ein-
fachen Durchfithrung. Sie bieten damit eine Mdglichkeit zur schnel-
len niherungsweisen Bestimmung der Nichtlinearititen.

Die folgenden Betrachtungen beschrénken sich auf HF- und Mi-
krowellenmessmethoden fiir nichtlineare Bauteile. Messmethoden
fir ganze Systeme, wo z.B. Intermodulationsmessungen sehr
wichtig sind, werden nicht behandelt.

Die ersten beiden Abschnitte des Kapitels geben einen Ueberblick
tber einige etablierte und neuere Methoden zur Messung der Gross-
signaleigenschaften von Mikrowellenkomponenten.

Die nichsten Abschnitte stellen das im Rahmen dieser Arbeit ent-
wickelte Messystem vor. Nach der Beschreibung des Messprinzips
wird dessen praktische Realisierung erliutert.

In den Abschnitten fiinf und sechs wird die Referenzschaltung
beschrieben und analysiert, die fiir die Phaseneichung auf den har-
monischen Frequenzen eingesetzt ist. Die Messung dieser Referenz-
schaltung Hefert die Referenzphasen, die fiir die Korrektur der
rohen Phasenmesswerte in Abschnitt sieben benétigt werden.

Am Schluss des Kapitels folgt eine Diskussion der erreichbaren
Genauigkeit. Die wichtigsten Fehlerquellen und Hinweise zu ihrer
Verminderung werden angegeben.
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3.1. Etablierte Grossignal-Messmethoden im Mikro-
wellenbereich

3.1.1. Grossignal-Streuparameter

Bei der Schaltungsbeschreibung mit Grossignal-S-Parametern
wird die aus dem linearen Betrieb bekannte Darstellung durch
Streuparameter {(Formel 2.20) im Sinne einer Beschreibungsfunktion
(describing function) auf den Grossignalbetrieb iibertragen. Wie Fig.
3.1 zeigt, besteht der Aufbau zur Grosssignalmessung aus einem
Netzwerkanalysator, dessen Quelle auf den gewiinschten Pegel ver-
stiarkt wird, sowie aus zusitzlichen Filtern und Abschwichern, die
eine Ueberlastung des NWA verhindern [3.1].

~
™~

Computer ~ NWA
e
A R | B
/ sl 8] [E
1B E
Signal- | __ |Power
<

generator Meter__lj v
<
|

Y N
Leistungs- . X DUT

verstdarker

Figur 3.1: Blockschema eines Grossignal-S-Parameter Messplatzes
(Messung nur in Vorwirtsrichtung)

Fir die Charakterisierung eines Transistors miissen die Gross-
signal-S-Parameter bei verschiedenen Arbeitspunkten und Ein-
gangsleistungen gemessen werden. Die Grossignal-Streuparameter
sind sowohl arbeitspunkt- wie leistungsabhingig, weil das Ueberla-
gerungsprinzip nicht gilt.
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Das Hauptproblem bei dieser Messung liegt in der realititsfernen
Messung der "Rickwirts-Parameter” Sz und S22 durch Speisung
des Messobjekts vom Ausgang her, ohne dass ein Eingangssignal
anliegt. Bei dieser Riickwirtsmessung kann das Messobjekt, insbe-
sondere wenn es sich um einen GaAsFET handelt, sogar zerstort
werden. Dieses Problem lisst sich mit beidseitiger Speisung des
Messobjekts - sog. "Zwei-Signal Methode" [3.2] - beheben.

Der Vorteil der Grossignal-S-Parametermessung besteht im einfa-
chen Messaufbau. Ausserdem kdnnen die gleichen Fehlerkorrektur-
verfahren wie beim Standard-NWA angewendet werden. Grossignal-
S-Parameter wurden daher hiufig fir den Entwurf von Verstirkern
verwendet. In {3.3] ist ein am IFH eingesetzter Grossignal-S-Para-
meter-Messaufbau beschrieben.

3.1.2. Load-Pull Methode

Die Grundidee der Load-Pull Methode besteht in der mdglichst
genauen Nachbildung der Arbeitsbedingungen des aktiven Elements
(Fig.3.2).

Signal-
gonorator NWA 1 NWA 2
T R T R
Power| |g ol [Power
Y Meter <] |Meter| |< <
\ A
B v/ \/
A A
—Tuner]| j : DUT Tuner?

Figur 3.2 Beispiel einer Load-Pull Messanordnung (nach [3.4])
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Mit Tunern am Ein- und Ausgang des Messobjekts wird der
spatere Betriebsfall simuliert. Dabei spielt das im nichtlinearen
Betrieb nicht erfiillte Ueberlagerungsprinzip keine Rolle, weil die
Messanordnung die Belastungen an den Toren des Messlings - min-
destens auf der Grundwelle - realitidtsgetreu nachbildet.

Die Ergebnisse der Load-Pull Messung werden meist grafisch dar-
gestellt. Wie das Beispiel in Fig. 3.3 zeigt, sind die Kurven konstan-
ter Ausgangsleistung bei Variation der Grundwellen-Lastimpedanz
ungefdhr kreisformig.

Figur 3.3 Beispiel fir Load-Pull-Kurven im Smith-Diagramm (nach [3.5])

Diese Kurven sind, wie die Grossignal-S-Parameter, nur fiir einen
bestimmten Arbeitspunkt giiltig. Seit computergesteuerte Tuner
[3.6] erhiltlich sind, die einen vollautomatischen Messplatz méglich
machen, wird die Load-Pull Methode hiufiger eingesetzt.

Eine fir den Entwurf von Vervielfachern interessante Variante
des Load-Pull Verfahrens ist der "harmonische Load-Pull" [3.7].
Dabei wird nicht nur die Grundschwingung kontrolliert belastet,
sondern auch eine Harmonische. Figur 3.4 zeigt, wie mit Hilfe eines
Zirkulators und zweier Filter die Ausgangsbelastung auf zwei ver-
schiedenen Frequenzen voneinander unabhingig eingestellt werden
kann.
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Figur 3.4 Die Ausgangsseite eines Messystems fiir den harmonischen Load-Pull
{nach [3.7))

Der Uebersichtsartikel [3.8] enthilt eine Anzahl weiterer Referen-
zen zur Load-Pull Methode.

3.1.3. Pulsmessungen

Bei Pulsmessungen ist zwischen modulierten Pulsen, dh. einem
ein- und ausgeschalteten HF-Signal, und unmodulierten Pulsen, dh.
einem ein- und ausgeschalteten Gleichstromsignal, zu unterschei-
den. Fir die Messung der nichtlinearen Kennlinien eines Bauteils
werden meist unmodulierte Pulse eingesetzt.

Der Vollstindigkeit halber zeigt Fig. 3.5 als Beispiel einen Mess-
aufbau fiir modulierte Pulsmessungen, einen sogenannten Puls-
Netzwerkanalysator. Der Hauptunterschied zum gewohnlichen NWA
besteht in der Verwendung eines Grundwellenmischers anstelle des
harmonischen Mischers sowie in der héheren ZF-Bandbreite. Der
Puls-NWA wird v.a. fir die Messung von Komponenten verwendet,
die nicht fiir Dauerstrich-Betrieb ausgelegt sind oder fir die
Messung an Systemen, die normalerweise im Pulsbetrieb arbeiten
(z.B. Radarverstirker).
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Figur 3.5 Blockschema von Frequenzkonverter und Signalverarbeitung eines
Puls-Netzwerkanalysators

Messungen an FET mit unmodulierten Pulsen im Mikrosekunden-
bereich und darunter erméglichen die Bestimmung der (linearen
und/oder nichtlinearen) Hochfrequenzeigenschaften. Pulsmessungen
im Millisekundenbereich sind dagegen eher zu den Gleichstrommes-
sungen zu zdhlen, sie vermindern allein den Einfluss der Erwir-
mung des Chips.

Puls- U-/1- U-/1- Puls-
Gen. 1 Messg.[ | DUT [ | Messg. Gen. 2

Sample — Sample |
& Hold |[—{ ™" |__| & Hold

Pulsform: up /____”__\
G \—5 S——/ 1 ps

Figur 3.6 Blockschema eines Messystems fiir unmodulierte Pulsmessung und
die dabei verwendeten Impulsformen fir ug und up
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Bei kurzen Puisen ( T < 100ns ) verhalten sich auch die "Traps”,
die fiir relativ langsame Vorginge verantwortlich sind, dhnlich wie
bei sinusférmiger Mikrowellenspeisung (siche [3.9]). Fig. 3.6 stellt
einen Messaufbau zur Messung von FET mit kurzen Pulsen sowie
die dabei verwendete Pulsform vor.

Lineare Bauelemente kénnen mit Pulsen mit sehr steilen Flanken
bis in den Millimeterwellenbereich charakterisiert werden, wenn die
Pulsmessungen fouriertransformiert werden. Ein Nachteil aller Puls-
messungen ist jedoch, dass der Dynamikbereich klein wird, wenn
Pulse mit kleinem Tastverhiitnis verwendet werden [3.10]. Dies gilt
sowohl fir modulierte wie fiir unmodulierte Pulse.

3.1.4. Schwachstellen der beschriebenen etablierten Mess-
methoden

Bei der Grossignal-S-Parametermessung besteht die grundsitzli-
che Schwierigkeit darin, dass das im linearen Betrieb geeignete
Konzept der Streuparameter - genau genommen - nicht auf den
nichtlinearen Fall Gbertragen werden darf. Dieses Problem kann
nicht tberwunden werden, ohne die Vorteile der S-Parameter-Dar-
stellung - v.a. thre Einfachhheit und universale Giiltigkeit - preiszu-
geben.

Die Zwei-Signal-Methode 16st zwar die Schwierigkeiten mit der
unrealistischen Ruckwirtsmessung. Der Aufwand ist allerdings fast
gleich gross wie fiir eine Load-Pull-Messung. Die Messung von Gros-
signal-S-Parametern hat daher verglichen mit der Load-Pull
Messung stark an Bedeutung verloren.

Load-Pull Messungen kénnen einen Transistor sehr umfassend
charakterisieren. Der grosse Aufwand, der durch die vielen zu mes-
senden Kombinationen aus Leistung, Frequenz, Arbeitspunkt und
Lastreflexion entsteht, kann mit Computerhilfe zwar beherrscht
werden. Trotzdem liegt die Hauptschwierigkeit heute in der Reduk-
tion der riesigen Datenmenge. Eine sinnvolle Datenreduktion, mog-
lichst ohne Informationsverlust, ist fiir die Verwendung in CAD-Pro-
grammen aber unumganglich.
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Ein erfolgversprechender Weg scheint die Optimierung eines Er-
satzschaltungsmodells anhand der gemessenen Load-Pull Daten zu
sein [3.11]. Dabei muss man sich jedoch fragen, ob ein Ahnlich
gutes Ersatzschaltungsmodell nicht auch mit deutlich geringerem
messtechnischem Aufwand bestimmbar ist. Diese Frage lisst sich
heute noch nicht abschliessend beantworten.

Beim harmonischen Load-Pull besteht der Hauptnachteil im prin-
zipiell beschrinkten Frequenzbereich der Messanordnung. Die fiir
den jeweiligen Frequenzbereich nétigen Filter stehen nicht tberall
zur Verfigung. Fir den harmonischen Load-Pull auf der 3. und 4.
Harmonischen wird fiir einen Aufbau nach Fig. 3.4 ausserdem ein
sehr breitbandiger Zirkulator benétigt.

Pulsmessungen wurden bisher nur selten fiir Messungen an Bau-
teilen und deren Modellierung verwendet. Neben dem systembedingt
kleineren Dynamikbereich gegeniber kontinuierlich arbeitenden
Messystemen sind sicher die teilweise speziellen Messapparaturen
ein Hindernis gegen die weitere Verbreitung in der Hochfrequenz-
messtechnik. Pulsmessaufbauten, die mit unmodulierten Pulsen ar-
beiten, verwenden ausserdem fiir die Messwerterfassung fast immer
Samplingsysteme. Sie sind dadurch den gleichen Einschrinkungen
beziiglich Rauschen, Frequenzgang, Amplitudenauflésung, etc. un-
terworfen wie die im nichsten Abschnitt beschriebenen Zeitbe-
reichsmessverfahren.

3.2. Neuere Entwicklungen in der Grossignalmess-
technik

3.2.1. Direkte Messung der Signalform im Zeitbereich

Die direkte Messungen von Signalformen an Mikrowellen-FET im
Zeitbereich ist schon lingere Zeit in Gebrauch. In (3.12] wurden
z.B. Messungen bei 3 GHz beschrieben. Mit den damals verfiigbaren
Diodensamplern [3.13] und den zugehdrigen Triggerschaltungen, die
auf synchronisierten Tunneldiodenoszillatoren basierten, war bei
etwa 3 GHz die maximal mégliche Grundfrequenz erreicht.
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Die neuesten Samplingoszilloskope von HP [3.14] und Tektronix
[3.15] erreichen eine 3 dB-Bandbreite von 20 GHz und haben eine
stabilere Triggerschaltung. Damit kénnen Signale bis ca. 6 GHz
Grundfrequenz so aufgezeichnet werden, dass auch die 3. Harmoni-
sche noch erfasst wird. Der Phasengang des Samplingkopfes in der
Nihe der 3 dB-Grenzfrequenz ist allerdings bei keinem dieser
Geriéte spezifiziert. Die Figur 3.7 zeigt einen typischen Messaufbau.

Power Sampling

Meter Trigger = Oszillo-

skop

<{v}—>
N
N
Signal-

generator LPF . DUT Power
Meter

Figur 3.7 Typischer Messaufbau zur Messung der Signalform im Zeitbereich
mit einem Sampling-Oszillograph

3.2.2. _
bereich

Vor kurzem ist ein Messaufbau beschrieben worden [3.16], der
mit teilweiser Fehlerkorrektur arbeitet. Die Zeitbereichsdaten vom
Sampling-KO werden dazu in den Frequenzbereich transformiert
und dort fehlerkorrigiert. Diese Fehlerkorrektur funktioniert &hnlich
wie beim tiblichen NWA, indem zuerst die Nichtidealitit der Kompo-
nenten des Messaufbaus in jedem Frequenzpunkt gemessen wird.
Damit werden dann die rohen Messwerte korrigiert. Nach der Feh-
lerkorrektur werden die Messdaten wieder in den Zeitbereich zu-
ricktransformiert. Durch Umrechnung (siche Formel (2.23)) kénnen
aus den S-Parametern neben den Spannungen auch die Strome an
den Toren des Messobjekts gewonnen werden.
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3.2.3. Kombination von Netzwerkanalysator und Sampling-KO

In [3.17] wird ein kombiniertes Messystem beschrieben. Fir die
Messung auf der Grundfrequenz wird ein Netzwerkanalysator mit
automatischer Fehlerkorrektur eingesetzt. Die Harmonischen
werden mit Hilfe eines Sampling-KO bestimmt, der ins Grundwel-
lenmessystem integriert ist. Durch die Fehlerkorrektur im Frequenz-
bereich sind auch genaue Messungen mit Waferprobern, deren
Sonden bei hohen Frequenzen eine Echoddmpfung von weniger als
15 dB aufweisen, moglich.

3.2.4. Ungeldste Probleme der beschriebenen Zeitbereichs-
Messysteme

Die ungeldsten Probleme dieser Messysteme lassen sich eigentlich
alle auf die Unvollkommenheiten der Samplingschaltungen zurtick-
fihren. Das Hauptproblem bei Messungen an nichtsinusfdrmigen
Grossen stelit dabei der unbekannte Phasengang der Sampling-
schaltung dar.

Ein Teil des im ganzen gesehen Tiefpass-dhnlichen Uebertra-
gungsverhaltens des gesamten Samplingsystems entsteht durch die
endliche Linge des Abtastimpulses. Dieser lisst sich z.B. durch die
Anstiegszeit charakterisieren.

Ein weiterer Beitrag stammt vom unvermeidlichen Jitter bei der
Triggerung des Abtastimpulses. Dieser hat seine Ursache im Rau-
schen der elektronischen Komponenten der Triggerschaltung. Er
wirkt wie ein zusitzliches Tiefpassfilter im Signalpfad [3.18). Die
Form dieser Tiefpassfunktion héngt von der Verteilungsfunktion des
Rauschprozesses ab, die nicht immer vollstindig bekannt ist.

Beim praktischen Aufbau eines Mikrowellensamplers kommen
noch die unvermeidlichen parasitiren Elemente der Bauteile hinzu.
Diese bilden wieder einen Tiefpass, dessen Grenzfrequenz bei ge-
schicktem Aufbau jedoch deutlich aber 20 GHz liegt.
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Auf jeden Fall steht die Annahme, dass sich das gesamte Sam-
plingsystem wie ein Tiefpass erster Ordnung verhdlt (z.B. in [3.16]),
auf unsicherer Grundlage. Es wiren jedoch Messsysteme mit we-
sentlich héherer Bandbreite nitig, um den genauen Frequenz und
Phasengang zu bestimmen. Solange der Phasengang des Sampling-
kopfes nicht bekannt ist, kann sein Einfluss auch in einem Mess-
aufbau nach [3.16] nicht zuverléssig korrigiert werden. !

Schliesslich ist die Amplitudenaufldsung aller Breitbandsampler
durch das thermische Rauschen gemiss (2.24) limitiert. Selbst bei
als ideal angenommenen elektronischen Komponenten kann ein
breitbandiges Messystem die Empfindlichkeit eines schmalbandigen
nicht erreichen.

3.3. Prinzip der Messung von Betrag und Phase der
Harmonischen im Frequenzbereich

Das im folgenden beschriebene Messverfahren fir Harmonische
beruht auf der Messung des Ausgangsspektrums bei sinusformigem
Eingangssignal geméss dem in Fig. 3.8 dargestellten Prinzip.

Das Messobjekt wird mit einem starken Sinussignal aus einer
50Q-Quelle angesteuert. Sein Ausgang ist ebenfalls breitbandig, dh.
auf allen Harmonischen, mit 50Q abgeschlossen. Bei gentigend
starker Aussteuerung wird das Ausgangssignal - bedingt durch die
Nichtlinearitit - von der Sinusform abweichen.

Das verzerrte Signal ldsst sich beispielsweise durch eine Fourier-
reihe beschreiben (siche Abschnitt 2.4). Im allgemeinen entsteht ein
Spektrum, das alle geraden und ungeraden Harmonischen enthiit.
Die Summe dieser Harmonischen beschreibt das Ausgangssignal
volistindig. Es reicht also aus, wenn ein Messystem nur auf diesen
- zum voraus bekannten - Frequenzen auf Signalkomponenten em-
pfindlich ist.

1) Abzukliren wire die Moglichkeit, den Phasengang mit einer
Referenzschaltung, dhnlich der in dieser Arbeit fiir die
Harmonischenmessung verwendeten, zu kalibrieren.
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Eingang Ausgang
a ; DUT a f,  Betrag
1 (nicht- f
linear) b3
: ’ f,
A Phase

Figur 3.8 Die Erzeugung von Harmonischen in einem nichtlinearen Zweitor

Durch diese Einschriankung der Messbandbreite gelangt viel
weniger Rauschen ins Messystem. Die Empfindlichkeit ist daher we-
sentlich grésser als z.B. bei einem Sampling-Oszilloskop.

Bei jedem physikalisch realen Bauteil nimmt die Amplitude der
héheren Harmonischen mit zunehmender Ordnungszahl n ab. In
der Praxis lasst sich daher der zeitliche Verlauf des Ausgangssignals
aus einer endlichen Anzahl von harmonischen Komponenten mit
der inversen Fouriertransformation in akzeptabler Ndherung berech-
nen.

Ein wichtiger Punkt im Messverfahren ist die Bestimmung der
Phase der einzelnen Harmonischen. Zur Eichung wird eine Begren-
zerschaltung mit einer schnellen GaAs-Schottkydiode verwendet.
Weil diese "Referenzschaltung” sehr einfach aufgebaut ist, kann ihr
Begrenzungsverhalten gut mit dem Computer simuliert werden. Die
Referenzschaltung wird zuerst anstelle des Messobjekts eingesetzt
und ausgemessen. Mit den gemessenen Phasenwerten werden dann
die rohen Phasenwerte des Messlings korrigiert.

Das entwickelte Messystem ist gegenwirtig in der Lage, Betrag
und Phase von Harmonischen bis zu n = 4 zu messen. Damit kann
ein GaAs MESFET schon recht gut charakterisiert werden, insbe-
sondere wenn er nicht bis in den Durchbruch ausgesteuert wird,
dh. wenn er im tiblichen Arbeitsbereich betrieben wird.
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Der Messaufbau arbeitet im Grundfrequenzbereich f; = 4...6.5
GHz, bedingt durch die am Institut zur Verfiigung stehenden
Geréte. Damit ergibt sich die obere Frequenzgrenze fiir die 4. Har-
monische zu 26 GHz.

3.4. Messaufbau im Frequenzbereich f1 = 4 bis 6 GHz

Kernstticke des Messaufbaus sind ein Signalgenerator, der intern
mit Vervielfachung arbeitet, und ein Netzwerkanalysator (Fig. 3.9).

Computer
f it Vektor-
1 . 1
LPR—<m Signal >— Netzwerk-
Generator Analysator

Power]
Metcrl

Figur 3.9 : Schema des Messaufbaus (Das vervielfachte Signal des Generators
f1 wird nacheinander auf die zu messsenden Harmonischen
n = 1..4 eingestellt)

Vektor NWA: HP 8510B (oder HP 8410)

Signal Generator: HP 8340B (mit NWA HP 8510B) oder
HP 8350A + HP 83595A RF-plug-in
(mit NWA HP 8410)

Amp: HP 8349B Microwave Amplifier

LPF: Microstrip-Tiefpassfllter

Attn: Weinschel Model 953-10 variabler Abschwicher

Power Meter: HP 436A mit HP 8485A Sensor

C1: Richtkoppler Krytar Model 2610

HPF: Hochpassfilter (aus je 2 Hohlleiter-Koaxialadaptern R100,

R140, R220, je nach Frequenzbereich)
6dB/10dB-Att.: Abschwicher Wiltron 41KC-6/(-10)
T: Bias-Tee HP 11612A
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Das Grundsignal (Frequenz f) wird dem AUX-Ausgang des Gen-
erators entnommen und einem Breitbandverstirker (HP8349B) zu-
gefihrt. Dieser verstirkt es auf einen Pegel von etwa +23 dBm. Der
nachfolgende Tiefpass muss auf den Frequenzen der zu messenden
Harmonischen (nf1, n = 2...4 in unserem Fall) eine hohe Dampfung
aufweisen, damit dem Eingang des Messobjekts eine reine Sinus-
schwingung zugefiihrt wird. Der Tiefpass muss also eine Grenzfre-
quenz von fc < 2 fi haben. Am Eingang des Messlings, z.B. am
Gate eines FET, kdnnen trotzdem Harmonische vorhanden sein, die
innerhalb des Messlings erzeugt werden.

Mit dem einstellbaren Abschwicher kann die Messleistung variiert
werden. Besonders zu beachten ist, dass dieser und der im Gener-
ator eingebaute Abschwicher normalerweise einen von der einge-
stellten Ddmpfung abhingigen Phasengang haben.

Der Leistungsmesser iiberwacht die Eingangsleistung P). Der
Messgegenstand (DUT, device under test) ist {iber Bias-Tees mit
seiner DC-Speisung verbunden sowie durch Abschwicher an
seinem Ein- und Ausgang mit 50Q abgeschlossen. Der Eingangsab-
schwicher ist ein reflexionsarmer 6 dB-Typ mit K-Steckern. Zusam-
men mit der Filterddmpfung und der Grunddimpfung des einstell-
baren Abschwéchers ergibt sich ein Maximalpegel von ca. +13 dBm
am Eingang des Messlings. Dies ist etwa die Maximalleistung, die
einem Kleinsignal-FET zugemutet werden darf.

Am Ausgang des Messobjekts sorgt ein 10 dB-Abschwicher far
breitbandigen 50Q-Abschluss. Der Koppler C) addiert die Signale
vom Messobjekt und vom NWA. An seinem Ausgang (Punkt 3 in Fig.
3.9) ist somit das gesamte Ausgangsspektrum des Messobjekts
sowie das "Referenz"-Signal r; des NWA vorhanden. (Der Index i be-
zeichnet hier die Nummer der Harmonischen, auf die der NWA
gerade eingestellt ist.) Das Signal am Punkt 3 des Messaufbaus von
Fig. 3.9 lisst sich durch (3.1) beschreiben.

- 6.1
s3(0 = Re[ e ']+ 3 Re [dn Vi)

n=1

Stirkste Komponente ist die vom Messobjekt verstirkte Grund-
schwingung auf der Frequenz f]. Sie wird hier vorliufig nicht weiter
betrachtet, da sie nur bei der Phaseneichung des Systems eine Rolle
spielt.
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Der Netzwerkanalysator arbeitet auf der Frequenz der zu messen-
den Harmonischen { f]. Er bezieht sein HF-Signal vom Hauptaus-
gang des Generators (HP8340B). Der NWA ist auf die Messung der
Vorwirts-Uebertragung S2) eingestellt. Der am Punkt 3 in Fig. 3.9
gemessene Pegel, der aus dem Test Port 1 des NWA kommt, betrigt
typisch ca. -21 bis -5 dBm beim System HP8510. Fiir grosste Mess-
genauigkeit sollte er in der gleichen Gréssenordnung wie der Pegel
der zu messenden Harmonischen liegen, um den Dynamikbereich
des NWA optimal auszuniitzen. Dies ist jedoch nur bei den stirke-
ren Harmonischen bis n = 3 mdglich. Beim Aendern der Leistung ist
wieder der Phasengang des Abschwichers im NWA bzw. im Gene-
rator zu beachten und gegebenenfalls bei der Phaseneichung zu be-
riicksichtigen.

Vor dem Test Port 2 des NWA ist ein Hochpassfilter eingefiigt, um
die starke Grundwelle zu didmpfen. Eine Ddmpfung von ca. 50 dB
reicht aus, um eine Ueberlastung des NWA-Eingangsteils zu verhin-
dern. Im Gegensatz zu Harmonischenmessungen mit Filtern und
reiner Leistungsmessung (Abschnitt 4.3.} ist beim hier beschriebe-
nen Messaufbau keine totale Unterdriickung der Grundwelle nétig.
Der NWA nach dem Mischprinzip besitzt ja eine eingebaute Selekt-
vitat!). Wenn die Leistung der gewiinschten Harmonischen am Tor 2
zu hoch ist (grosser als ca. -5dBm), muss zwischen dem Koppler
und dem Test Port 2 ein Abschwicher eingefiigt werden.

1) Mikrowellen-NWA arbeiten oft mit harmonischer Mischung im 1.
Frequenzkonverter, so auch der HP8510B. Wenn der Abstand
zwischen den zu messenden Harmonischen bzw. die Grund-
frequenz f1 einem ganzzahligen Vielfachen der 1. ZF des NWA
entpricht, kénnen die Messresultate dadurch verfilscht werden.
Die betroffenen Frequenzbereiche sind allerdings nur einige
Kilohertz breit und kénnen bei der Messung von Bauteilen
gemieden werden (vgl. Fussnote auf S. 52).
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Von den vier Streuparametern, die der NWA zu messen erlaubt,
wird hier nur die Vorwirts-Transmission S2; gebraucht. Die
Eichung des NWA beschrinkt sich daher auf eine Normalisierung
des Frequenzgangs (forward response, thru). Fiir diese Eichung sind
anstelle des Messobjekts zwel reflexionsarme 50Q-Abschliisse anzu-
schliessen. Nach durchgefithrter Eichung zeigt der NWA fiir die
Transmission S2;1 = 1.0/0° an.

Die Signalkomponenten auf der momentanen Messfrequenz { ‘f]
des NWA am Punkt 3 des Messystems kénnen nun wie folgt darge-
stellt werden (Fig. 3.10):

Figur 3.10: Vektorielle Zusammensetzung des Signals auf der Frequenz
if1 am Punkt 3 von Fig. 3.9
Der Vektor i = 1.0/0° ist das normalisierte NWA-Signal. Das
nichtlineare Messobjekt liefert die Komponente d; Der NWA zeigt
die Summe s; an. Der gesuchte, vom Messobjekt stammende Vektor
di ergibt sich somit zu

di = si-n = si-1.0 (3.2)

Damit ist jedoch erst die relative, im Betrag auf ri normierte,
Grosse von di bestimmt. Um den absoluten Wert zu erhalten, brau-
chen wir noch eine Bezugsleistung (die "Linge” des Einheitsvektors
) und eine Bezugsphase (relative Lage von r; zur Grundwelle). Die
Referenzleistung Pref ldsst sich durch eine Leistungsmessung am
Punkt 3 direkt bestimmen. Dazu wird das Messobjekt entfernt und
durch einen 50Q-Abschiuss auf der Ausgangsseite ersetzt werden.
Fur die Messung von Prefi wird das Leistungsmessgerdt an den
Ausgang des Kopplers C1 angeschlossen.



-41-

Der Betrag der komplexen Amplitude der n-ten Harmonischen
lhn'l am Punkt 3 ergibt sich nun mit Prefy und der Bezugsimpe-
danz des Messystems Zp zu:

L hnl = V2 V2o Idq 12 Prefy 3.3

mitdem Index n=1i=1.4

Der Faktor V2 dient zur Umrechung des Effektivwerts in den
Spitzenwert™’. Y Um nun Ihn} am Ausgang des Messobjekts zu erhal-
ten, muss noch die Dimpfung von Bias-Netzwerk, Abschwéicher
und Verbindungsleitungen zwischen dem Ausgangs des DUT und
Punkt 3 berucksichtigt werden. Damit ist die Amplitude der Harmo-
nischen bestimmt. Das PASCAL-Programm fir die Auswertung der
Messdaten findet sich im Anhang A2.

Die aufwendigere Bestimmung der Referenzphase wird in den
nichsten beiden Abschnitten beschrieben.

3.5. Phasenreferenzschaltung mit schneller GaAs-
Schottkydiode

Die Phasenbezichung zwischen dem Grundwellensignal mit der
Frequenz f1 und dem Signal auf der Arbeitsfrequenz des NWA (if1)
in einem Messaufbau nach Fig. 3.9 ist a priori véllig unbestimmt.
Weder die Phasenbeziechung der beiden Ausgangssignale des Gener-
ators noch die Lingendifferenzen im Messaufbau sind bekannt.

Zuerst ist versucht worden, die Phasenbeziehung durch Auswer-
tung der Extremwerte, die sich durch die Addition der beiden
Signale f1 und i :fi ergeben, zu messen. Das Grundwellensignal
wurde durch eine Ausziehleitung vor dem variablen Attenuator
relativ zum. Referenzsignal des NWA verschoben. Am Punkt 3 des
Messystems ergeben sich beim Variieren der Laufzeit der Grundwel-
le abwechslungsweise Minima und Maxima der Spannungsenvelop-
pe, dhnlich wie bei der Stehwellenmessung mit der Messleitung,.

1) NB: Die komplexen Amplituden werden in dieser Arbeit ohne »
geschrieben.
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Fig. 3.11 zeigt als Beispiel die berechnete Ueberlagerung von
Grundwelle und zweiter Harmonischer bei zwei verschiedenen Pha-

senlagen.

5
P
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Figur 3.11: Zwei Beispiele fiir die Ueberlagerung von Grundwelle und
zweiter Harmonischer

Die Fig. 3.11 verdeutlicht, dass nur das Maximum eindeutig und
damit zur Auswertung geeignet ist. Schon analytisch wird allerdings
klar, dass dieses - selbst bei optimaler Wahl des Amplitudenverhalt-
nisses - nur sehr schwach von der relativen Phasenlage abhingt.
Ausserdem koénnen weitere Signalkomponenten, wie z.B. ungenii-
gend unterdriickte Nebenwellen des vervielfachten Generatorsignals,
die detektierten Extremwerte verfilschen. Versuche mit verschiede-
nen Spitzenwertdetektorschaltungen, aufgebaut in Streifenleitungs-
technik mit Schottkydioden, ergaben denn auch keine reproduzier-
baren Resultate.

Bessere Resultate wurden mit einer Limiterschaltung erreicht, die
anstelle des Messobjekts im Sinne einer "Referenzschaltung” einge-
setzt wird. Nebenwellen bereiten hier keine Schwierigkeiten, weil sie,
genau wie bei der Messung des DUT, unterdriickt werden. Fig. 3.12
zeigt den schematischen Aufbau der Referenzschaltung.

Weil die Exponentialkennlinie der Diode sowohl einen geraden als
auch einen ungeraden Funktionsanteil besitzt, enthilt das Aus-
gangssignal einer solchen Limiterschaltung schon bei rein sinusfor-
miger Ansteuerung alle harmonischen Komponenten ([2.10], Kap.
G31). Dies wird hier zur Erzeugung von "Referenz-Harmonischen"

bentitzt.
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ein Microstrip (50 Ohm) . aus

! Referenzdiode

Figur 3.12: Schema der Referenzschaltung mit schneller
GaAs-Schottkydiode

Als Referenzdiode ist die Beam-Lead GaAs-Schottkydiode DC1346
der Firma Marconi eingesetzt. Im Zejtpunkt des Baus der Referenz-
schaltung (1987) war dies die Schottkydiode mit der hdchsten
Cutoff-Frequenz, die kommerziell erhiltlich war. Sie hat eine spezifi-
zierte DC-Cutoff-Frequenz von 2.5 THz. Die DC-Cutoff-Frequenz ist
wie folgt definiert

foo = 1 (3.9
® ~ 2rnRsCpo

wobel fiir Rs der DC-Wert - ohne Skin-Effekt - zu nehmen ist. Die
statische Parallelkapazitit Cp dieser Diode ist mit 15 fF ebenfalls
sehr klein. Ein geeigneter Einbau (siche Fig. 3.13) hilt die zusitzli-
che Parallelkapazitit klein, u.a. durch die Wahl efnes Substrats mit
kleiner Dielektrizititszahl.

0.780000
‘_

f

!
0.310000 I
*‘ l» 0.500000

Figur 3.13: Layout der Referenzschaltung (Ausschnitt)
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Die Verwendung eines diinnen Substrats (0.254mm) minimiert
die Serieinduktivitit der Durchkontaktierung. Fig. 3.14 zeigt eine
Foto der fertigen Referenzschaltung, eingebaut in einem Messgehiu-
se mit K-Steckern.

Figur 3.14: Foto der Referenzschaltung aufgebaut auf 0.254 mm (10 mil) dickem
Duroid 5880 (Substratgrésse 25.4 x 25.4 mm)

Das Reflexionsverhalten dieser Schaltung im Zeitbereich (gemes-
sen mit dem TDR) ist in Fig. 3.15 gezeigt. An der Form der von der
Diode stammenden Reflexion ldsst sich andeutungsweise erkennen,
dass sich die Diode hauptsichlich kapazitiv verhilt. Ferner ist die
Wellenimpedanz der Transmissionsleitung etwas zu tief (Zw =~ 49 Q).

16. 9768 ne 17.9768 ne 18.8768 ne

i~ P i

VAR A

Stl Diode St2

i [t 1 |

= 18,98 mVolte/d1 Offest = 289.8 mVolte
el o P Jalwdw Deloy = 16.6768 me

Figur 3.15: Reflexion der Referenzschaltung (Stecker und Diode)
im Zeitbereich (TDR)
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Die Reflexionen an den beiden Steckern und an der Diode sind
klar getrennt zu erkennen. Fig. 3.16 zeigt das Reflexionsverhalten
im Frequenzbereich.

A 1/
AANNFEFHL
DA |

ohne Gating . V
VA

mit Gating -

START  0.030000000 OHz
STOP  48.850008000 GH:

Figur 3.16: Reflexion der Referenzschaltung im Frequenzbereich (mit und ohne
Gating im Zeitbereich)

Die wellige Kurve in dieser Darstellung entsteht durch die Ueber-
lagerung der Teilreflexionen. Die glatte Kurve ist die "reine” Dioden-
reflexion, gemessen mit Hin- und Riicktransformation und Gating
im Zeitbereich.

Aus dem komplexen Diodenreflexionsfaktor ldsst sich ein Ersatz-
schaltbild der Diode inkl. Einbau herleiten. Die Elementwerte
kénnen allerdings nur mit beschrinkter Genauigkeit bestimmt
werden, well sie sehr klein sind (Fig. 3.17a) ).

Besonders schwierig zu bestimmen ist die Aufteilung der Gesamt-
kapazitit auf C; und Cp sowie der Wert von Ls. Dies machte es
noétig, verschiedene Wertekombinationen fiir C;, Cp und Ls, die den
Verlauf von S;; dhnlich gut approximieren, firr die Simulation der
Diode zu verwenden und miteinander zu vergleichen. Fig. 3.17 b)
zeigt ein Beispiel fir den Reflexionsfaktor eines Diodenmodells ver-
glichen mit der Messung,
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Messung

a)

Figur 3.17: a} Ersatzschaltung der Referenzdiode
b) Reflexionsfaktor von Modell und Messung

3.6. Simulation der Referenzdiode

Die Abweichungen im Begrenzungsverhalten der Schaltung mit
einer realen Diode gegeniiber einer mit rein resisitiver Diode (chne
parasitire L und C) sind zu klein, um auf den zur Verfiiggung ste-
henden Geriten (Sampling-KO HP 54120T, TEK 11802, etc.) mess-
technisch erfasst zu werden. Die Eigenschaften der Referenzschal-
tung mussten deshalb mit einer Simulation des nichtlinearen Ver-
haltens der Diode im Zeitbereich untersucht werden.

/[ /[

VA AN VA
[ \A \

4.60000E-09 TINE 4,80000€-09 3.00000€-09
Figur 3.18: Simulierte Ausgangsspannung der Dioden-Referenzschaltung
(Pin = 10 mW, Ersatzschaltung nach Fig. 3. l7a) mit Ls = 0.05 nH,
Rg=RL=50 Q)

-1,500
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Fig. 3.18 zeigt als Beispiel den mit mwSPICE [1.5] simulierten
Verlauf der Ausgangsspannung der Referenzschaltung.

Die Phasenbeziechung der einzelnen harmonischen Komponenten
kann als Phasenabweichung tiber der Frequenz viel tibersichtlicher
dargestellt werden. Fig. 3.19 fasst die Resultate einer Reihe von Si-
mulationen mit Grundfrequenzen von 1 bis 10 GHz grafisch zusam-
men. Fiir diese Simulation wurde die Ersatzschaltung nach Fig.
3.17 a) verwendet.

Grad
g 1200 . R : :
j : : : 2. Harmonische
E 0.0 , ' —
£ ! : 5 : : A
5 w'ot ............... RIS B R RERRES B
g 200 S P IR b
1 : : ‘: 3. Harmonische
E 0.0‘E_—___*______._ PPV ...............
] : T T e ——
:g B0 o T o, RN S ]
B ool o A S AU
2 g0 L e, e, 4 Hamnonische
AT o e ——— ~———
-120.0 1 ' i : 7 g
0.0 20 40 6.0 80 100
Grundfrequenz in GHz
Figur 3.19 : SPICE-Simulation der Phasenbeziehung der 2., 3. und 4.
Harmonischen an der Referenzdiode mit a) Ls = 0 —_—

b) Le = 0.05 nH --------

Um eine tibersichtlichere Darstellung zu erméglichen, liegt dieser
Figur die Beschreibung der Grundschwingung durch h; =
1 hy!sin(2xf1t+0°) zugrunde, dies im Unterschied zur Definition in
(2.11) bis (2.13).

Verschiedene weitere Simulationen und Messungen an der Refe-
renzschaltung haben ausserdem folgendes gezeigt:
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1. Die Verwendung von zwei Dioden in einer antiparallelen An-
ordnung bringt keine Vorteile. Die ungeraden Harmoni-
schen werden zwar von zwei idealen antiparallelen Dioden
ohne parasitire Reaktanzen stirker erzeugt als von einer ein-
zigen. Die Abweichungen der Phasen vom Idealfall sind aber
wesentlich grésser, hauptsichlich wegen der doppelt so
grossen parasitiren Elemente C; und Cp.

2. Eine Gleichstromvorspannung der Diode ist héchstens dann
sinnvoll, wenn weniger als 10 dBm HF-Leistung zur Verfii-
gung steht.

3. Der in der Diode erzeugte Gleichstromanteil solite durch
einen kleinen Widerstand (< 1 k) abgeleitet werden. Ohne
Gleichstrompfad zur Masse bildet sich durch Gleichrichtung
der HF eine Vorspannung iiber der Diode aus. Diese Vor-
spannung ist so gerichtet, dass mehr HF-Leistung nétig ist,
um die gewiinschte Begrenzungswirkung zu erreichen. DC-
Kurzschluss oder 50Q2-Belastung sind praktisch gleichwertig.
Der Kurzschluss oder die 50Q-Last kénnen wihrend der
Eichung tber das Bias-T am Eingang des DUT angeschlossen
werden.

4. Die ginstigste Messleistung fiir die Referenzschaltung be-
trigt 10 bis 15 mW. Damit werden die Harmonischen bis zu
n = 4 gentigend stark erzeugt. Andererseits wird die nicht-
lineare Kapazitit Cj nicht unnétig stark ausgesteuert.

Fir die folgenden Betrachtungen wird die Referenzdiode vorliufig
als frei von parasitiren Reaktanzen angenommen. Der Abschnitt
3.8. enthiilt eine weitergehende Diskussion der Messgenauigkeit.

3.7. Berechnung der korrigierten Phasen der Harmoni-
schen

Die harmonischen Komponenten werden im folgenden durch ihre
komplexen Amplituden (2.12) dargestellt. In der Darstellung des ge-
samten Ausgangssignals des Messobjekts h{t) als Fourierreihe
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o | (3.5)
hO = ho+ Y, [ hne W1

n=1

mit hp = thpl e/

kann ein Phasenwert frei gewdhlt werden (siche z.B. [2.8], S.
514). Naheliegend ist die Wahl a) = 0° fir die Phase der Grund-
schwingung am Eingang des Messobjekts. Wenn a3 = 0° am
Eingang des DUT gewihlt wird, hat die mit dem Harmonischen-
Messystem gemessene Phase der Grundschwingung den gleichen
Wert wie bei einer Grossignal-S-Parametermessung. Die Phase der
Grundschwingung ist so auch direkt mit dem Phasenwert einer
Kleinsignal-S-Parametermessung vergleichbar, bei der die Bezugs-
ebenen am Gehiduserand des DUT legen. Im folgenden gilt darum
immer a1 = 0°.

Die Messung der Referenzdiodenschaltung liefert nach Auswer-
tung gemiss (3.2) einen Satz von Referenzphasenwerten ¢r,n. Diese

Messwerte entsprechen genau den Phasenwerten der Fourierreihe
der begrenzten Sinusschwingung (vgl. Fig. 3.18).

Andererseits kann gezeigt werden, dass beim in der Referenzmes-
sung verwendeten Pegel alle interessierenden harmonischen Kompo-
nenten (n = 2..4) dieser Schwingung von der Diode mit einer Phase
von 180° bezogen auf die Grundfrequenz fi erzeugt werden. Die
Herleitung dieser Phasenbeziehung befindet sich im Anhang Al. Die
Differenz ¢@e,n

Qe.n = Or,n— 180° (3.6)
stellt also direkt die Abweichung der rohen Messwerte vom wahren
Phasenwert an der Diode dar.

Fir die Bestimmung der korrigierten, dh. auf die Grundwelle be-

zogenen, Phasenwerte on aus den rohen Messdaten dn = |dnl eln
gilt nun die Beziehung

on = Pn—%Pen = Pn—OQr.n+ 180° , fir n=2...4 (3.7)
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Gleichung (3.7) bestimmt zusammen mit (3.3) die komplexe Am-
plitude der einzelnen Harmonischen (n = 2...4) vollstindig. Vor der
Prisentation von Messresultaten im Kapitel 4 ist im nichsten Ab-
schnitt noch nédher auf die Messfehler einzugehen.

3. 8. Bestimmungsfaktoren der Messgenauigkeit

Amplitude und Phase jeder einzelnen harmonischen Komponente
werden im Auswerteprozess teilweise separat verarbeitet. Die Dis-
kussion der Messfehler wird deshalb vorerst in drei Bereiche aufge-
teilt, nimlich in soiche Fehler, die nur die Amplitudenmessung
(3.8.3.), nur die Phasenmessung (3.8.2) oder beide (3.8.1) verfil-
schen.

Abschliessend wird dann der typische Gesamtfehler unter Annah-
men, die flir das aufgebaute Messystem realistisch erscheinen, an-
gegeben.

3.8.1. Einflasse auf Amplituden- und Phasenmessgenauigkeit

a) Genauigkeit des Netzwerkanalysators

Die Fehlergrenzen des im Messystem eingesetzten NWA HP 8510B
sind schon in Figur 2.5 (S. 23) angegeben worden. Fiir die Fehler-
abschitzung brauchen wir davon hauptsichlich die Daten fir die
Transmissions-Messgenauigkeit.

Die Transmissions-Messgenauigkeit ist vom Signalpegel wihrend
der Messung abhingig. Bezugspunkt ist der Signalpegel wahrend
der Eichung. HP bezeichnet dies in Fig. 2.5 mit "S2; measurement
level in dB from reference (power)'. Im Messystem von Fig. 3.9 ent-
spricht diese Referenzleistung der Leistung am Tor 2 des NWA. Sie
wird im folgenden mit Peich bezeichnet. Zu beachten ist, dass Peich
nicht genau der Leistung Pref entspricht, die an Punkt 3 des Mess-
aufbaus gemessen wird, um die Amplitude der einzelnen Harmoni-
schen mit Hilfe von (3.3) zu berechnen. Wegen der Dampfung zwi-
schen Punkt 3 und Punkt 2 ist ndmlich Peich etwas kleiner als Prefi.
Da die Messgenauigkeit des NWA nur vom Frequenzbereich und
nicht von der Ordnungszahl { der zu messenden Harmonischen
abhéngt, tragt Peich keinen Index i
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Die Messfehler werden in diesem Abschnitt - in Anlehnung an die
Praxis von HP - oft durch die Angabe eines Streubereichs um den
nominalen Messwert quantifiziert. Fig. 3.20 veranschaulicht das
entstehende Toleranzband, das sich nach beiden Seiten des ange-
zeigten Wertes erstreckt.

Betrag

Phase,

etc.

r
Maximalwert
angezeigter Toleranzband
Wert

Minimalwert

Figur 3.20: Angezeigter Wert und zugehoriges Toleranzband zur Angabe der
Messgenauigkeit
Die Messfehler eines Vektor-NWA sind vektorielle Grossen. In
diesem Kapitel werden sie meist in Polardarstellung nach Betrag
und Phase angegeben.

Fehlerabschiitzung:

Der Messfehler des NWA beeinflusst die Genauigkeit der Harmo-
nischenmessung zweifach: erstens bei der Messung der Referenz-
schaltung und zweitens bei der Messung des DUT.

Von der Messung der Referenzschaltung mit der Schottkydiode
wird nur die Phase bendtigt. Die folgende Betrachtung der Genauig-

keit der Referenzmessung beschrinkt sich daher auf die Phasenge-
nauigkeit.

Bei der Messung der Referenzschaltung arbeitet der NWA in
einem Pegelbereich mit guter Messgenauigkeit. Durch die Differenz-
bildung in (3.2) vergrbssert sich jedoch der relative Fehler der ge-
suchten Grésse ¢r.n. Fig. 3.21 zeigt das Zeigerdiagramm einer typi-
schen Referenzmessung.
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Figur 3.21: Zeigerdiagramm zur Auswertung der Formel (3.2) bel einer
typischen Referenzmessung (vgl. auch Fig. 3.10)

Die schraffierte Fliche in Fig. 3.21 gibt den Bereich fiir den Sum-
menvektor s an, wo die resultierende Genauigkeit fiir den Refe-
renzphasenwert ¢r,n am kleinsten ist. Die Genauigkeit ist deshalb
am kleinsten, weil dort der gesuchte Vektor d {(entspricht d; in Fig.
3.10) das Resultat einer Subtraktion von zwei #hnlich grossen
Zahlen ist. (Der Index { wird in der folgenden Betrachtung der
Uebersichtlichkeit halber weggelassen.)

Bei der praktischen Durchfithrung der Referenzmessung erhilt
man als erstes Zwischenresultat den Summenzeiger s. Die Bedin-
gungen zur Vermeidung des schraffierten Gebiets werden deshalb
am besten fiir diesen Zeiger aufgestellt. Sie sind in (3.8) und (3.9)
angegeben.

Fir den Fall |s| = 0dB, dh. |sl| = |z| = 1.0, ergibt sich mit der
Annahme Id| = 0.12 von Fig.3.21 die Bedingung
I argls] | > arctan 0.12 = 6.8° (3.8)

und fiir den Fall argls] = 0°, dh. s 1 r, ergibt sich die Bedingung
Ist > 1dB , dh (3.9

1sl < 0.88 oder Is! > 1.12
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Jede der beiden Bedingungen (3.8) und (3.9) ist allein hinrei-
chend, um zu vermeiden, dass s ins schraffierte Gebiet fillt. Mit der
Anwendung nur einer Bedingung (3.8) oder (3.9) schliesst man zwar
einen etwas zu grossen Bereich aus, die einzelne Bedingung ist aber
in der Messpraxis sehr einfach anzuwenden. Die Messgenauigkeit
ist jedoch nur im Gebiet, wo (3.8) und (3.9) nicht erfiillt sind, unge-
niigend.

Bei der Referenzmessung sollten immer mehrere Frequenzpunkte
gemessen werden, auch wenn man sich nur fir Harmonische bei
einer einzigen Frequenz interessiert!. Weil der Zeiger d bei Aende-
rung der Frequenz einen Kreis um r beschreibt (vgl. Fig. 3.21), gibt
es praktisch immer einen Punkt, wo entweder die Bedingung (3.8)
oder (3.9) direkt auf die Messdaten anwendbar ist. Bei Bedarf lisst
sich die Bedingung auch fiir eine beliebige Lage des Zeigers s herlei-
ten.

Mit der beschriebenen Referenzschaltung lidsst sich die Bedingung
von (3.8) bzw. (3.9) fiir die 2. bis 4. Harmonische durch geeignete
Wahl der Eingangsleistung Pin = 10 mW und der Leistung Peich
immer erfilllen. Peich liegt bel den in dieser Arbeit beschriebenen
Messungen im Bereich von 1 bis 10 pW (-30...-20 dBm).

Wenn (3.8) bzw. (3.9) erfiillt ist, lisst sich ein oberer Grenzwert
fir den Phasenfehler der Referenzmessung herleiten. Mittels einfa-
cher trigonometrischer Umformungen ergeben sich aufgrund der
Daten des NWA HP 8510 (vgl. Fig. 2.5) die in Tabelle 3.1 angegebe-
nen Werte.

1) Die Messung auf mehreren Frequenzen erlaubt ganz generell - wie
bet der gewShnlichen S-Parametermessung - die Erkennung von
Fehlern mit verschiedenstem Ursprung. Im Rahmen dieser Arbeit
wurde deshalb immer auf mindestens 3 bis 5 eng benachbarten
Frequenzen gemessen, auch wenn nur eine schliesslich
ausgewertet wurde.



Tab. 3.1: Obere Grenze des Phasenfehlers der Referenzmessung
(wenn die Bedingung (3.8) oder (3.9) erfillt ist)

Frequenz- relative Genauigkeit Fehler der Referenz-

bereich des NWA (Fig. 2.5) phase or,n
2 - 20 GHz 10.1 dB / 10.7° 15.5°
20-26 GHz 10.15dB / 11° 18.3°

Wie man sich anhand der Fig. 3.21 vergewissern kann, hat ein
Betragsfehler in s keinen Einfluss auf die Phase ¢r,n, wenn d paral-
lel zu r legt. Im schraffierten kritischen Bereich, wo |d| << sl st
kann ausserdem der Einfluss des Phasenfehlers von s auf die Phase
or.,n vernachlissigt werden, wenn d senkrecht zu r ist. In allen
anderen Fillen gehen Anteile von Betrags- und Phasenfehler des
NWA in den Fehler von ¢r,n ein. In den meisten Fillen, v.a. bei der
2. und 3. Harmonischen, ist die Genauigkeit von ¢r,n aber besser
als in Tabelle 3.1 angegeben, weil der Zeiger s weit ausserhalb des
in Fig. 3.21 schraffierten Gebiets liegt.

Bei der Messung des DUT sind Betrags- und Phasenfehler zu be-
ricksichtigen. Erschwerend kommt hinzu, dass man hier keine
Kontrolle tiber den Pegel der Harmonischen hat. Aussagen tiber die
Genauigkeit der DUT-Messung sind deshalb nur in Abhangigkeit
des Pegels der Harmonischen sinnvoll. In Tabelle 3.2 ist der Beitrag
des NWA zum Betragsmessfehler fiir einige exemplarische Amplitu-
den der Harmonischen aufgefiihrt.
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Tab. 3.2: Beitrag des NWA zum Betragsmessfehler

2 - 20 GHz: (Basisgenauigkeit des NWA 0.1 dB / +0.7°

Amplitude der Peich = Prefi
Harmonischen pw 10uW
1V i 10.1 dB
100 mVv 10.11 dB 10.14 dB
10 mv 10.21 dB 1.1 dB
1mv 15.3 dB (+15.6 dB)

20 - 26 GHz: (Basisgenauigkeit des NWA +0.15 dB / £19)

Amplitude der Peich = Prefi
Harmonischen 1pw 10pW
100 mV 10.16 dB 10.19 dB
10 mvV 0.3 dB 1+1.4 dB
1 mv 16.4 dB (17 dB)

* * Unterschied zwischen Peich und dem Pegel der Harmonischen

zu gross fir eine Messung

Die in Tabelle 3.2 angegebenen Werte sind durch Auswertung
der Formel (3.2) erhalten worden. Bei der Amplitude der Harmoni-
schen handelt es sich jeweils um den Spitzenwert. Eine analoge
Auswertung ergibt fiir den Beitrag des NWA zum Phasenmessfehler

die in Tabelle 3.3 aufgefiihrten Werte.



Tab. 3.3: Beitrag des NWA zum Phasenmessfehler

2 - 20 GHz: (Basisgenauigkeit des NWA 10.1 dB / +0.7°)

Amplitude der Peich = Prefit

Harmonischen 1pW 10pW
1v *e 10.7°

100 mV 10.85° 10.9°
10 mV +1.6° 13.6°

1 mv +10.3° +30°)

20 - 26 GHz: (Basisgenauigkeit des NWA $0.15 dB / +1°)

Amplitude der Peich = Prefi
Harmonischen 1Ipw 10pW
100 mV +1.1° +1.3°
10 mV 12.2° 15.2°
1 mv 114.5° (41°)

* * Unterschied zwischen Peich und dem Pegel der Harmonischen
zu gross fir eine Messung

In den Bereichen, wo sowohl der Betrags- wie der Phasenfehler
des NWA einen Beitrag zum Gesamtphasenfehler liefern, wurden die
beiden Anteile rss (root sum square) zusammengezihit.

Die beiden Tabellen zeigen, dass der NWA-bedingte Messfehler in
den meisten Fillen kleiner als das Doppelte des NWA-Basismessfeh-
lers ist, wenn die Harmonische grosser als 10 mV ist.
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Aus den Tabellen geht auch hervor, wie stark die Wahl des Pegels
bei der Eichung des NWA (Peich) die Messgenauigkeit beeinflusst.
Die praktische Bedeutung der Messung von Harmonischen mit Be-
trigen kleiner als 1 mV ist zwar gering. Wenn aber solche schwa-
chen Harmonischen gemessen werden miissen, solite Peich kleiner
als 1 pyW gewdahit werden. !

Fir die genaue Messung von Harmonischen mit extrem kleiner
Amplitude sind ausserdem noch folgende Punkte besonders zu be-
achten: ‘

- der NWA muss im Averaging-Mode betricben werden, um
die bestmdgliche Genauigkeit zu erreichen,

- die Kabel des Messaufbaus miissen gentigend gut gegenein-
ander abgeschirmt sein, um z.B. die direkte Einstreuung von
Harmonischen des Generators in den Messpfad zu vermeiden,

- die Generatorleistung bei der Messung der Referenzdiode
soll nicht kieiner als 7 dBm gew&hlt werden, weil sonst die
Referenzmessung zu ungenau wird (vgl. Abschnitt 3.6).

b) Unterdriickung der Harmonischen des Generators/Verstdrkers

Harmonische, die aus dem Generator oder Verstirker stammen,
kénnen - je nach Arbeitspunkt - vom Messobjekt noch verstirkt
werden. Die Dampfung des Tiefpassfilters muss daher um die maxi-
male Verstirkung des DUT grosser sein als der gewtinschte Abstand
der stérenden Harmonischen am Ausgang des DUT.

1) Grundsiétzlich wire es auch mdglich, das Referenzsignal
wiahrend der Messung des DUT abzuschalten. Fir Harmonische
mit kleiner Amplitude ergibe sich dadurch u.U. eine verbesserte
Messgenauigkeit, weil die Subtraktion von zwei dhnlich grossen
Zahlen (3.2) vermieden wird. Ob sich dabet andere
Schwierigkeiten ergeben, ist nicht abgeklart worden.
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Anforderung an das Tiefpassfilter:

Am Eingang des Messobjekts sollte die gesamte Dampfung
jeder zu messenden Harmonischen, bezogen auf die Amplitu-
de der Grundschwingung, mindestens 80 dB betragen.

Damit ist der Abstand am Ausgang des DUT normalerweise
grosser als 70 dB, da das typische Messobjekt oberhalb 3 GHz nicht
mehr als 10 dB Verstirkung in einem 50Q-System hat.

¢} Fehlanpassungen tm Messystem

Das Messprinzip bendtigt reflexionsarme 50Q-Abschliisse an
beiden Toren des Messobjekts. Aber auch innerhalb des Messauf-
baus gibt es Stellen, an denen auf gute Anpassung zu achten ist.
Besondere Beachtung verdient der Reflexionsfaktor am Ausgang des
Kopplers C). Die Anpassung des Hochpassfilters bei den Harmoni-
schen muss mindestens so gut sein wie die Richtdimpfung (directi-
vity) des Kopplers {damit wird die resultierende Richtdampfung
maximal um 6 dB reduziert). Fiir den in dieser Arbeit beschriebenen
Messaufbau heisst das, dass die Echoddmpfung des Filters grosser
als 20 dB sein muss. Den tblichen Filtern muss deshalb oft ein
Abschwécher (typ. 3 bis 10 dB)} vorgeschaltet werden.

Anforderung an die Anpassung am Messobjekt:

Der Messaufbau muss am Ein- und Ausgang des Messob-
jekts einen Reflexionsfaktor von Irl < 0.1 im ganzen Fre-
quenzbereich von 0.05 - 26 GHz aufweisen.

Fig. 3.22 zeigt die Anpassung, die das entwickelte Messystem dem
Ausgang des Priflings anbietet.
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Figur 3.22: Reflexion am Ausgangstor des Priflings

3.8.2. Faktoren. die nur die Phasengenauigkeit beeinflussen
a) Nichtideales Verhalten der Referenzdiode

Bei ‘der Berechnung der auf die Grundwelle bezogenen Phase
wurde die Referenzdiode bis jetzt als idealer Begrenzer angenom-
men. Die reale Diode weicht davon ab, wie schon die Simulation
von Fig. 3.19 zeigte. Diese Figur enthilt typische Werte fur die ver-
wendete Diode. Fir Grundfrequenzen um 5 GHz ist damit folgende
Phasengenauigkeit erreichbar:

2. Harmonische: besser als +1° (Phasenwinkel bei 10 GHz)

3. Harmonische: innerhalb -10°
und +0° (Phasenwinkel bei 15 GHz)

4. Harmonische: innerhalb -16°
und +0° (Phasenwinkel bei 20 GHz)

Auf die Phase der Grundschwingung a1 bezogen bleibt die Abwei-
chung bis zur 4. Harmonischen unter +5°.
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Die Fig. 3.19 zeigt auch, dass die Phasenabweichung in der Si-
mulation dber grosse Frequenzbereiche linear mit der Frequenz
zunimmt. Ein Teil davon ist daher als systematischer Fehler auch
korrigierbar. Damit dies sinnvoll ist, miisste man aber entweder die
Ersatzelemente der Diode noch genauer bestimmen kénnen (fiir eine
Simulation) oder eine Eichmessung der Referenzschaltung bei
hoherer Frequenz, z.B. mit einem elektro-optischen Sampling-
system, durchfiihren kénnen.

b) Phasenwerschiebung in Abschwéchern

Die Transmissionsphase der PIN-Dioden- und Stufenabschwicher
im Signalgenerator (vgl. Fig. 3.9) ist von der eingesteliten Dampfung
abhiingig. Die Ausgangsleistung des Generators darf deshalb nach
der Phaseneichung nicht mehr verindert werden. (Sie kann aber fiir
Jjede Harmonische verschieden sein.) Weiter muss fiir den variablen
Attenuator "Attn" entweder ein Typ mit vernachlidssigbarer Phasen-
dnderung eingesetzt werden, oder sein Phasengang muss gemessen
und berticksichtigt werden.

c) Frequenzdrift der Quelle

Wegen der grossen elektrischen Linge des Messaufbaus fithren
schon kleinste Frequenzinderungen zu Phasenfehlern. Als Signalge-
nerator muss deshalb ein Synthesizer oder eine Quelle mit "phase
lock"-Moglichkeit verwendet werden. Mit dem verwendeten Synthesi-
zer HP 8340B als Quelle ist der durch die Lingenunterschiede ent-
stehende Phasenfehler vernachlassigbar.

3.8.3. Beitrige zu reinen Betragsfehlern
a) Ungenauigkeit der Messung der Referenzleistung Pref

Das verwendete Power Meter HP 436A mit Messkopf HP 8485A
hat bis 26 GHz eine maximale Messunsicherheit von 0.4 dB. Der
angegebene typische Wert ist 10.2 dB. Dieser Fehler geht direkt in
die Amplitudenmessung ein.
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b) Fehler in Pref wegen Subharmonischen und Nebenwellen

Bei der Messung von Pref ist darauf zu achten, dass Subharmoni-
sche und Nebenwellen gentigend unterdriickt sind. Bef Verwendung
eines thermischen Leistungsmessers und maximal zehn ins Gewicht
fallenden Nebenwellen muss jede Nebenwelle mindestens um 26 dB
unterdriickt sein, um den totalen Einfluss auf den Amplitudenfehler
kleiner als +0.1 dB zu halten.

c) Drift der Quellenleistung

Die Drift der Ausgangsleistung ist beim Generator HP 8640B mit
weniger als $0.1 dB pro 10°C spezifiziert. Sie geht ebenfalls direkt
in die Amplitudenmessung ein.

d) Einstellgenauigkeit der Eingangsleistung Pin

Bei Grundfrequenzen um 5 GHz kann beim eingesetzten Attenua-
tor mit einer Einstellgenauigkeit von +0.1 dB bis 10.2 dB gerechnet
werden.

3.9. Typische erreichbare Messgenauigkeit

Fiar die Abschitzung der typischen Messgenauigkeit sind die Bei-
trige folgender Fehlerquellen vernachléssigt worden:

- Harmonische am DUT-Eingang (Abschnitt 3.8.1.b)
- Phasenverschiebung in Abschwéchern (3.8.2.b)

- Frequenzdrift der Quelle (3.8.2.c)

- Drift der Quellenleistung (3.8.3.c)

Die verbleibenden Fehlerquellen sind wie folgt beriicksichtigt:

- Netzwerkanalysator: gemiss Figur 2.5 und Tab. 3.1 bis 3.3
in Abschnitt 3.8.1.a)

- Fehlanpassung am DUT-Ausgang: 10.04 dB/ 10.6° (3.8.1.c¢)

- Referenzdiode: gemdss 3.8.2.a)

- Leistungsmessfehler bei Pref und Pin: insgesamt +0.4 dB
(3.8.3.a,b,d)
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Damit gelangt man zu der in Tabelle 3.4 dargestellten Abschét-
zung der Genauigkeit des Messystems.

Tab. 3.4: Typische Messunsicherheit fir Grundfrequenzen um
J1 = 5 GHz, berechnet fir die zwei Harmonischenpegel:
a) 100 mV und b} 10 mV

Harmonische: H1 H2 H3 H4

a) Pegel der Harmonischen = 100 mV:
Betragsfehler  10.58dB 10.58dB 10.58dB 10.63dB

Phasenfehler +7° 18° -17° -26°
+7° +10°

b) Pegel der Harmonischen = 10 mV:
Betragsfehler +1.54dB 11.54dB +1.54dB +1.84dB

Phasenfehler +10° +11° -20° -30°
+10° +14°

Ein Beipiel zu Tabelle 3.4: Nach der Auswertung ergibt sich fiir
die 3. Harmonische bei 15 GHz eine komplexe Amplitude von 123
mvV/72°. Unter den gemachten Annahmen liegt der wahre Betrag
bet 123 + 8 mV, der Winkel zwischen 55° und 79°.

Weil keine andern Messverfahren mit dhnlicher Empfindlichkeit
zur Verfiigung standen, war es im Rahmen der vorliegenden Arbeit
nicht méglich, die Abschitzungen fiir schwache Harmonische in
Tabelle 3.4 b) zu verifizieren.
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3. 10. Vergleich der entwickelten Messmethode fiir
Betrag und Phase von Harmonischen mit
bekannten Grossignalmessverfahren

Die beschriebene Messmethode im Frequenzbereich erlaubt, im
Unterschied zur Load-Pull oder Grossignal-S-Parametermessung,
nicht nur die Messung auf der Grundwelle, sondern auch die Be-
stimmung der Harmonischen eines nichtlinearen Zweitors. In der
vorgestellten Form wird nur die Uebertragungsfunktion gemessen,
die jedoch in vielen praktischen Anwendungsfillen (z.B. beim Ver-
stirkerentwurf) mehr interessiert als die nichtlineare Reflexion.

Im Gegensatz zum seit kurzer Zeit erhiltlichen Harmonischen-
Messzusatz zum 3/6 GHz-Netzwerkanalysator HP 8753B (3.19]
kann auch die Phase der Harmonischen bestimmt werden. Damit
kann die Zeitbereichskurvenform des Ausgangssignals so approxi-
miert werden, wie es mit efner beschrinkten Zahl von Harmoni-
schen eben méglich ist.

Die Phasenmessung auf den Harmonischen ist zwar nicht ganz
problemlos. Die Referenzschaltung fiir die Phaseneichung lisst sich
jedoch, wegen ihres einfachen Aufbaus, gut simulieren. Diese Com-
putersimulation ermdglicht es, Grenzen fir den zu erwartenden
Phasenfehler anzugeben. Verglichen mit Samplingsystemen ist der
Phasenfehler des beschriebenen Messystems nicht unbedingt
kleiner, aber sicher einfacher und genauer zu spezifizieren.

Harmonische Komponenten um 1 mV Amplitude kénnen mit dem
entwickelten Messystem mit reduzierter Genauigkeit noch gemessen
werden. Dies auch dann, wenn sie von einer wesentlich stirkeren
Grundschwingung tiberlagert sind.

Als Nachteil des beschriebenen Messystems ist der prinzipiell be-
schrinkte Frequenzbereich, innerhalb dessen gleichzeitig gemessen
werden kann, zu erwihnen. Fiir Messungen in verschiedenen Fre-
quenzbereichen, zum Teil auch fiir einzelne Harmonische, muss der
Messaufbau jeweils leicht umgebaut werden.
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Eine weitere Einschrinkung ergibt sich durch die 50Q Quellen-
und Lastimpedanz am Messobjekt. Im Gegensatz zum Load-Pull-
Messaufbau kénnen damit nicht alle Belastungsfille durchgemessen
werden.

Eine Erweiterung des Messystems auf Reflexionsmessung ist
grundsitzlich mdéglich, wurde im Rahmen dieser Arbeit aber nicht
untersucht. Man kénnte dabei dhnlich vorgehen wie beim Zeitbe-
reichsmessaufbau in [3.16].

Ebenso wére es méglich, das beschriebene Messprinzip mit einem
Load-Pull Messystem auf der Grundwelle zu kombinieren. Damit
kénnten die bei einer beliebigen Grundwellenbelastung erzeugten
Harmonischen untersucht werden.
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4. Messresultate am Beispiel des FET NE 710

Der 0.3um GaAs MESFET NE 710-83 der Firma NEC wurde fiir
alle in diesem Kapitel enthaltenen Messungen als Testobjekt (DUT)
verwendet. Dieser FET ist ein typischer Vertreter der heute erhaltli-
chen Mikrowellen-FET und ist in den in der Literatur beschriebenen
Anwendungen hiufig eingesetzt.

Fur die Verifikation von Messresultaten stellt die Verwendung ver-
schiedener Exemplare desselben Typs keine unzulissige Einschrin-
kung dar. Durch die Variation des Arbeitspunktes kann ja die
Stirke der erzeugten Harmonischen in weiten Grenzen verdndert
werden,

Aus ‘den 10 zur Verfiigung stehenden FET wurden zu Beginn 3
Paare mit dhnlichen DC-Kennlinien ausgewahlt, ndmlich

a) 2 FET mit Ipss = 28 mA (blau markiert)
b) 2 FET mit IDss = 34 mA (gri'm)
c) 2 FET mit Ipss = 49...50 mA (rot)

Die Messungen wurden jeweils mit einem Exemplar durchgefiihrt,
das zweite diente als Reserve. Im folgenden werden jedoch aus-
schliesslich Messungen an den FET mit dem kleinsten und dem
grossten Ipss wiedergegeben. Die FET mit Ipss = 34 mA verhielten
sich {.a. sehr dhnlich wie diejenigen mit einem Ipss von 28 mA.

Der NE710 ist in einem Standard-Keramikgehiuse mit 1.8mm (70
mil) Kantenlinge eingebaut. Dieses Gehduse wird von NEC als Typ
83 bezeichnet, mit dem Transistortyp NE 710 ergibt sich die voll-
stdndige Bezeichnung NE 710-83. Im folgenden wird oft nur abge-
kiirzt vom NE 710 gesprochen, damit ist jedoch immer der Typ NE
710-83 gemeint. Das 70 mil-Keramikgehduse kann auch oberhalb
18 GHz eingesetzt werden, wenn es richtig in die Schaltung einge-
baut wird. Im Abschnitt 4.1. wird ein bis ca. 30 GHz geeigneter
Einbau beschrieben.

In einem ersten Messaufbau wurde noch das iltere Netzwerk-
analysatorsystem HP 8410 mit Sweepgenerator HP 8350 verwendet.
Einige der damit erhaltenen Resultate sind schon in [4.1] zusam-
mengefasst worden.
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Die in diesem Kapitel vorgestellten Messresultate sind zum gréss-
ten Teil mit dem neueren Messaufbau, basierend auf dem NWA HP
8510B, aufgenommen worden. Wegen der grdsseren Genauigkeit
des NWA HP 8510B ist die resultierende Genauigkeit beim neueren
Messaufbau besser als beim ersten. (Man beachte, dass den Fehler-
abschitzungen im Abschnitt 3.9. die Daten des HP 8510B zu
Grunde liegen.) Systematische Unterschiede in den Resultaten zwi-
schen den beiden Messaufbauten wurden keine festgestellt.

In den grafischen Darstellungen der Betrige sind die Unterschie-
de zwischen altem und neuem Messystem gegeniiber der Zeichenge-
nauigkeit jedoch oft vernachlissigbar. Die Fig. 4.11 basiert als
einzige noch auf Messungen mit dem alten System.

Aus der grossen Menge von Messresultaten kénnen im folgenden
nur einige Beispiele pridsentiert werden. Zuerst werden zwel tabella-
rische Darstellungen von Betrag und Phase gezeigt. Diese Darstel-
lung ist zwar als Grundlage fiir die Optimierung eines Modells (s.
Kap. 6) geeignet, fiir qualitative Betrachtungen aber eher unitiber-
sichtlich.

Im dritten Abschnitt sind daher jeweils einige Betragsmesswerte
grafisch dargestellt und mit direkten Leistungsmessungen - aufge-
nommen mit dem Skalar-NWA HP 8756A - verglichen worden.

Der vierte Abschnitt zeigt eine in den Zeitbereich transformierte
Messung im Vergleich mit der direkten Zeitbereichsmessung mit
Hilfe eines Sampling-Oszilloskops.

4. 1. Messhalterung fiir den FET: Aufbau und
Eigenschaften

Zum Ausmessen der FET im 70-mil Keramikgehduse wird eine
Messhalterung mit Koaxialsteckern verwendet. Fig. 4.1 zeigt eine
Foto davon.
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Figur 4.1: Foto der Messhalterung fiir den FET

Die wichtigsten Eigenschaften dieser Messhalterung sind:

1.

Durch die Verwendung von K-Steckern tritt bis tiber 40 GHz
keine Stutzscheiben-Resonanz oder Anregung héherer Modi
auf.

Der Transistor ist ohne Demontage der Microstripsubstrate
oder der Stecker auswechselbar, weil die Gate- und Drain-
Anschliisse gelotet und die beiden Sourcekontakte geklemmt
sind.

Der Anschluss von Gate und Drain erfolgt tiber 50Q-Micro-
stripleitungen auf RT-Duroid 5880 Substrat mit einer Dicke
von nur 0.254 mm. Durch die geringe Dicke und die tiefe
Dielektrizitdtszahl von e = 2.2 bleibt die dispersionsbedingte
Abweichung vom linearen Phasengang kleiner als 8° bei
20 GHz. Wo es notwendig war, wurde diese Dispersion nach
den Formeln von Kirschning/Jansen [4.2] berticksichtigt.



-68 -

4. Die Anschlussleitungen sind gentigend lang (betdseitig 25.4
mm), so dass die Steckerreflexionen bei der linearen Streupa-
rametermessung durch Transformation in den Zeitbereich
von den zu messenden S-Parametern getrennt werden
kénnen.

5. Der Transistor bleibt wihrend der Messung zugénglich.

Der Einbau entspricht in seinen Hochfrequenzeigenschaften
den Verhiltnissen, wie sie beim Aufbau von Streifenleiter-
schaltungen anzutreffen sind.

Die letzten drei Punkte stellen elndehtjgc Vorteile gegentiber den
ublichen Koaxialhaltern (siehe z.B. [4.3]) dar.

Als Hinweis fur die guten Mikrowelleneigenschaften dieses Transi-
storeinbaus kann die Frequenz dienen, bet der die ersten Resonanz-
effekte sichtbar werden. Fig. 4.2 zeigt den Verlauf des Betrags der
Eigangsreflexion S;; und der Vorwiartsiibertragung S2; eines NE
710 im Frequenzbereich bis 40 GHz,

n MAE(S11) 4+ masa]
NE71083 NE71063
4.000 10. 00

N\ T
——
\\B\N\"\ \X/;\)(
0.400 \!\]V 4400

0,000 -30,00
d.000 202410 FREG- HZ 408410

Figur 4.2 Betrag von Sy1 und S21 eines NE 710-83 auf dem Messhalter nach
Fig. 4.1 bei Up=3V, Ip= 10 mA
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Die ersten Resonanzeffekte treten zwischen 30 und 36 GHz auf.
Dies ist schon recht nahe an der theoretisch héchstméglichen Ein-
satzfrequenz dieses Gehduses. Eine Abschidtzung der niedrigsten
Gehiuse-Eigenresonanz (Gehduse als A/2-Resonator aus Al2O3 mit
geff = (er+1)/2 = 5.5 betrachtet) ergibt nimlich

fres = 35.5GHz (4.1)

Die Betrachtung des Gehfuses als A/2-Resonator ist natiirlich
nur eine grobe Naherung.l)

4.2, Betrag und Phase der ersten 4 Harmonischen

Die Auswertung der Formeln (3.2}, (3.3) und (3.7) mit Hilfe des
PASCAL-Programms HARMESSG (siche Anhang A2) liefert eine ta-
bellarische Darstellung der komplexen Amplituden der Harmoni-
schen. Weil die Messdaten fiir jede Eingangsleistung Pin und jeden
Arbeitspunkt getrennt erfasst wurden, ist der Programmoutput nach
Arbeitspunkten bzw. Eingangsleistungen geordnet.

Eine ubersichtlichere Darstellung ergibt sich, wenn gleiche Fre-
quenzwerte zusammengefasst werden. Tabelle 4.1 zeigt als Beispiel
eine Messung des NE 710 mit kleinem Ipss = 28 mA bei einer
Drainspannung von Up = 3 V und einer Gatespannung von Ug =
-1V,

Tabelle 4.2 auf der nichsten Seite enthidlt zum Vergleich eine
Messung am FET mit Ipss = 50 mA im Arbeitspunkt Up = 3 V, Ug
= 0 V (maximaler Drainstrom Ipss).

1) Diese Gehduseresonanz kann ubrigens auch festgestellt werden,
wenn man ein Gehduse ohne Anschliisse wie einen dielektrischen
Resonator neben eine Streifenleitung legt.
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Tab. 4.1: Komplexe Amplituden der ersten 4 Harmonischen des
FET NE 710 mit Ipss ~ 28 mA bei Up=3V, Ug=-1V

Freq. H1L H2 H3 H4 Pin
[MHz) Mag. Phase Mag. Phase Mag. _2haae Mag. Phase [{dBm])

5150.00 1019.6 80.4 465.8 13.8 114.4 -83.6 43.1 57.7 10
5150.00 580.1 80.8 284.6 18.9 96.2 -70.1 16.6 84.0 8
5150.00 350.0 77.6 178.0 19.6 75.7 =-66.7 6.5 142.9 6
5150.00 174.2 70.2 88.1 22.8 48.1 -59.4 7.7 -149.7 4
5150.00 96.7 58.5 44.1 23.5 28.1 -59.1 6.7 -137.9 2
5520.00 869.4 76.7 416.4 ~-0.6 105.9 -83.9 24.9  44.7 10
5520.00 545.1 75.8 277.%¢ 1.1 89.4 -76.5 10.6 71.3 8
5520.00 318.9 72.6 168.0 3.9 67.3 <-70.8 . 5.7 -210.8 6
5520.00 165.5 64.7 85.7 7.2 42.4 -64.0 7.3 -166.5 4
5520.00 92.7 52.0 42.17 7.5 24.1 -65.7 6.1 -158.5 2
5750.00 869.1 80.4 412.3 16.9 99.9 -81.6 29.1 71.2 10
5750.00 481.6 80.1 244.1 21.9 79.4 -66.6 9.1 -241.4 8
5750.00  292.0 76.6 150.7 24.€¢ 59.3 -60.9 7.2 -170.2 6
5750.00 150.3 66.6 73.4 24.6 36.0 -57.7 8.3 -143.5 4
5750.00 80.8 53.6 31.0 28.2 18.3 -52.4 6.0 -129.0 2
6200.00 905.8 70.5 429.6 1.2 83.1 -77.2 37.2 38.0 10
6200.00 541.3 71.5 274.7 7.2 75.3 -64.5 14.7 66.6 8
6200.00 316.4 68.2 165.5 10.1 58.7 <~58.5 5.1 134.1 6
6200.00 157.7 58.8 79.3 12.0 36.8 -52.7 6.5 ~155.0 4
6200.00 91.8 47.5 39.2 13.5 21.6 =-49.7 5.9 -137.2 2
6650.00 883.1 59.5 431.9 -28.7 95.0 -134.3 30.2 32.5 10
6650.00 549.4  59.7 283.4 -23.9 78.9 -128.3 14.5 70.6 8
6650.00 336.2 57.7 177.1 -19.5 60.0 -120.5 9.5 130.1 6
6650.00 184.5 49.6 94.0 -17.3 - 39.4 -119.0 9.2 168.7 4
6650.00 103.8 37.3 © 45.0 -15.9 22,2 ~-123, 2 7.3 -176.1 2

Tab. 4.2: Komplexe Amplituden der ersten 4 Harmonischen des
FET NE 710 mit Ipss =~ 50 mA bei Up=3V, Ug =0V

Freq. HL H2 H3 H4 Pin
MRz} Mag. Phase Mag. Phase  Mag. Phase Mag. Phase [dBm)

5150.00 2394.5 83.2 59.6 45.4 228.4 86.3 29.0 -14.2 10
5150.00 2144.5 82.5 26.8 33.1 88.9 76.8 24.9 -12.3 8
$150.00 1835.7 79.7 39.8 -18.3 26.6 71.6 8.3 -31.8 6
5150.00 1454.3 78.5 35.1 -30.9 5.7 106.6 0.4 6.7 4
5150.00 1177.3 77.4 23.1 -33.3 2.3 '113.6 0.4 145.2 2
§520.00 2329.4 79.3 54.2 17.1 173.5 79.8 41.0 ~-19.7 10
5520.00 2081.2 76.9 33.5 -5.8 68.3 67.6 27.9 =-40.7 8
5520.00 1744.1 75.1 45.3 -37.9 17.3 71.5 7.6 =-54.5 6
5520.00 1384.5 74.2 34.5 -45.2 4.6 103.7 1.1 -55.3 4
5520.00 1115.4 72,0 22.2 -49.7 2.0 101.0 1.0 -92.4 2
5750.00 2339.2 82.5 27.0 23.0 160.0 81.1 31.2 -19.9 10
5750.00 2029.8 81.6 28.2 -10.7 50.7 71.8- 20.1 -27.0 8
5750.00 1705.2 80.2 42.0 -28.7 12.9 83.5 4.2 -39.3 6
5750.00 1345.6 77.9 30.4 ~35.2 3.9 107.0 0.5 -145.4 4
5750.00 1068.8 78.1 18.8 -34.4 1.6 115.2 0.7 ~146.9 2
6200.00 2347.0 70.9 61.3 45.7 174.5 71.9 28,2 -28.4 10
6200.00 2071.0 71.2 33.6 9.6 66.8 67.6 22,1 -37.1 8
6200.00 1733.5 69.6 39,1 -32.0 17.0 74.3 5.2 -37.3 6
6200.00 1354.3 68.9 28,3 -42.1 4.4 101.3 0.7 27.1 4
6200.00 1098.8 €8.9 18.6 -41.5 1.9 105.5 0.1 94.4 2
6650.00 2252.2 60.3 51.3 -23.3 122.4 -0.3 30.3 -90.0 10
6650.00 1971.0 59.1 40.2 ~47.5 40.3 -1.8 16.4 -100.9 8
6650.00 1647.1 57.8 44.1 -69.4 10.3  10.2 2.7 ~104.7 6
6650.00 1312.5 56.6 30.8 -74.6 3.3 31.4 0.1 6.1 4
6650.00 1047.5 55.9 19.0 -77.2 1.1 34.5 0.7 129.8 2
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Beim Vergleich dieser beiden Tabellen sind einige typische Unter-
schiede zwischen den beiden Arbeitspunkten

a) Pinch-off / FET mit kleinem Ipss (Tabelle 4.1)
b) Ug = 0 V / FET mit grossem Ipss (Tabelle 4.2)

gut zu erkennen:

1.

Die zweite Harmonische H2 wird im Pinch-off-Arbeitspunkt
viel stirker erzeugt, ihr Betrag ist dabei stark von der Ein-
gangsleistung Pin abhéngig. Bei voll offenem Kanal (Ug = OV)
dagegen ist H2 viel schwicher und weniger von der Aus-
steuerung abhéngig.

Die dritte Harmonische H3 ist bei einem Eingangspegel Pin
von +10 dBm im Arbeitspunkt Ug = O V etwa 6 dB grosser
als im Pinch-off Arbeitspunkt, bei Pn = 8 dBm zirka gleich
und bei Pin < 6 dBm wesentlich schwicher. Bei hohen Pegeln
tritt also bei Ug = O V eine symmetrische Begrenzung ein,
einerseits durch die vorwirtslettende Gatediode und anderer-
seits durch die Abschniirung des Drainstroms. Bei tiefen
Pegeln ist - wie zu erwarten - der Arbeitspunkt Ug = O V sehr
verzerrungsarm.

Die vierte Harmonische H4 ist als "asymmetrisches” Verzer--
rungsprodukt im Pinch-off-Arbeitspunkt stirker. Bei Ug =
0 V und Pin < 4 dBm ist sie teilweise mehr als 70 dB schwé-
cher als die Grundwelle Hl und kommt damit in die Nihe
der Messgrenze des Systems. Dies zeigt sich auch daran,
dass die Phasenwerte in den Fillen, wo der Betrag der Har-
monischen unter etwa 1 mV sinkt, stark von den Werten fiir
grossere Eingangsleistungen abweichen. Diese Werte sind mit
Vorsicht zu interpretieren, weil die Messungen fiir die beiden
Tabellen 4.1 und 4.2 nicht speziell auf niedrige Pegel opti-
miert wurden (insbesondere sind nur 1 bis 4 NWA-Ablesun-
gen gemittelt worden).

An der Grundwellenamplitude H1 ersieht man, dass die Ver-
stirkung im 50Q-System bei Ug = O V immer grdsser ist als
bei Ug = -1 V. Dabei ist auch der Self-Bias Effekt deutlich zu
erkennen, denn bei Pin = 10 dBm ist der Verstirkungsunter-
schied nur ca. 6 dB, bei Pin = 2 dBm aber etwa 20 dB.
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Schliesslich soll noch der Grund fiir die ungleichmissigen Fre-
quenzschritte bet den in den Tabelle 4.1 und 4.2 wiedergegebenen
Messungen erwihnt werden:

Die ungeregelte Eingangsleistung (vor dem Abschwicher "Attn” im
Aufbau nach Fig. 3.9) ist leicht frequenzabhingig. Unter Verzicht
auf ein aquidistantes Frequenzraster konnten die Messfrequenzen
so gewihlt werden, dass die Eingangsleistung bei allen Messfre-
quenzen gleich ist. Die geringen verbleibenden Pegelschwankungen
sind zum grossen Teil auf den Frequenzgang und die Einstellge-
nauigkeit des Abschwichers "Attn" (Typ Weinschel 953-10) zuriick-
zufiihren. Fir die Modellierung von Bauteilen ohne scharfe Reso-
nanzeffekte spielt das nicht-dquidistante Frequenzraster keine Rolle.

4.3. Vergleich der Betriige der komplexen Amplituden
mit der direkten Messung der Leistungen der
Harmonischen

Durch einen Vergleich der gewonnenen Resultate mit einer direk-
ten Leistungsmessung ist die Giltigkeit des Vorgehens gemaiss (3.2)
und (3.3) tiberpriift worden. Fur die direkte Leistungsmessung kann
ein skalarer Netzwerkanalysator mit entsprechenden Filtern zur Un-
terdriickung der unerwiinschten Harmonischen eingesetzt werden.
Der skalare Messaufbau - basierend auf dem HP 8756A - ist in Fig,
4.3 wiedergegeben.

In diesem Messaufbau werden an das Bandpassfilter BPF am
Ausgang des Messobjekts sehr grosse Anforderungen gestellt. Da die
Amplitude der Grundschwingung um 60 bis 80 dB stirker als die
zu messende Oberwelle sein kann, sollte die Ddmpfung der Grund-
welle (hier 4 bis 6.5 GHz) mehr als 100 dB betragen. Am einfach-
sten lasst sich dies mit Hohlleiter-Koaxial-Adaptern erreichen, die
auf der Grundfrequenz noch im Cut-off Bereich des Hohlleiters
sind. Um die gewlinschte Bandpasscharakteristik zu erhalten, ist
hinter dem Adapter noch ein Tiefpassfilter notig. Bei diesem Tief-
passfilter reicht eine Sperrddmpfung von 40 bis 50 dB im allgemei-
nen aus, weil die Leistung der zu messenden Harmonischen mit
hoéherer Ordnungszahl stark abnimmt.
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Skalar-
>~ Netzwerk- [——€—Detektor
analysator '

Generator
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LPF 1 THpuT— TH{_}—{BPF
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Figur 4.3 Messaufbau zur direkten Leistungsmessung:
Skalar-NWA: HP 8756A
Sweep-Generator: HP 8350A + HP 83595A RF-plug-in
Detektor: Wiltron 70S50B
LPF: Microstrip-Tiefpassfllter
BPF: Bandpassfilter (siehe Text)
6dB/10dB-Att.: Abschwicher Wiltron 41KC-6/(-10)
T: Bias-Tee HP 11612A

In den folgenden Darstellungen ist die Leistung des Generators in
Dezibel proportional zur x-Achsenablenkung erhéht worden ("power
sweep mode" des HP 8350). Die Betrige der vektoriellen Harmoni-
schenmessungen sind als gestrichelte Kurven in diese Darstellung
eingetragen.

Die Figuren 4.4 bis 4.6 zeigen der Reihe nach den Betrag der
ersten bis dritten Harmonische des FET mit kleinem Ipss = 28 mA.
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Pout NE 710B, Grundwelle bei 5.15GHz, Up=3V
[dBm] CY2heB, ReF + .00 dB
15 =

10 A ,,4/
5 a) 1 L /
b 7
o L P /”/
/
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P YT ST ,,AMM'VM
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10 8 6 4 -2 0 2 4 6 8 10 [dBm]

Figur 4.4 Die Verstirkung des FET mit Ipss ~ 28 mA auf der Grundfrequenz
von 5.15 GHz fiir die drel Arbeitspunkte:
a) Uc = 0 V (dh. Ip = Ipss)
b) Ipo = 5 mA (dh. Ug ~ -0.4 V)
Ug=-1V
direkte Leistungsmessung
---------- Betrag der komplexen Amplitude

Fir die belden Arbeitspunkte Ip = Ipss und Ipo = 5 mA ist die
Grundwellen-Uebertragungsverstirkung bis zu einer Ausgangslei-
stung von 20 mW (= 13 dBm) sehr konstant. Im Arbeitspunkt Ug =
-1 V ist die Grundwellenamplitude bei gleicher Eingangsleistung
schon deutlich reduziert und nicht mehr linear von der Eingangslei-
stung abhéngig. Die Abweichung der vektoriellen von der skalaren
Messung ist fiir alle drei Arbeitspunkte kleiner als 1 dB.

In Figur 4.5 ist die Ausgangsleistung der 2. Harmonischen iiber
der Grundwellen-Eingangsleistung aufgetragen.
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Pout NE 710B, 2. Harmonische bei 10.3GHz, U p=3V
[dBm] “4%b8, Rrer - .00 a8

: 7

5 _ /,»/ A -
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Figur 4.5 Ausgangsleistung der 2. Harmonischen von fj = 5.15 GHz (f2 =
10.3 GHz, FET mit Ipss ~ 28 mA, Up = 3 V), fir
a) Ipo=5mA
b)Ug=-1V
c) Ip = Ipss
direkte Leistungsmessung
---------- Betrag der komplexen Amplitude

Auch bei der 2. Harmonischen fallen die Betrige der vektoriellen
Messung (------- ) und die skalaren Messwerte (——) praktisch zu-
sammen. Der Arbeitspunkt Ip = 5 mA liefert deutlich mehr Leistung
auf der 2. Harmonischen als die beiden andem. Fir den Bau eines
Frequenzverdopplers wird man den Arbeitspunkt also in der Nihe
von 5 mA Drainstrom wihlen. Dies entspricht bei diesem FET einer
Gatespannung von -0.4 V.

Aus der Figur 4.5 ist die Abhingigkeit der 2. Harmonischen vom
Gleichstrom-Innenwiderstand der Gatespeisung nicht ersichtlich,
weil dieser bei der vektoriellen und der skalaren Messung gleich war
(RG = 100Q). Sie ist aber prinzipiell &hnlich wie bei der 4. Harmoni-
schen (siche Fig. 4.7 weiter unten).



-76 -

Bei der Darstellung der 3. und 4. Harmonischen ab Figur 4.6 ist
der Massstab der x-Achse gedehnt, weil bei Leistungen von P <
1 mW die Harmonischenleistung auf dem skalaren Messplatz kaum
mehr messbar ist. Die Grenzempfindlichkeit Pmin der skalaren
Messung auf der 3. Harmonischen betrigt nimlich wegen der Ver-
luste in den notwendigen Abschwichern und Filtern nur etwa

Pmin = TSSdet + 20 dB = -30 dBm 4.2)

mit TSSdet: tangentiale Empfindlichkeit des Detektors
Je nach Frequenz der Harmonischen und den am Institut vorhan-
denen Komponenten sowie der maximal zu verarbeitenden Leistung

liegt der Grundrauschpegel der Skalarmessung zwischen -20 und
-35 dBm.

Pout NE 7108, 3. Harmonische bei 15.45GHz, Up=3V

[dBm] ‘Whe8, Rer + .00 B
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7] b)
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P/’
-30 L AT z P
-35
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Figur 4.& Die Leistung der 3. Harmonischen von 5.15 GHz bei f3 = 15.45 GHz
(FET mit Ipss = 28 mA, Up = 3 V) fiir die Arbeitspunkte
a) Ip = Ipss
blUg=-1V
c) Ipo=5mA
direkte Leistungsmessung
---------- Betrag der komplexen Amplitude
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Die vektorielle und die skalare Messung der 3. Harmonischen
stimmen immer noch recht gut iiberein. Der maximale Unterschied
betrdgt 1.5 dB, in den meisten Messpunkten ist er kleiner als 1 dB.
Beim Arbeitspunkt Ip = Ipss ist die héhere Empfindlichkeit der
(schmalbandigeren) vektoriellen Messung daran zu erkennen, dass
der vektorielle Messwert erwartungsgemiss auf einer fast geradlini-
gen Fortsetzung der ubrigen Messpunkte liegt. Die direkte Lei-
stungsmessung ist hingegen auf ithrem Grundrauschpegel ange-
langt.

Anhand der Messung der 4. Harmonischen soll niher auf den
Einfluss des DC-Widerstandes in der Gatespeisung eingegangen
werden. Dazu ist in Figur 4.7 die Leistung der 4. Harmonischen bei
drei verschiedenen Seriewiderstinden in der Gatespeisung darge-
stellt.

Pout NE 710R, 4. Harmonische bei 20.6GHz, U =3V
[dBm} “Y2haB/ REF + .00 B
-5
-10
a)
-15
20 A=
gy
25 //
Z8lE
30 ,f
-35
Ia)
7 Pi

01 2 3 4 5 6 7 8 9 10][dBm]

Figur 4.7 Die Leistung der 4. Harmonischen von 5.15 GHz bel f4 = 20.6 GHz
(FET mit Ipss = 50 mA, Up = 3 V) fiir Ug = 0 V und die drei verschie-
denen Seriewiderstdnde in der Gatespeisung
a) Rg = 22 kQ direkte
bR =0Q ——| Leistungs-

c) Rg = 100 Q ————) messung
A Rc=0Q ----mvoemeee Betrag der komplexen Apmlitude
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Man sieht hier deutlich den starken Einfluss von RG auf die Am-
plitude der 4. Harmonischen. Die vektorielle Messung (gestrichelte
Kurve) ist mit einem RG von ca. 0 Q gemacht worden. Trotzdem
stimmt sie nur méassig mit der skalaren Kurve fir Rg = 0 Q tiberein.
Eine Erklidrung dafiir ist, neben der bei f > 20 GHz reduzierten
Messgenauigkeit, die schlechte Reproduzierbarkeit eines Quellenwi-
derstandes von 0Q, v.a. wegen der Zuleitungswiderstinde und dem
Innenwiderstand des Bias-T.

Die starke Abhdngigkeit der Amplitude der 4. Harmonischen von
Rg scheint teilweise eine Folge der Verschiebung des Arbeitspunktes
unter dem Einfluss der starken HF-Aussteuerung zu sein. Eine
dhnliche Abhangigkeit des Pegels der Harmonischen von Rg ist
auch bei der 2. Harmonischen feststellbar. Offensichtlich werden bei
Ug = 0 V die geradzahligen Harmonischen von der Komponente
nullter Ordnung (=Gleichstrom) stark beeinflusst, wihrend die un-
geradzahligen nur schwach davon abhdngen. Dieser Zusammen-
hang konnte spiter auch durch die Simulation des nichtlinearen
Modells bestatigt werden.

Pout NE 710R, 4, Harmonische bei 20.6GHz, U =3V

{dBm] 258, ReF » .00 B
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Figur 4.8 Die Leistung der 4. Harmonischen von 5.15 GHz bei 20.6 GHz (FET
mit Ipss = 50 mA, Up = 3 V) fiir die beiden Arbeitspunktie
a) Ug = -1V
b) Ipo = 5 mA,
sowie Rg = 0 Q und Rg = 22 kQ (die beiden Kurven liegen fast
immer iibereinander)
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Wie Figur 4.8 zeigt, wird der Einfluss von Rg viel schwécher,
sobald die Gatespannung < O V ist. Bei U << O V fliesst kein
nennenswerter Gleichstrom in der Gatezuleitung.

Der geringe Unterschied im Pegel der Harmonischen bei U <<
0 V stiitzt die These, dass der durch Gleichrichtung eines Teils der
HF erzeugte Strom in der Gate-Source-Diodenstrecke des FET eine
Arbeitspunktverschiebung bewirkt. Wenn die Gatespannung wie in
Fig. 4.8 geniigend negativ wird, wird diese Diode auch bei hdheren
Eingangsleistungen nicht mehr leitend und es wird kein Gleich-
strom mehr erzeugt. Die Stirke der geradzahligen Harmonischen
(n=2,4) wird deshalb von Rg unabhingig.

Die beiden Figuren 4.9 und 4.10 sollen abschliessend noch den
Unterschied zwischen dem FET mit hohem und demjenigen mit
tiefem Ipss illustrieren. Fir den Vergleich sind die beiden Arbeits-
punkte ausgewihlt worden, bei denen relativ viel Leistung auf der
4. Harmonischen entsteht.

Pout NE 710B, 4. Harmonische bel 20.6GHz, Uy =3V
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Figur 4.9 Die Leistung der 4. Harmonischen von 5.15 GHz beim FET mit
Ipss = 28 mA fiir Up = 3 V und
a) Ino =5 mA
b)Ug=-1V
direkte Leistungsmessung
------------- Betrag der komplexen Amplitude
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Pout NE 710R, 4. Harmonische bei 20.6GHz, Uy =3V
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Figur 4.10: Die Leistung der 4. Harmonischen von 5.15 GHz beim FET mit
Ipss = 50 mA fiir Up = 3 V und

a) Ipo =5 mA
b)Ug=-1V
direkte Lelstungsmessung

------------- Betrag der komplexen Amplitude

Bei beiden Arbeitspunkten ist die Leistung der 4. Harmonischen
bei Pin = 10 mW ungeféihr gleich. Bei kleineren Eingangsleistungen
erzeugt jedoch der FET mit dem héheren Ipss deutlich mehr 4. Har-
monische. Um die Griinde dafiir zu finden, wiren noch wesentlich
mehr Messungen bei verschiedenen Arbeitspunkten durchzufithren.
Far den Bau eines Vervierfachers wird man jedenfalls eher einen
FET mit hohem Ipss verwenden.

Uebrigens sind in Fig. 4.9 und 4.10 die Unterschiede zwischen
vektorieller und skalarer Messung deutlich kleiner als bei Ug = 0 V
(Fig. 4.7).



4.4, Zeitbereichsdarstellung und Vefgleich mit
Sampling-KO-Messungen

Zur Ueberpriifung der gemessenen Phasenwerte sind die skalaren
Vergleichsmessungen nicht ausreichend. Fir die Phase on (n22)
zeigen sie nur, dass bis zur Subtraktion des Referenzsignals nach
(3.2) keine grundsitzlichen Fehler entstehen. Die Giiltigkeit der Kor-
rektur mit Hilfe der Referenzdiodenmessung (Gleichung (3.7) ) muss
daher durch einen Vergleich mit direkten Zeitbereichsmessungen
nachgewiesen werden.

Die komplexen Amplituden der Harmonischen n = 1..4 (ohne DC-
Antei)V) kénnen zu diesem Zweck nach (3.5) in den Zeitbereich
transformiert werden. Fig. 4.11 zeigt ein Beispiel der berechneten
Drainspannung fiir drei verschiedene Eingangsleistungen.

Spannung an der Last

30}
0.0 50.0 100.0 150.0 2000 2500 3000 3500 4000
Zeit in ps

Figur 4.11: Die Drainspannung eines FET NE 710 im Zeitbereich, zusammenge-
setzt aus den komplexen Amplituden der Harmonischen n = 1..4
(fi =5 GHz, Up =3V, Ipo = 5 mA)

1) Der DC-Anteil kann drainseitig nicht mit 50Q abgeschlossen
werden.
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In Fig. 4.12 ist das Resultat der direkten Messung mit einem HP
54120T Sampling-KO mit dem HF-Trigger HP 54118A wiedergege-
ben.

—X EASER X
— \\ I\
\\ ﬂ N
/] =1// =
\1/ 1/ \
V- N \
Prdese = BEltver B T Bl

Figur 4.12: Direkte Kurvenformmessung auf dem HP 54120T Sampling-KO
(gleicher FET und gleiche Bedingungen wie in Fig. 4.11)

Auch bei der direkten Messung ist der FET ein- und ausgangs-
seitig mit 50Q abgeschlossen worden. Wihrend in Fig. 4.11 alle
Verluste im Messaufbau berticksichtigt sind, miissen die Amplitu-
denwerte in Fig. 4.12 mit dem Faktor 12.6 (Verluste von Ausgangs-
abschwicher und Power Splitter fiir die Triggerung = 22 dB) multi-
pliziert werden.

Die Uebereinstimmung der Kurvenform ist gut, was bedeutet,
dass mindestens die Phase der 2. Harmonischen gut tibereinstimmt.
Bel den héheren Harmonischen erreicht man schon bald die
Grenzen der Amplitudenauflésung sowie den Frequenzbereich, wo
der Phasengang des Samplingkopfes genauer bekannt sein miisste.
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4.5. Zusammenfassende Wertung der Messungen

Bei allen hier wiedergegebenen Messungen wurde das Speisegerit
von W. Baumberger [4.4] verwendet. Der Innenwiderstand Rg dieses
Speisegerites konnte dabei die Werte =0 Q, 100 Q und 22 kQ an-
nehmen. Der Innenwiderstand auf der Drainseite betrégt ca. 1.5 Q.

Die gemessenen Betrige der Harmonischen am Ausgang des FET
NE 710 sind in Uebereinstimmung mit den in der Literatur (z.B.
[4.5]) angegebenen Werten. Bel solchen Vergleichen ist der schon
erwihnte Einfluss des DC-Quellenwiderstandes auf der Gateseite
auf die geradzahligen Harmonischen zu beachten. In der Literatur
wird der Wert von Rg meist nicht spezifiziert, obwohl er, wie hier
gezeigt wurde, von Bedeutung ist. Sein Einfluss sowohl auf Zeitbe-
reichs- wie auf Harmonischenmessungen scheint ganz allgemein
unterschitzt zu werden.

Die Genauigkeit der skalaren Messung der Harmonischen mit
dem Aufbau von Fig. 4.3 betrigt etwa 10.4 bis +0.5 dB (basierend
auf HP-Angaben [4.6]). Der HP 8756A Skalar-NWA kann nur in der
AC-Betriebsart (27.8 kHz-Pulsmodulation) betrieben werden. Wenn
das Tastverhiltnis des Generators nicht geniigend konstant ist,
kann dadurch ein zuséitzlicher Fehler entstehen. Solange man den
Generator nur auf einer Frequenz betreibt - dies war bei allen hier
enthaltenen Messungen der Fall - kann der Zusatzfehler vernachlis-
sigt werden.

Unter Berticksichtigung des Messfehlers des Skalar-NWA liegen
die Betragsdifferenzen zwischen vektorieller und skalarer Messung
grosstenteils innerhalb der in Tabelle 3.4 angegebenen typischen
Messgenauigkeit.

Die Phase der 2. Harmonischen stimmt gut mit direkten Zeitbe-
reichsmessungen iiberein. Bei den héheren Harmonischen ist ein
Vergleich schwieriger. Die wenigen bisher publizierten Daten (z.B. in
[3.12]) lassen sich nur schwer mit den hier beschriebenen Messun-
gen vergleichen, weil meist nicht alle notwendigen Randbedingun-
gen angegeben sind.
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5. Der Galliumarsenid-MESFET und seine
Modellierung

5. 1. Prinzipieller Aufbau des GaAs MESFET

Bei den heutigen Mikrowellen-MESFET! (MEtal-Semiconductor
FET) wird als Triger ein hochohmiges GaAs-Substrat verwendet,
auf welchem eine diinne n-dotierte (np ~10'7/cm®) Epitaxieschicht
aufgebracht ist. Zwischen den ochmschen Source- und Drainkontak-
ten ist ein Schottkykontakt als Steuerelektrode (Gate) angeordnet
(Fig. 5.1).

Source Gate Drain
] { 1 ——
LZLL /S ohemacher Komaxt
n-dotierter Kanal ~  -.: ' +*

isolierendes GaAs-Substrat

Figur 5.1: Prinzipieller Aufbau eines GaAs MESFET

Unter dem Schottky-Gate bildet sich eine Raumladungszone aus,
die arm an beweglichen Ladungstrigern (Elektronen) ist. Fir den
Stromfluss zwischen Source und Drain steht den Elektronen
deshalb nur der verbleibende Querschnitt zwischen dem Rand der
Raumladungszone und dem hochohmigen Substrat zur Verfiigung,
der sogenannte Kanal. Durch Anlegen einer negativen Gatespan-
nung wird der Querschnitt des Kanals verkleinert. Die Gatelinge Ig,
dh. die Ausdehnung der Gateelektrode in der Richtung des Strom-
flusses, betrdgt bei den tiblichen Mikrowellen-MESFET 0.25 bis
1 pm.

1) Die Messmethode ist unabhéngig vom technologischen Aufbau des
Messobjekts. Deshalb wurde der MESFET NE 710 bei der
Beschreibung der Messungen vereinfacht als FET bezeichnet.
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Beim n-Kanal MESFET sind nur die Elektronen, die im Gallium-
arsenid (GaAs) eine sehr hohe Beweglichkeit haben, als Majoritats-
triger am Stromfluss zwischen Drain und Source beteiligt. Neben
der kurzen GatelAnge ist dies ein wichtiger Grund daftir, dass sich
der GaAs MESFET sehr gut als schneller Schalter und Mikrowellen-
verstérker eignet.

Die hohe Beweglichkeit der Elektronen im GaAs - verglichen mit
Silizium - nimmt jedoch schon bei massigen Feldstirken ab [5.1].
Im Galliumarsenid errelchen die Elektronen ihre hdchste Geschwin-
digkeit von etwa 2107 cm/s schon bel einer Feldstirke von ca.
310% V/cm. Bei hoheren Feldstirken nihert sich thre Geschwindig-
keit der Sittigungsgeschwindigkeit von ca. 107 cm/s {5.21.

Die Elektronen im Kanal eines typischen MESFET erreichen
deshalb schon bei einer Drain-Source-Spannung von 0.5 bis 1.5 V
ihre Sattigungsgeschwindigkeit.

Bei einer Drain-Source-Spannung Ups > 0 V wird die Raumla-
dungszone durch die unterschiedlichen Potentiale Gate-Source und
Gate-Drain asymmetrisch. Dem iiber die ganze Kanallinge konstan-
ten Strom steht unter dem drainseitigen Ende des Gates nur mehr
ein kleiner Teil des Kanalquerschnitts zur Verfiigung. Sobald die
Elektronen ihre Sittigungsgeschwindigkeit erreicht haben, kann der
Strom nur noch durch eine Erhdhung der Tragerdichte aufrechter-
halten werden. Unter dem drainseitigen Ende der Gatelektrode ent-
steht dadurch eine Anhiufung negativer Ladungstriger. Auf der
Strecke zwischen Gate- und Drainelektrode wird der Kanal wieder
betrichtlich weiter. Dort entsteht eine positiv geladene Zone. Im ge-
sittigten Betriecb des MESFET fillt ein grosser Teil der Drain-
Source-Spannung tiber dieser Dipolladung ab.

Das Ausgangskennlinienfeld Ip/Up eines typischen GaAs FET ist
in Fig. 5.2 abgebildet.

Im Sittigungsbereich steigt der Drainstrom mit zunehmender
Drainspannung nur noch schwach an, der Ausgangswiderstand des
FET ist entsprechend hoch. Bevor die Elektronen ihre Sittigungsge-
schwindigkeit erreichen, befindet sich der FET im sogenannten
"ohmschen Bereich" (Bereich I in Fig. 5.2), wo Ip proportional zu Up
ist. Die Grenze zwischen dem ohmschen Bereich und dem Sétt-
gungsgebiet ist von der Gate-Source-Spannung Ug abhingig.
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Figur 5.2 Typisches Ausgangskennlinienfeld eines GaAs MESFET
I ohmsches Gebiet
II Sittigungsbereich

Aus Figur 5.2 geht weiter hervor, dass die Abschniirung (pinch-
off) des Kanals nicht abrupt geschieht. Der Pinch-off ist erreicht,
wenn die Gatespannung so negativ ist, dass die Verarmungszone
das untere Ende der n-Kanalschicht erreicht. Der Uebergang zwi-
schen Kanalschicht und Substrat ist aber technologiebedingt nicht
véllig abrupt. Die Ladungstriger kénnen etwas nach unten in die
Uebergangszone ausweichen. Bei hoheren Drainspannungen kann
deshalb auch bei Us < Ui (Uth: Schwellenspannung) noch ein
kleiner Kanalstrom fliessen.

Im Unterschied zum Silizium-Sperrschicht-FET (JFET) ist der
Drainstrom beim MESFET nicht quadratisch von Ug abhingig. Im
Bereich Ip > 0.3'Ipss ist die Steilheit

_ap (5.1)
Im = Jue

bei vielen MESFET nahezu konstant. Der Steilheitsverlauf gm(Uc)
wird auch von den Eigenschaften allfilliger Bufferschichten zwi-
schen dem Kanal und dem isolierenden Substrat beeinflusst.
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5.2. Technologische und elektrische Daten des
MESFET Typ NE 710
In dieser Arbeit wird der GaAs MESFET vom Typ NE 710 der
Firma NEC (Nippon Electric Co., Japan) als typischer Vertreter eines

0.3 um-FET verwendet. Sein technologischer Aufbau nach Angaben
von NEC [5.3] ist in Fig. 5.3 skizziert.

Gate Ti/Al10.05/0.15pm

gezeichnet ohne Passivierung

-
Bl  AuO0m

Bl Ti/Pt 0.15/0.22pm
BB AuGe/Ni 0.150.01pm
Kontaktschicht (nt)

[ ] Kanal
| <% Buffer

[7] Substrat
nicht massstabsgetreu
mmm Au 0.25pm

Figur 5.3 Querschnitt durch den MESFET NE 710 nach Angaben von NEC
(nicht massstabsgetreu)

Auf dem isolierenden GaAs-Substrat befindet sich eine 3-lagige
Epitaxiestruktur. Zuunterst eine p-Bufferschicht, dann die aktive
Kanalschicht mit einer Dotierung von ca. 107 /cm3 und einer
Dicke von 0.2um. Dariiber befindet sich eine n*-Kontaktschicht mit
einer Dotierung von ca. 11018 /cmS. Diese Kontaktschicht vermin-
dert die Zuleitungswiderstidnde Rp und Rs. Unter dem Gate wird sie
weggedtzt. Diese sog. "recessed gate" Struktur hat ausserdem den
Vorteil, dass die Drain-Source-Durchbruchspannung etwa doppelt
so gross wird wie bei einem planaren Aufbau. Die Gateldnge Ig
betrdgt 0.3 pm, der Abstand zwischen Drain- und Sourceelektrode
3.2 um. Als Gatemetall wird Ti/Al verwendet. Die Gatebreite Z
betriagt 280 pm. Die aktive Zone des Chips ist mit Siliziumnitrid SiN
passiviert. Alle diese Angaben sind dem Bericht [5.3] entnommen,
der sich auf den NE 673 von NEC bezieht. Nach Auskunft von NEC
ist dieser FET gleich aufgebaut wie der NE 710.
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Die wichtigsten Grenzwerte und typischen Betriebsdaten des NE
710 sind in den Tabellen 5.1 und 5.2 zusammengefasst. Die Werte
bezichen sich auf die Version im Gehiuse Typ 83.

Tabelle 5.1: Grenzwerte des GaAs FET NE 71083 {nach [5.4])

Drain-Source-Spannung  Ups,max 5V
Gate-Source-Spannung UGS, max -6V

Drainstrom ID,max 120 mA
HF-Eingangsleistung Pin 40 mW
Verlustleistung Peot 270 mW

Tabelle 5.2: Betriebsdaten des GaAs FET NE 71083 (nach [5.4])

Drainstrom bei Ug=0V Ipss 20 50 120 mA
Schwellenspannung Uth -0.5 -1.1 -35V
Steilheit bei Ip=10 mA  gm 20 50 100 mS
Grenzirequenz Jmax 90 GHz
Verstdrkung (12GHz) MAG 12 dB
Rauschzahl (12GHz) NFmin 1.5 1.8 dB
Verstirkung bei NFmmin Ga 8 9 dB
Ausgangsleistung P1dB 14.5 dB

Bei den Betriebsdaten (Tab. 5.2) fillt vor allem der spezifizierte
grosse Streubereich der Schwellenspannung Uih auf. Von den unter-
suchten Exemplaren des NE 710 hatte allerdings keines eine
Schwellenspannung von weniger als -1.5 V, obwohl dies nach den
in [5.3] enthaltenen statistischen Verteilungen zu erwarten wire.
Die Schwankungen der Dotierung und der Kanaldicke, von denen
die Pinch-off Spannung Up und damit auch die Schwellenspannung
stark abhéngt, haben offensichtlich mit zunehmender Produktions-
erfahrung abgenommen.
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5.3. Modellierung von MESFET

Wenn im folgenden von "Modellen" fiir MESFET gesprochen wird,
sind damit immer Beschreibungen des Bauelements (device
models) gemeint. Diese Beschreibungen kénnen in Form von Glei-
chungen, elektrischen Ersatzschaltungen oder auch als reine input-
output-Darstellungen ("black box") vorliegen. Prozess-Modelle, die
far die Technologie-Entwicklung von FET eingesetzt werden, werden
hier nicht weiter betrachtet (eine Uebersicht tiber Prozess-Modellie-
rung findet sich in [5.5]).

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurde ein Ersatzschaltungs-
modell verwendet. Bevor die Wahl dieses Modells begriindet wird,
sollen die verschiedenen Modellierungsarten kurz zusammengestellt
werden. Eine umfangreichere Literaturliste zur nichtlinearen Model-
lierung von MESFET findet sich in [5.6].

5.3.1. Physikalische/numerische Modelle

Physikalische Modelle beschreiben das Verhaiten des FET mit den
grundlegenden Differentiaigleichungen der Halbleiterphysik. In ein-
fachen Modellen geht man oft vom "gradual channel” Ansatz fiir den
Kanalbereich nach Shockley [5.7] aus, mit dem das zweidimensio-
nale Problem auf ein eindimensionales zurtickgefithrt werden kann.
Fir dieses eindimensionale Modell kann die Abh#ngigkeit des
Drainstroms von der Gate- und Drainspannung analytisch angege-
ben werden (siche z.B. [5.8]).

Die zweidimensionalen®! physikalischen Modelle lassen sich
meist nur noch numerisch behandeln. Mit ihnen kann nicht nur die
Zone direkt unter dem Gate betrachtet werden, sondern die ganze
Strecke zwischen Source- und Drainanschluss. Diese Strecke wird
von den meisten Autoren in verschiedene Abschnitte aufgeteilt
[siche z.B. 5.9].

1) Die zwei betrachteten Richtungen sind: erstens senkrecht zur
Oberfliche, zweitens im Kanal in der Hauptrichtung des
Stromflusses Source-Drain.
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Mit zweidimensionalen physikalischen Modellen kann beispiels-
weise der Einfluss des Oberflichenpotentials zwischen Gate- und
Drainelektrode untersucht werden {5.10].

Fir den Einsatz in universellen Schaltungsberechnungsprogram-
men sind solche numerischen Modelle um Grdssenordungen zu auf-
wendig. Fir die Entwicklung neuer FET-Strukturen sind sie jedoch
unersetzlich, weil sie Zusammmenhénge zwischen der Geometrie
und den Materialeigenschaften des Bauteils und dessen elektri-
schen Eigenschaften herstellen kénnen.

5.3.2. Ersatzschaltungsmodelle

Ersatzschaltungsmodelle bilden die Eigenschaften des Transistors
durch ein elektrisches Netzwerk nach. Die Topologie dieses Netz-
werks lehnt sich dabei an bekannte lineare Ersatzschaltungen an.
Auch bei der Modellierung eines nichtlinearen Bauteils kénnen viele
Elemente der Ersatzschaltung als linear betrachtet werden, z.B. alle
jene, die den Einfluss des Gehduses beschreiben.

Fir die Ersatzschaltung werden vorzugsweise zeitunabhingige
und konzentrierte Elemente gew#hlt. Nur bei sehr breiten FET wird
der Kanal manchmal als verteilte Struktur {5.11] modelliert.

Die Werte der nichtlinearen Elemente werden beim FET tiblicher-
weise durch spannungsgesteuerte, wenn moglich monotone Funk-
tionen dargestellt. Gilinstig ist, die Funktionen so zu wédhlen, dass
sie mit der Physik des Bauelements begriindet werden kénnen. An-
stelle der Funktionen kénnen auch Rethenentwicklungen treten, be-
sonders wenn das Modell in einem Programm verwendet wird, das
mit Reihendarstellungen arbeitet (z.B. mit Volterrareihen fir
schwach nichtlineare Schaltungen [5.12]).

Wenn die Ersatzschaltungselemente geeignet gewdhlt werden,
kann ein FET mit 15-25 Parametern recht genau modelliert werden.
Die Werte der Schaltselemente werden meist aus Messungen be-
stimmt. Sie kénnen aber auch von physikalischen Modellen
stammen. Ein gutes Ersatzschaltungsmodell enthilt die Ausgangs-
messdaten in hochkomprimierter Form.
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5.3.3. Input-output Modelle

Bei Input-output Modellen wird der FET als "black box" betrach-
tet, von der nur der Ein- und Ausgang zuginglich sind. Diese
Modelle enthalten keine Information tiiber den inneren Aufbau des
zu modellierenden Bauelements, sie bendtigen aber auch keine!

Aus gemessenen Grossignal-Streuparametern (vgl. Abschnitt 3.1.)
kann z.B. ein Input-output Modell konstruiert werden, in welchem
der Zusammenhang zwischen hin- und riicklaufenden Wellen durch
eine 4-dimensionale Tabelle beschrieben wird. Arbeitspunkt und
Eingangsleistung treten dabel als zusitzliche Variable neben die
Wellenstirken ai und b Genau genommen besteht ein auf diese
Weise konstruiertes nichtlineares Modell aus einer Zusammen-
setzung einzelner linearisierter Abschnitte.

Solche nichtlinearen Input-output Modelle benétigen grosse Da-
tenmengen, um den FET als Zweitor zu beschrefben. Eine Haupt-
aufgabe der Modellbildung, nimlich die Datenreduktion auf wenige
essentielle Parameter, kénnen sie nicht erfillen.

5.3.4. Argumente fiir die Wahl eines Ersatzschaltungsmodells

Folgende Argumente sprechen fiir die Wahl eines Ersatzschal-
tungsmodells:

1. Fiir die Verwendung in einem Programm zur Schaltungsbe-
rechnung soll das Modell in erster Linie die Mikrowellen-
eigenschaften richtig wiedergeben. Diese werden durch einige
parasitire Elemente stirker beeinflusst als durch manche
physikalischen Effekte (z.B. die Geschwindigkeitsverteilung
der Elektronen im Kanal). Parasitire Elemente kénnen durch
Ersatzschaltungen gut modelliert werden.

2. In Schaltungsanalyseprogrammen wie ASTAP oder SPICE ein-
gebaute Modelle diirfen nicht zu rechenintensiv sein, weil sie
im Laufe des Programms viele Male neu durchgerechnet
werden. Ersatzschaltungsmodelle kommen mit einer relativ
kleinen Parameterzahl aus.
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3. Ersatzschaltungsmodelle lassen sich mit den in ASTAP ver-
fugbaren Elementen gut zusammensetzen. Input-output
Modelle passen i.a. schlechter ins Konzept eines netzwerk-

orientierten Schaltungsanalyseprogramms.

4. Die theoretisch exakteren physikalischen Modelle geben nicht
notwendigerweise die genaueren Schaltungssimulationen,
weil - gerade bei kommerziellen Transistoren - oft nicht alle

notwendigen Eingabedaten (z.B. das Dotierungsprofil, die Ka-
naldicke) bekannt sind.

5. Ein Modell, das auf Messungen des MESFET beruht, ist fiir
viele Typen verwendbar, unabhingig von technologischen
Details im Aufbau.

5.4. Bekannte Mikrowellen-Ersatzschaltungsmodelle

Fig. 5.4 zeigt ein vereinfachtes nichtlineares Ersatzschaltungsmo-
dell fiir den MESFET.
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Figur 5.4 Vereinfachtes nichilineares Ersatzschaltungsmodell eines GaAs
MESFET
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Die drei wichtigsten nichtlinearen Elemente in diesem Ersatzsche-
ma sind:

1. Die gesteuerte Stromquelle Ips = f (Ugs,Ups),
2. Die spannungsabhingigen Kapazititen Cgs und Cgp,
3. Die Diodenstrecken Gate-Source und Gate-Drain.

Ein Blick in die Literatur (vgl. [5.6]) zeigt, dass es fiir jede dieser
drei Nichtlinearititen einige verschiedene Moglichkeiten zur Darstel-
lung gibt. Die Diodenstrecken beispielsweise kénnen entweder
durch Diodenkennlinien oder mit gesteuerten Stromquellen model-
liert werden. Zihlt man alle Detailvarianten einzeln, so gibt es heute
einige Dutzend verschiedene Modelle.

Im folgenden sollen nur zwei Modelle ndher betrachtet werden,
die eine grdssere Verbreitung gefunden haben. Am einfachen ersten
Modell werden einige grundséitzliche Ueberlegungen angestellt, das
zweite wird - leicht erweitert - in Kapitel 6 fiir die Modellierung der
gemessenen Harmonischen verwendet.

5.4.1. Das quadratische Curtice-Modell

Im quadratischen Modell von Curtice [5.13] ist die Gate-Drain-
Diode weggelassen und die Gate-Drain-Kapazitit wird als konstant
betrachtet (Fig. 5.5).

RG le=f(UGS B

G o s

8"

Figur 5.5 Das Curtice-Modell (aus [5.13])
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Die Stromquelle Ips wird durch die Funktion {5.2) dargestelit.
Ips = B (Uas - Uth)* (1 + Wps ) tanh(eUps ) (5.2)

mit f: Steilheitsparameter
Uth: Schwellenspannung
A: Ausgangsleitwert
o: Parameter fiir Grenze zwischen ohmschem Bereich und
Sittigungsbereich (vgl. Fig. 5.2)

In (5.2) ist der Drainstrom quadratisch von der Gatespannung
Ugs abhingig, deshalb wird es das quadratische Curtice-Modell
genannt. Bei diesem Modell nimmt die Steilheit gm mit steigender
Gatespannungung linear zu (5.1). Viele heute hergestellten GaAs
FET haben im Bereich von Ip = 30 ... 100% Ipss eine ziemlich kon-
stante Steilheit. Das quadratische Curtice-Modell, das den Drain-
stromanstieg bei hohen Strémen tberschitzt, wird heute vor allem
fur digitale Schaltung benutzt. Bei diesen miissen in erster Linie die
beiden Logikpegel und die Schaltzeiten richtig simuliert werden, der
exakte Verlauf des Umschaltvorgangs ist weniger wichtig.

Die tanh-Funktion wird in (5.2} verwendet, um einen stetigen
Uebergang zwischen dem ohmschen Bereich und dem Sittigungsbe-
reich zu erhalten. Der Gebrauch der tanh-Funktion lisst sich nicht
mit der Physik des MESFET begriinden. Sie hat aber gegentber der
stiickweise linearen Anndherung der Ausgangskennlinie {5.14] den
Vorteil, dass sie mit nur einem Parameter o an viele MESFET-Kenn-
linien angepasst werden kann. Die tanh-Funktion wird, u.a. auch
wegen ihrer numerischen Vorteile (Stetigkeit und Differenzierbar-
keit), heute in nichtlinearen Ersatzschaltungsmodellen fiir MESFET
hiaufig verwendet. Der Parameter A modelliert den Ausgangsleftwert.

Die Formel (5.2) postuliert eine verzdgerungsfreie Reaktion des
Stromes Ips auf eine Aenderung der Steuerspannung Ugs. Durch
die auf ca. 107 cm/s beschrinkte Tragergeschwindigkeit im Kanal
reagiert Ips jedoch erst mit einer Verzogerung von einigen Pico-
sekunden auf eine Aenderung der Gatespannung. Im Prinzip kann
diese Verzdgerung dadurch modelliert werden, dass in (5.2) Ugsl(t)
durch Ugslt - 1) ersetzt wird, also statt

Ipsit) = f(Ugs [t ), Ups( t)) wird
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Ips = f(Ugs(t-1),Ups(t)) (5.3)

gesetzt.

In vielen Zeitbereichs-Schaltungsanalyseprogrammen ist kein
reines Verzdgerungselement verfiighar. Man behilft sich dann entwe-
der mit einem Stiick Leitung, oder man versucht die Verzdgerung in
den Tiefpass aus Rg, Ry (siehe Abschnitt 5.4.2).) und Cgs zu inte-
grieren.

Die Gate-Kapazitit Cgs wird im Curtice-Modell durch den Kapazi-
titsverlauf- an einem idealen Metall-Halbleiteriibergang modelliert
(5.4).

Cas (UGs=0) (5.4)

Cos (U6S) = 1= Ugs U

In manchen Fillen ergibt sich eine bessere Anpassung des Ver-
laufs von Cgs an gemessene Werte, wenn an Stelle von Up in (5.4)
ein grosserer Wert (bis Upt + 0.5 V) eingesetzt wird.

Beim Betrieb des MESFET im gesittigten Bereich ist die Gate-
Drain-Kapazitit Cop klein und beinahe konstant. Curtice nimmt an,
dass die statische Kapazitit der Elektroden dominiert, die er mit

CGp,stst(Z) = 0.1 fF/pm (5.5)

anndhert.

Zusammenfassend stellt man fest, dass das quadratische Curtice-
Modell den MESFET im geséttigten Bereich einfach und gut model-
liert. Der grosste Fehler entsteht durch die modellierte quadratische
Abhéngigkeit von Ips von Ugs, die bei vielen MESFET echer linear
ist. In einem spéteren Artikel von Curtice und Ettenberg [5.15] ist
die Drainstromfunktion (5.2) deshalb durch die Funktion
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Ips = (Ao+A1 Up +A2 Up 2+ As Uy 3) tanh (A Ups) (5.6)

mit A; : empirische Koeffizienten bestimmt bei Upso
A : Parameter fiir den Ausgangsleitwert

U1 = Ugs(t-1) [1+P (Upso-Ups)]

ersetzt worden. Dieses Modell wird oft als "kubisches” Curtice-
Modell bezeichnet.

Im Bereich Ups = 0 V sind die im Curtice-Modell gemachten Né-
herungen, wie

- Cgs unabhéngig von Ups,
- keine Diodenstrecke Gate-Drain,
- Ccp konstant,

nicht mehr giiltig und das Modell entsprechend ungenauer. Im Ori-
ginal-Curtice-Modell ist auch der inverse Betrieb (Ups < 0 V) nicht
vorgesehen.

5.4.2. Das Raytheon/Statz-Modell

Beim Raytheon/Statz-Modell {1.11] wurde ein Kompromiss zwi-
schen Modellgenauigkeit und Rechenaufwand gesucht. Urspriinglich
fir Berkeley-SPICE entwickelt, ist es heute weitverbreitet. So ist es
z.B. in PSPICE {1.4], microwaveSPICE [1.5] sowie im Harmonic
Balance-Programm LIBRA {5.16] verfugbar.

Im Statz-Modell ist der quadratische Ausdruck fiir die Abhéngig-
keit des Drainstroms Ips von der Gatespannung Ugs {vgl. Curtice-
Modell (5.2) } von der Form

Ips = B (Ugs - Utn) 2 f(Ups) (5.7

durch den empirischen Ausdruck

_ B (Ugs-Un)?2 (5.8)
= 1+b(Uss- Un) J UDS)
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ersetzt. Die Funktion (5.8} ergibt fur kleine Werte von (Ugs - U
einen quadratischen und fiir gréssere einen linearen Zusammen-
hang zwischen Ips und Ugs. Der Wert von b hingt vom Dotierungs-
verlauf im Kanal und im Uebergangsgebiet zwischen Kanal und Buf-
ferschicht ab. Eine abrupte Dotierung ergibt héhere Werte (b =
1...4), wahrend bel einem graduellen Uebergang zwischen Kanal
und Bufferschicht b um 0.3 liegen kann (gemiss [1.11]).

Um die numerisch aufwendige tanh-Funktion zu umgehen, ver-
wendet das Statz-Modell eine Polynom-Approximation des tanh fir
den ohmschen Bereich der Ausgangskennlinie, die bei Ups = 3/a
stetig und differenzierbar in die Konstante 1 tibergeht. Zusammen
mit (5.8) ergibt sich schliesslich als Drainstromfunktion (5.9).

__B(Ugs-Uwn)® aUps, 3
DS = T7p Uos-Ugy A~ (-3 ") (1+AUps)
far O<Ups<3/a
und
_ 2 (5.9)
Ips = B Ugs - Uth) (1 +AUps)

1+ b (Ugs- Uth)

fur Ups 2 3/a

Im inversen Betrieb (Ups < 0 V) werden Drain und Source ver-
tauscht und die Steuerspannung Ugs liegt nun zwischen Gate und
Drain.

Im inversen Betrieb tauschen auch die Kapazititen Cgs und Cgp
ihre Rollen. Die Kapazitit Cgs wird im Statz-Modell wie eine Dio-
denkapazitit modelliert, dhnlich wie im Curtice-Modell (5.4). Die
Kapazitit Cgp wird als klein und konstant angenommen. Wenn die
Spannung Ups durch Null geht, muss Cgs stetig in Cgp tibergehen
und umgekehrt. Dies wird im Statz-Modell durch die Glittungs-
und Auswahlfunktion (5.10) erreicht.

Uefr = %(UGS"' Ucp+V (Uss-Uep)2+52 ) (5.10)
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Mit der Funktion (5.10) wird Uefr der gréssere Wert von Ugs und
Ucp zugewiesen, wenn das positive Vorzeichen vor dem Wurzelaus-
druck steht, sonst der kleinere. Mit dem zusétzlichen Parameter §
kann ein glatter (differenzierbarer) Uebergang hergestellt werden.

Durch die Wahl des positiven Vorzeichens in (5.10) wird die gris-
sere Spannung zur Steuerung der grosseren Kapazitit (im Normal-
betrieb Cgs) eingesetzt. Der Parameter 8 wird in [1.11] gleich 1/a
gesetzt.

Da in SPICE auch die Ladungen fir die Berechnung des Modells
gebraucht werden, basieren in {1.11] alle Herleitungen auf der Gate-
ladung. Zur Berechnung der Kapazititen wird die Gateladung par-
tiell nach Ugs und Ugp abgeleitet. In ASTAP wird keine Ladungs-
steuerung verwendet, darum sind die entsprechenden Herleitungen
hier weggelassen.

Um ein Ansteigen der Kapazitit Cgs ins Unendliche zu vermei-
den, wenn Ugs gegen Upi geht (vgl. (5.4) ), wird im Statz-Modell die
Steuerspannung Uefr fir Cgs auf maximal +0.5 V begrenzt.

Wenn der Kanal des FET vollstindig abgeschnurt ist (Ugs <
U, wird die Kapazitéit Cgs sehr klein. Um Konvergenzschwierigkei-
ten zu vermeiden, wird sie nicht einfach Null gesetzt, sondern auf
einen kleinen Wert fixiert. Durch nochmalige Anwendung der glei-
chen Glittungs- und Auswahlfunktion auf Uefr und die Schwellen-
spannung Uih kann die neue Steuerspannung Unew flr Cgs nicht
unter die Schwellenspannung Uth fallen (5.11).

Unew = %(Ueﬁ”+ Uth+ N (Uef- Un) 2+ 81 %) (5.11)

Der Parameter 81 wird hier willktrlich auf 0.2 V gesetzt. Durch
Einsetzen von Unpeyw in die Diodengleichung (5.4) bzw. in die entpre-
chende Ladungsgleichung erhalten Statz et al. schliesslich die Ka-
pazititen Cgs und Cgp nach (5.12).
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CGso_ 1 U Um Ugs - UGD |
Cgs = Vl Unew 2[1 + V @ ] 'J Y4 +
Ubi (Ueﬁ'— Um +812 (Uas UGD . (E)
+CGDo %[ 1- Yos_ U(Z;D - ] (5.12a)
V(Uas - UGD) + (&] J

Uefr - Ush Ugs - Ugp 1,

CGD:\II_%";G‘! Z[H'\I(Uqf-ulh)z +512]%[1—'\f(UGS'UGD)2 +(—(1;)2 J

+CGDo %[H Yes ‘TU:” - ] (5.12b)
V(Uas- Ucp) +(—:—J J

Im Gegensatz zum Curtice-Modell enthilt das Statz-Modell keine
Diodenstrecken Gate-Source und Gate-Drain. Die Stromfunktion Ips
besitzt keine Verzégerung gegeniiber Ugs und es ist auch kein Wi-
derstand in Serie zu Cgs vorhanden, mit dem die Verzogerung als
Tiefpass modelliert werden kénnte. Fiir Analoganwendungen des
Modells stort ausserdem, dass der Ausgangsleitwert nicht frequenz-

abhingig ist.

Zusammenfassend ist festzuhalten, dass das Statz-Modell eine
sehr flexible Darsteliung fiir Ips besitzt. Das Problem des stetigen
und differenzierbaren Uebergangs von Cgs im Inversbetrieb ist
ebenfalls gut gelést. In Abschnitt 6.3 wird gezeigt, dass sich die
oben erwihnten Schwachstellen ohne Eingriffe ins grundlegende
Prinzip des Modells beheben lassen.

Fiar einen Vergleich des Statz- und Curtice-Modells mit weiteren
bekannten GaAs FET Modellen wird auf [5.17] verwiesen.
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6. Nichtlineares Ersatzschaltungsmodell des
MESFET NE 710

Die Harmonischen des MESFET wurden mit 50Q Quellen- und
Lastimpedanz gemessen. Beim Einsatz von FET in Schaltungen
treten jedoch beliebige Abschiussimpedanzen auf. Der Zweck des
nichtlinearen Ersatzschaltungsmodells ist, das Verhalten des
MESFET auch bei nicht-50Q-Belastung simulieren zu kénnen.

6. 1. Generelles Vorgehen bei der Modellierung

Ausgangspunkt der Modellierung ist ein vollstindig lineares Er-
satzschema. Es basiert auf gemessenen S-Parametern. Durch
schrittweises Optimieren konnte die Simulation des kompletten li-
nearen Modells fiir den FET-Chip inklusive Gehfuse in Ueberein-
stimmung mit den gemessenen S-Parametern gebracht werden (Ab-
schnitt 6.3). Diese Optimierung wurde fiir verschiedene Arbeits-
punkte durchgefiihrt, damit liessen sich die nichtlinearen Elemente
identifizieren. Die arbeitspunktunabhingigen Elemente sind offen-
sichtlich linear und kdénnen fiir die nichtlineare Ersatzschaltung
uibernommen werden. Bel einem FET im Gehduse ist das die Mehr-
zahl der Elemente des Ersatzschaltbildes.

Einige wenige Elemente der Ersatzschaltung kénnen aus der li-
nearen Optimierung auf die gemessenen S-Parameter nur sehr
ungenau bestimmt werden. Sie wurden mit Gleichstrommessungen
bestimmt (Abschnitt 6.2). Gleichstrommessungen des Kennlinienfel-
des dienten ausserdem zur Festlegung der Startwerte der nichtli-
nearen Elemente fiir die Optimierung auf die gemessenen Harmoni-
schen.

Die Topologie der Ersatzschaltung ist fiir das nichtlineare Modell
beibehalten worden. Mit Hilfe des Zeitbereich-Analyseprogramms
ASTAP [1.7] wurden die vom Modell erzeugten Harmonischen be-
rechnet. Weil die Harmonischen nur mit 50Q Quellen- und Lastim-
pedanz gemessen wurden, sind die Messwerte von verschiedenen
Arbeitspunkten und Eingangsleistungen in die Optimierung einbe-
zogen worden. Dadurch wird der ganze Betriebsbereich des FET von
den Simulationen erfasst. Die Eingangsleistung ist bei jedem Ar-
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beitspunkt so hoch, dass die Spannungen und Strdme im FET
einen grossen Teil des Betriebsbereichs durchlaufen. Dies ist der
entscheidende Unterschied der hier verwendeten Optimierung auf
die gemessenen Harmonischen gegeniiber {iblichen Grossignalmo-
dellen, denen nur Kleinsignal-S-Parameter bei verschiedenen Ar-
beitspunkten zu Grunde liegen [4.5].

Durch Verindern der Elementwerte und Hinzufiigen von mog-
lichst wenigen weiteren Schaltelementen wurde schliesslich eine op-
timale Uebereinstimmung der berechneten mit den gemessenen Am-
plituden und Phasen der Harmonischen angestrebt.

Vor der folgenden Beschreibung des Modellierungsprozesses im
Detail soll nochmals daran erinnert werden, dass es bis heute kein
aligemein "bestes” nichtlineares Modell fiir den MESFET gibt. Je
nach Anwendungsfall hat das eine oder andere spzifische Vorteile.
Das entwickelte Modell eignet sich besonders fiir die Simulation von
analogen Mikrowellenschaltungen mit einer dominierenden Ein-
gangsfrequenz (sieche auch Tab. 7.1).

6.2. Messung der Gleichstromkennlinien des NE 710

Fig. 6.1 zeigt die Gleichstrom-Ausgangskennlinie des NE 710
(Exemplar mit hohem Ipss ~ 50 mA) gemessen mit dem Semicon-
ductor Parameter Analyzer HP4145B.

In Fig. 6.1 fallt auf, dass der Ausgangsleitwert bei Ugs > 0 deut-
lich kleiner ist als bei negativer Gatespannung. Nach der Literatur
[6.1] ist dies vor allem eine Folge der Erwidrmung des Chips bei
hohem Drainstrom. Messungen mit kurzen Pulsen zeigen einen un-
gefahr konstanten Ausgangsleitwert [6.2].
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Figur 6.1 Ausgangskennlinienfeld des NE 710 (Exemplar mit Ipss = 50 mA)
------ Lastkennlinie fiir Leistungsverstirker (Klasse A)
B typischer Arbeitspunkt fiir Klasse A

Zur INustration ist im Ausgangskennlinienfeld noch eine Lastgera-
de eingezeichnet, wie man sie fiir einen Klasse A-Verstirker mit ma-
ximaler Ausgangsleistung wihlen wiirde. Im Fall eines Mikrowellen-
verstirkers ist die Lastkennlinie zwar keine Gerade mehr, diese gibt
aber immer noch eine Abschitzung des Realteils der Lastimpedanz.
Aus Fig. 6.1 erhilt man

JdUb
Jlp

(6.1)

RelZmax | = = 45Q

mit Z max: Lastimpedanz fiir max. Ausgangsleistung

Analoge Ueberlegungen kdnnen anhand des Ausgangskennlinien-
feldes fiir den Arbeitspunkt eines Frequenzvervielfachers angestellt
werden.

Der fast konstante vertikale Abstand der Kurven in Fig. 6.1 lisst
schon erkennen, dass die Steilheit fir Ugs > -0.4 V beinahe kon-
stant ist. Fig. 6.2 zeigt eine direkte Messung der Steilheit.
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Figur 6.2 Steilheit des NE 710 als Funktion der Gatespannung Ugs (FET mit
Ipss = 50 mA) bei einer Drainspannung von Up =3V

Die Messung der Steilheit mit dem Parameter Analyzer gibt immer
die externe Steilheit gmext an. Um die effektive DC-Steilheit der in-
termen Stromquelle gm,bDc zu erhalten, die man in einem Ersatz-
schema braucht, muss der Einfluss des Source-Zuleitungswider-
standes Rg berticksichtigt werden (6.2).

gm,ext (6.2)

gmpDC = —_——I—Rs-gm.act

Der Idealititsfaktor n des Schottkyiibergangs wurde aus der
Kennlinle der Gatediode in Flussrichtung (Fig. 6.3) bestimmt. Fir
diese Messung sind Source und Drain miteinander verbunden
worden.

Aus dem geraden Abschnitt in der halblogarithmiskhen Darstel-
lung von Fig. 6.3 ergibt sich der Idealititsfaktor n geméss [6.3] zu

B U 168 _ 6.3)
n = T3nl) - GRAD - 116

mit GRAD: Steigung der Kurve in Fig. 6.3
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Figur 6.3 Kennlinie der Gatediode in Vorwirtsrichtung

Das eingebaute Potential des Schottkykontakts wurde ebenfalls
nach [6.3] zu Upi = 0.74 V bestimmt.

Der exakte Wert der Schwellenspannung Ugn, dh. der Spannung
am Gate des FET, die den Stromfluss Source-Drain unterbindet, ist
abhingig von der GrOsse des gewdhiten "Reststromes”. Dieser
Strom, bei dem Uin gemessen wird, ist nicht normiert, NEC spezifi-
ziert z.B. 0.1 mA. Dazu kommt, dass die Abschniirung des Kanals
nicht abrupt ist, weil die Ladungstriger in die Bufferschicht auswei-
chen kénnen. Die Schwellenspannung ist auch von Ups abhingig.
Ferner ist die Schwellenspannung, im Gegensatz zu Up; und n, fir
jedes FET-Exemplar anders, so dass sie bei der Optimierung der
nichtlinearen Ersatzschaltung als variabel betrachtet werden muss.

Fiir Uin soll darum vorerst eine Abschitzung aus dem Kennlinien-
feld von Fig. 6.1 gentigen. Fir das Exemplar mit Ipss = 50 mA liest
man eine Schwellenspannung von ca. -0.9 V heraus.
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Die Zuleitungswiderstinde kénnen schlecht aus S-Parametern ab-
geleitet werden, weil sie sehr wenig Einfluss auf die S-Parameter
haben (vgl. die Sensivititstabelle, Tab. 6.3). Die Werte von Rp, RG
und Rs sind deshalb ebenfalls aus Gleichstrommessungen bestimmt
worden. Gute Transistoren wie der NE710 haben so niedrige Zulei-
tungswiderstinde ( << 10 QJ, dass die Standardmethoden, wie z.B.
die nach Fukui [6.3] benannte, an ihre Genauigkeitsgrenzen
stossen. Etwas bessere Resultate fir Rp und Rs liefert die soge-
nannte "End-resistance” Methode [6.4].

Durch Kombination von Fukui-Methode und End-resistance-Ver-
fahren sind die in der Tabelle 6.1 aufgefihrten Werte fir die Zulei-
tungswiderstinde erhalten worden. Sie sind mit einer Messun-
sicherheit von ca. 30 % behaftet.

Tab. 6.1: Zuleitungswiderstinde des NE 710

Rg 5.7Q
Rp 3.3Q
Rs 2.5Q

6.3. Lineare Ersatzschaltung fiir den FET im Gehiuse

Das Gehduse ldsst sich nur dann direkt charakterisieren, wenn
es gebffnet wird und der FET-Chip ausgebaut oder zumindest abge-
trennt wird. Beim Oeffnen des aufgeléteten Gehiusedeckels und
dem Zuldten nach Entnahme des Chips ist kaum zu vermeiden,
dass zusitzliches Litzinn in die Ndhe der Gate- und Draindurch-
fahrungen gerdt. Die Mikrowelleneigenschaften des Gehiuses
werden dadurch in unbestimmter Weise verdndert.

Die Altermative besteht darin, das Gehduse inklusive den einge-
bauten Chip linear zu messen und zu modellieren. Diese Methode
hat den Vorteil, dass das Gehiuse mechanisch nicht verindert
wird. Trotz des héheren Modellierungsaufwands wegen der grdsse-
ren Anzahl unbekannter Elemente ist die Gesamtmodellierung
durchfithrbar, wie nachstehend gezeigt wird.
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Die Grundlage fiur die lineare Modellierung des gesamten Transi-
stors NE 71083 bildeten S-Parameter-Messungen im Frequenzbe-
reich 0.1 bis 40 GHz mit dem NWA HP 8510B. Der FET war dazu in
die schon im Abschnitt 4.1. beschriebene Messhalterung (Foto siehe
Fig. 4.1) mit Microstrip-Zuleitungen und K-Steckern eingebaut. Die
Steckerreflexionen wurden mit Hilfe der Transformation in den Zeit-
bereich unterdriickt. Die Benutzung dieser Transformation setzte
einen Messbereich bis 40 GHz voraus, um eine genigende drtliche
Auflésung zu erhalten [2.14].

Die Referenzebenen fiir die Phase der S-Parameter lagen, wie bel
Transistoren im Gehéuse allgemein {iblich, direkt am Gehiuserand.
Far die Optimierung der linearen Ersatzschaltung wurden Messun-
gen bei den vier Arbeitspunkten geméss Tabelle 6.2 verwendet.

Tabelle 6.2: Arbeitspunkte fir die S-Parametermessungen
zur Optimierung der linearen Ersatzschaltung

Ucs Ups Ip

ov oV 0 mA
-0.85V 3v 2 mA
062V 3V 10 mA

Fir die Wahl der Topologie der Ersatzschaltung und der Startwer-
te fiir den "inneren" FET konnte auf frithere Messungen des NE
71000 (Chipversion, [6.5]) zurlickgegriffen werden.

Bei der Topologie der Gehduse-Ersatzschaltung wurde darauf ge-
achtet, dass die Schaltung wenn mdglich keine L- oder C-Kreise
bzw. -Trennbiindel enthilt. In Analogie zu den in [2.9] aufgefiihrten
Eigenschaften von Reaktanzeintoren ist anzunehmen, dass die Er-
satzschaltung eines Mehrtors {des FET) besser aus Messungen von
aussen bestimmbar ist, wenn sie eine Art "Minimum-Reaktanz"-
Schaltung ist. Zur Begrindung kann man sich vorstellen, alle Tore
bis auf eines kurzzuschliessen und die Eingangsimpedanz an
diesem zu betrachten. Aus dieser Eingangsimpedanz lassen sich die
Werte der Ersatzschaltung umso besser bestimmen, je eindeutiger
der Verlauf des Imaginirteils mit den Schaltelementen zusammen-
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hingt. Im Grenzfall eines verlustlosen Eintors kénnte das
"Minimum-Reaktanz-Efntor” nach {2.9] eindeutig bestimmt werden.
Bei tiefen Frequenzen ( bis ca. 5 GHz ) ist der Realteil der Eingangs-
impedanz am Gateanschluss eines FET gegeniiber dem Imaginérteil
zu vernachlissigen. Mindestens auf die Gateseite sollte die obige
Ueberlegung daher zutreffen.

Far die Werte der Gehiuseelemente wurden die Angaben in [6.6]
als Grundlage beniitzt. Damit ergab sich fir die gesamte Ersatz-
schaltung die Topologie von Fig. 6.4.

Figur 6.4 Topologie der linearen Ersatzschaltung vor der Optimierung
(Die Elementwerte des inneren FET gelten fir den
Arbeitspunkt Up = 3V, Ip = 10mA)

Die Berechnung der optimierten Elementwerte erfolgte mit den
Netzwerkanalyse- und Optimierungsprogrammen Compact [6.7] und
Touchstone [6.8]. Diese Programme &ndern die Elementwerte mit
dem Ziel, die S-Parameter der Ersatzschaltung mdéglichst gut an die
gemessenen Werte anzugleichen. In unserem Fall ist a priori nicht
bekannt, wie weit die Startwerte von den optimalen Werten entfernt
sind. Deshalb wurde zuerst eine Gittersuche (grid search) mit
Compact durchgefithrt. Dabei wurden fiir jedes unbekannte
Element etwa 4 bis 10 Werte durchgerechnet. Wahrend der Gitter-
suche konnten aus Rechenzeitgriinden jeweils nur etwa 7 bis 8 Ele-
mente gleichzeitig variiert werden (8 Variable zu je 5 Werten ergibt
58 ~ 390000 Gitterpunkte, entsprechend ca. 2.5 CPU-Stunden auf
dem CDC NOS/VE-System).
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Im Gegensatz zur Gradientenoptimierung lassen sich die Resulta-
te aus verschiedenen Durchldufen einer Gittersuche problemlos zu-
sammensetzen. Das globale Optimimum innerhalb des abgesuchten
Bereichs diente dannn als Startwert fir die Feinoptimierung.

Die Feinoptimierung erfolgtev mit dem Gradienten- und dem
Random-Search Verfahren von Touchstone. Wahrend dieser Opti-
mierung miissen die relativen Sensitivititen [6.9] SEF x

d EF/EF _ d |InEF | (6.4)
dx/x  dilnx]

SEFx =

mit SEFx Sensitivitit der Fehlerfunktion beztiglich des
Schaltelementes x

laufend beachtet werden. Die Funktion EF ist hier die Fehlerfunk-
tion ("error function"), die Touchstone berechnet, dh. bei der Gra-
dientenoptimierung die mittlere quadratische Abweichung der vier
S-Parameter zwischen Ersatzschaltung und Messung. Die Variable x
steht fiir den Wert eines Elements der Ersatzschaltung.

Die Sensitivititen der einzelnen S-Parameter beziiglich der Ele-
mente des Ersatzschaltbilds werden von Touchstone leider nicht
ausgedruckt. Die Einzelsensitivititen einer Chip-Ersatzschaltung
des NE 710, wie sie mit Compact berechnet wurden, finden sich
zum Vergleich in [6.5].

Die Gesamt-Sensitivititen aller 4 S-Parameter zusammen kénnen
mit Touchstone durch Variation jedes einzelnen Elements um einen
kleinen Wert (z.B. 10%) bestimmt werden. Sie sind in der Tabelle
6.3 fiir die definitive lineare Ersatzschaltung') (vgl. Fig. 6.5 weiter
unten) aufgefiihrt.

1) Die Sensitivititen missen wihrend der Optimierung dauernd
beachtet werden. Aus Griinden der Uebersichtlichkeit sind hier
nur die Werte fiir die definitive Ersatzschaltung (Fig. 6.5)
angegeben.
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Tab. 6.3: Sensitivititen der mit Touchstone berechneten Fehler-

funktion beziiglich der Elemente des linearen Ersatz-
schemas (Fig. 6.5) im Frequenzbereich 1 - 25 GHz fir
eine Variation von x um +10 %

Schaltelement Sgrx : Rel. SensitivitAt der Fehlerfunk-

X tion beziiglich des Schaltelements x
Cl1 1.52
L1 5.7
c2 3.16
C3 1.54
am 8.4
Ccs 2.65
Cpc 0.57
Cps 0.08
Ry 0.18
Rps 0.37
Rg 0.02
Rp -0.12
Rs 0.05
Lg 0.53
Lp -0.07
Ls -0.07

Anhand der Tabelle 6.3 kénnen einige Tips fur die Optimierung
einer FET-Ersatzschaltung gegeben werden.

Aus der Tabelle geht hervor, dass alle Zuleitungswiderstinde
des Ersatzschemas nur wenig Einfluss auf die S-Parameter
haben. Daraus folgt aber auch, dass sie aus gemessenen S-
Parametern nur sehr ungenau bestimmt werden kénnen! Die
negative Sensitivitit bei Rp in Tab. 6.3 gibt an, dass die S-
Parameter-Optimierung Rp noch grésser machen méchte. Un-
tersucht man jedoch den Einfluss von Rp auf einzelne S-
Parameter oder die DC-Ausgangskennlinie, ist der Wert von
3.3Q eher zu hoch. Die Werte der Zuleitungswiderstinde Rp,
Rg und Rs sind deshalb aus den Gleichstrommessungen, ev.
mit einem Zuschlag fiir den Skineffekt, zu bestimmen.
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- Die Gesamtheit der Schaltelemente ldsst sich beziiglich der
Sensitivitit SgF,x in zwei Gruppen einteilen. Die vier Gehdu-
seelemente zusammen mit gm und Cgs gehdren zu den stark
sensitiven Elementen. Die tibrigen Schaltelemente zihlen zur
Gruppe der schwach bis gar nicht sensitiven. Elemente aus
der Gruppe der schwach sensitiven gleichzeitig mit stark sen-
sitiven zu optimieren hat keinen Sinn, denn die Fehlerfunk-
tion wird von den stark sensitiven vollig dominfert. Wihrend
einer solchen Optimierung kénnen schwach sensitive Ele-
mente praktisch beliebige oder unsinnige Werte (z.B. C < 0)
zugewiesen erhalten.

- Schaltelemente mit einer Sensitivitit nahe Null sollen nicht
zur Optimierung freigegeben werden, solange die Ersatzschal-
tung noch weit von ihrem Optimimum entfernt ist. Dies be-
trifft z.B. die Zuleitungswiderstinde sowie Ls, Cps und R;.

- Aus dem Dargelegten folgt, dass die Freigabe aller Elemente
der Ersatzschaltung zur Gradientenoptimierung nur bei aus-
gesprochen glnstig gewdhlten Startwerten zum Ziel fiihren
kann. Im Normalfall wird die Optimierung in irgendeinem
lokalen Minimum steckenbleiben.

Im Laufe der Arbeit hat sich die in Tabelle 6.4 zusammengefasste
Reihenfolge der einzelnen Optimierungsschritte als gilinstig erwie-
sen.
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Tab. 6.4: Reihenfolge der Optimierungsschritte beim linearen
Modell

Topologie der Ersatzschaltung wéhlen.
Gittersuche mit allen Schaltelementen.

Gradientenoptimierung von gm, Cgs und ev. Rps unter Be-

riicksichtigung des DC-Wertes von gm.
Grobe Gradientenoptimierung der Gehduselemente,

5. Test der Frequenzabhingigkeit der Ersatzschaltung durch
zwei separate Optimierungen im Bereich 1 - 12 und 12 - 25
GHz. Je geringer die Frequenzabhingigkeit ist, desto besser

ist die Ersatzschaltung.

6. Wenn nétig: Ersatzschaltung aufgrund der Resultate von

Schritt 5. erweitern und nochmals bei Punkt 2. beginnen.

7. Die Gruppe der sensitiven Elemente nochmals optimieren mit

dem Gradientenverfahren.

8. Die in Schritt 7. freigegebenen Elemente festhalten und die
schwach sensitiven Elemente, insbesondere Ls, Cps, Rps und

Ry, nachoptimieren.
9. Die stark sensitiven Elemente nochmals optimieren.

10. Test des Resultats der Optimierung: Alle Gehduseelemente
(stark und schwach sensitive} festhalten und den inneren
FET bei verschiedenen Arbeitspunkten optimieren. Falls nicht
bei allen Arbeitspunkten etwa dieselbe Fehlerfunktion er-

reicht werden kann ==> Iteration ab Punkt 5.

Das in Tabelle 6.4 beschriebene Vorgehen berticksichtigt bereits
die sich durch Touchstone ergebenden praktischen Einschrinkun-
gen. Die wichtigste Einschrinkung gegentiber dem z.B. in {6.10] an-
gegebenen Verfahren ist die Unméglichkeit, die Fehlerfunktion nur
auf einzelne S-Parameter zu erstrecken. So liesse sich z.B. Rps
besser bestimmen, wenn die Fehlerfunktion aufgrund von S22 allein

berechnet werden kénnte.
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Die Modellierung des stromlosen FET (Ups = Ugs = 0 V) hat prin-
zipiell den Vorteil, dass die Anzahl unbekannter Elemente zu
Beginn der Optimierung reduziert wird. Mit Touchstone konnte das
in [6.11] beschriecbene Vorgehen jedoch nicht erfolgreich nachvollzo-
gen werden. Der Grund dafiir war wieder die mangelnde Flexibilitit
in der Definition der Fehlerfunktion. Das eingebaute Modell fir den
Chip-FET (Modellname "FET") scheint ausserdem fir den Arbeits-
punkt Ups = Ugs = 0 V nicht sehr geeignet zu sein.

Die Figur 6.5 zeigt das Endresultat der linearen Optimierung in
Form der Ersatzschaltung.

Cs I 0.04p
i
Ly Lg E‘ﬁ{{‘égg _________
GO—T_NWL
037 | 0zn! 57 |,
§
10299
Cq Col | 2
=] = !
0.105p 0.18p] ;
I

Figur 6.5 Lineare Ersatzschaltung des NE 71083 nach der Optimierung
(innerer FET fiir den Arbeitspunkt Up = 3 V, Ip = 10 mA)

Im Ersatzschema von Fig. 6.5 ist die Verzdgerung der inneren
Stromquelle © = O gesetzt. Dafir ergibt sich ein verglichen mit Lite-
raturangaben [6.12] relativ grosser Wert fir R;, denn ein Teil der
Verzigerung wird durch den Tiefpass aus Cgs und R; + Rg model-
liert. Der Hauptgrund fiir die Wahl von t = 0 sind Konvergenzpro-
bleme, die sich spéter bei der Zeitbereichsanalyse mit sehr kleinen
Zeitkonstanten bzw. mit Leitungen mit Laufzeiten von wenigen Pico-
sekunden ergeben kénnen.

Wie der Vergleich von gemessenen und modellierten S-Parametern
in Fig. 6.6 zeigt, kann der Genauigkeitsverlust durch die ungenaue
Modellierung von 1 beim linearen Modell nicht gross sein.
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Im Frequenzbereich bis 25 GHz stimmen die Parameter S11, S21
und S22 des linearen Modells sehr gut mit den Messwerten Gberein.
Beim Rickwiarts-Uebertragungsparameter Sj2 ist der modellierte
Betrag oberhalb 15 GHz deutlich zu klein. Hieran erkennt man,
dass noch Kopplungen zwischen Ausgang und Eingang des FET be-
stehen, die vom Modell nicht richtig wiedergegeben werden.

Diese kdnnen durchaus noch mit einem etwas erweiterten kon-
zentrierten Ersatzschema modelliert werden, das dann auch die
erste Resonanz des 70-mil-Gehduses um 35 GHz (vgl. Fig. 4.2)
richtig darstellt.

Fir das im folgenden beschriebene nichtlineare Modell tiberwie-
gen die Rechenzeitvorteile des einfacheren Ersatzschemas von Fig.
6.5. Der Genauigkeitsverlust bei Sj2 ist tragbar, denn der absolute
Modellierungsfehler ist wegen des kleinen Betrags von Sj2 gering.
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Figur 6.6 Vergleich der S-Parameter des Modells von Fig. 6.5 mit den
Messwerten fiir den Arbeitspunkt Up = 3 V, Ip = 10 mA,

a) S;11 und Sz,

b) Si2 und S22, im Frequenzbereich 1 - 25 GHz
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6.4. Nichtlineare Ersatzschaltung des inneren FET
aufgrund der Harmonischenmessungen

Die im Abschnitt 6.2. beschriebenen Gleichstrommessungen
stellten zusammen mit dem linearen Ersatzschema von Abschnitt
6.3. einen wichtigen Teil der Elementwerte firr die vollstindige
nichtlineare Ersatzschaltung bereit. Wie Figur 6.7 zeigt, unterschei-
det sich die Topologie der nichtlinearen Ersatzschaltung nicht von
der linearen. Die nichtlinearen Elemente Ips, Cgs, Cop sind jetzt
aber von der inneren Gate-Source-Spannung Ugsi und der inneren
Drain-Source-Spannung Ups abhangig.l)

Ly

| .

c
N

4]
|

Figur 6.7 Nichtlineare Ersatzschaltung fiir den MESFET NE 710 (Nichtlineare
Elemente sind mit dem Symbol _/~ bezeichnet)

Dick ausgezogen: Zusitzliche Elemente gegentiber dem Modell aus
[1.11], fir Cgs und Cgp ist ausserdem noch die "weiche Begrenzung"
der Steuerspannung Unew eingefithrt worden (siehe Formel (6.6) auf
S. 120)

1) Dementsprechend sind in den Formeln, die die nichtlinearen
Elemente beschreiben (z.B. (5.9) ), ebenfalls die inneren
Spannungen Ugsi und Ups: einzusetzen.
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Die Tabelle 6.5 gibt einen Ueberblick tiber sdmtliche Parameter
der nichtlinearen Ersatzschaltung. Die Spalten rechts geben die
Herkunft der Werte nach der im folgenden besprochenen Art ihrer
Bestimmung an.

Tab. 6.5: Die Elemente der nichtlinearen Ersatzschaltung und
fhre Bestimmungsart:
X = Hauptbestimmungsart, h = Hilfsbestimmungsart

aus aus aus aus
Element Wert DC-Messung lin. Modell DC~Fit Harm.~-
Fit

Upi 0.74v X

Uth ~0.90Vv h X

n 1.16 X

Igx 6 mA/um2

Rp 3.3 X h

Rg 5.7Q X h

Rg 2.5Q X h

C 105fF X

Lq 0.37nH X

Co 180fF X

C3 30fF X h

Lp 0.38nH b4

Lg 0.26nH X

LS 30pl‘l X

[ 3.4 X h

B 0.17 h X X

b 1.8 X X

N4 -0.001 h X h

Rpso 2.5kQ X h

C 252fF X

coso 70£F X

Cepo 33.6fF X
i 100 h X

RpSRF 3000 X X
82 0.71 X

Unax 0.1v X

* Abschétzung

Wert: Endwert der Optimierung auf die gemessenen

Harmonischen
DC-Messung: Gleichstrommessung (Abschnitt 6.2.)
lin. Modell: lineares Modell (Abschnitt 6.3.)

DC-Fit: Anpassen des Parameters bis zur Uebereinstimmung
einer Gleichstromkennlinie

Harm.-Fit: Anpassen des Parameters mit dem Ziel der Ueber-
einstimmung der Harmonischen mit den Messwerten
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Die Parameter Up;, n und die Zuleitungswiderstinde Rp, Rg und
Rs sind direkt aus den DC-Messungen tibermommen worden. Die
Gehéuseelemente und Bonddraht-Induktivititen konnten direkt aus
dem linearen Modell dbernommen werden. Dieses lieferte auch
Startwerte fiir die Bestimmung der Gréssen Rpsrr, Ri und A. Im
folgenden wird noch speziell auf die Punkte DC-Fit (Abschnitt
6.4.1.) und Harmonischen-Fit (6.4.2.) eingegangen.

6.4.1. Anpassen der Parameter anhand der DC-Kennlinien

Fir die Drainstromfunktion Ips = f (Ugst. Upsi erfiillt die Glei-
chung des Statz-Modells (5.9) die Anforderungen. Wegen der darin
enthaltenen Fallunterscheidung Upst < 3/o oder Upsi 2 3/a ist (5.9)
als externe Fortran-Funktion in ASTAP programmiert worden. Mit
den Parametern a, B, b, Rpse, Uth und A konnten die DC-Kennlinien
des Modells an die gemessenen Kurven angepasst werden. Figur 6.8
zeigt als Beispiel das Ausgangskennlinienfeld des Modells fiir den
NE 710 mit Ipss = 50 mA.

NE 71883 (Gleichstrom-Parametersatz)

100 ------ e PRPRU s Ceees PR e s JRTR

IDS in mA

T 1
0.9 9.50 1.88 1.58 2.08 2.50 3.88 3.50 4.00 4.50 5.80
ups in V

Figur 6.8& Mit ASTAP simuliertes Ausgangskennlinienfeld des FET mit Ipss =
50 mA, Parameter (besttmmt anhand der Gleichstromkennlinien):
«a=37, p=0.195 b=18,
Uth=-0.9V, Rpso=15kQ, A =-0.001
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Bis jetzt folgte die hier beschriebene nichtlineare Modellierung
dem herkémmlichen Ablauf {4.5,6.13]. Bei diesem wiirde als letzter
Schritt eine Optimierung der Modellparameter anhand gemessene-
ner Kleinsignal-S-Parameter durchgefiihrt.

Diese Betrachtung des linearisierten Modells bei verschiedenen
Arbeitspunkten wird in dem in dieser Arbeit entwickelten Vorgehen
nur zu Kontrollzwecken gebraucht. Das anhand der Harmonischen-
messungen optimierte Modell soll schliesslich auch das Kleinsignal-
verhalten im Sinne einer linearisterten Darstellung (vgl. Abschnitt
2.3) richtig wiedergeben.

Abweichend vom Standardvorgehen werden die stark nichtlinea-
ren Elemente Cgs und Cgp sowie die Parameter 82, Umax (fiir Cgs)
und die Parameter fir Ips im nichtlinearen Modell aus der Optimie-
rung der simulierten Harmonischen auf die gemessenen bestimmt.
Die entscheidenden nichtlinearen Parameter werden also durch
einen Vergleich zwischen dem Modell und Messungen unter Gross-
signalbedingungen festgelegt.

6.4.2. Anpassen der Parameter aufgrund der gemessenen
Harmonischen

In ASTAP ist - wie in andern zur Zeit bekannten Zeitbereichspro-
grammen - keine eingebaute Optimierungsroutine verfiigbar. Die
Anpassung der Parameter des nichtlinearen Modells musste daher
durch wiederholtes Analysieren und Vergleichen der Resultate mit
den Messwerten erfolgen.

Die Darstellung der Zeitbereichskurve durch ihre Fourierreihe
erlaubt eine wesentlich genauere Beobachtung der Differenzen zwi-
schen Simulation und Messung als die Zeitbereichsdarstellung, wie
am Schluss dieses Abschnitts noch gezeigt werden wird.

Die Messwerte liegen bereits als komplexe Amplituden der Harmo-
nischen vor. In ASTAP hingegen ist die Fourlerzerlegung keine
Standardfunktion. Weil nur die ersten vier Koeffizienten der Fou-
rierzerlegung benétigt werden, wurde diese in Form eines Modells
programmiert. Dabei wird die letzte Periode der Zeitbereichsanalyse
in eine Fourierreihe entwickelt, deren komplexe Koeffizienten ausge-
druckt werden.
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Bevor die Fourierkoeffizienten bestimmt werden kénnen, muss die
Zeitbereichsanalyse solange laufen, bis der Einschwingvorgang ab-
geklungen ist. Dessen Dauer hingt vor allem von den gréssten
energiespeichernden Elementen ab. In einer Mikrowellen(ersatz)-
schaltung sind diese iiblicherweise in den Speisenetzwerken (Bias-T)
zu finden. Die Bias-T des Messaufbaus wurden deshalb nicht mit
thren exakten Werten in die ASTAP-Simulation {ibernommen,
sondern mit den minimal nétigen L- und C-Werten. Die Koppelka-
pazitit des simulierten Bias-T betrug 47 pF, die Speiseinduktivitit
100 nH. Bei der minimalen in der Simulation vorkommenden Fre-
quenz von 5 GHz ist der Einfluss eines solchen Speisenetzwerks auf
die simulierten Harmonischen vernachlissigbar.

In der ASTAP-Simulation war das Messobjekt, wie bei der
Messung, mit einer Quellen- und Lastimpedanz von 50Q abge-
schlossen. Es wurden ca. 200 Perioden der Grundschwingung (f1 =
5.15 bis 6.65 GHz) durchgerechnet, bevor die Fourieranalyse gestar-
tet wurde. Dies entspricht einer Stoppzeit der Simulation von 40 ns.

Bemerkungen zu einzelnen Elementen der nichtlinearen Er-
satzschaltung: '

a) Diodenstrecken Gate-Source und Gate-Drain

Fir die Modellierung der Gate-Source- und der Gate-Drain-Dio-
denstrecken wurde die Gleichung (6.5) nach [6.14] verwendet.

=Upt Udio {6.5)
Idio = I0- Adio- e kt/T - (enkT/q — 1)

mit Ip: Sattigungsstromdichte (= 6 mA/umz)
Adip: Diodenfliche

Der Einfluss der Diodenstrecken auf die simulierten Harmoni-
schen ist klein. Die Genauigkeit der Modellierung nur durch (6.5),
ohne Bericksichtigung eines zusitzlichen Seriewiderstandes, reicht
daher aus.
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b) Kapazitit Cgs

Im Laufe der Harmonischensimulation zeigte sich, dass die Kapa-
zitit Cgs in einen fixen und einen spannungsabhiingigen Teil
zerlegt werden muss, um eine gute Uebereinstimmung der Simula-
tion mit den Messwerten zu erzielen. Der fixe Anteil entspricht dabet
etwa der statischen Kapazitit zwischen den Metallisierungen auf
dem Chip. Diese macht wegen der langen Peripherie des Gate-
anschlusses und der Nihe von Gate- und Sourcebondflichen beim
NE 710 etwa 25% der gesamten Kapazitit zwischen Gate und Drain
aus.

Die Art der Begrenzung und der Maximalwert der Spannung an
Cas in Vorwirtsrichtung (Parameter Unax und §2) haben im Arbeits-
punkt Ug = O V einen sehr grossen Einfluss auf die simulierten
Harmonischen mit gerader Ordungszahl {n = 2,4). Die harte Begren-
zung der Steuerspannung von Cgs auf +0.5 V, wie sie Statz et al. in
[1.11} vorschlagen, hatte bei den Phasen der 2. und 4. Harmoni-
schen Abweichungen von mehr als 100° gegeniiber den Messungen
zur Folge.

Die Uebereinstimmung dieser Phasenwerte konnte mit einer
"weichen Begrenzung" stark verbessert werden. Die weiche Begren-
zung wurde durch Anwendung der Gliattungsfunktion (5.10) auf die
Kapazititssteuerspannung Upew (vgl. (5.11) ) realisiert. Die Glei-
chungen fir die Kapazititen Cgs und Cgp (5.12) blieben unverin-
dert, in diesen wurde nur die Spannung Unew durch Unew’ geméiss
(6.6) ersetzt.

Unew’ = %(Unew'F Umax"‘[(Unew-Umax)2+522 ) (6.6)

mit Unew' : weich begrenzte Steuerspannung fir Cgs und Cgp
Umax : Parameter zur Begrenzung der max. Vorwértsspan-
nung an der nichtlinearen Schottky-Kapazitit
82 : Glattungsparameter

Mit (6.6) stehen nun die zwei Parameter Umnax und &2 zur Beein-
flussung des Verlaufs der Kapazitit Cgs bel einer Gatespannung
nahe 0 V zur Verfugung. Umax bestimmt dabel zusammen mit Cgso
die maximale Kapazitit, die bei stark positiver Gate-Source-Span-
nung erreicht werden kann. Mit dem Parameter 82 wird die Ausdeh-
nung des Uebergangsbereichs zwischen dem Diodenkapazititsver-
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lauf und dem Bereich mit konstanter Kapazitit festgelegt. Fir eine
gute Uebereinstimmung der simulierten Harmonischen mit den
Messungen musste 82 grésser gewihlt werden als § = 1/a in (5.10)
oder 81 = 0.2 V in (5.11). Die Zunahme von Cgs bei positiver Gate-
Source-Spannung wird dadurch abgeschwicht.

Werte zwischen 0.5 V und 0.7 V fiir 82 zusammen mit Unax =
0.1 V bis 0.3 V brachten eine befriedigende Uebereinstimmung der
Phasenwerte der geraden Harmonischen bei Ug = 0 V.

c) Kapazitit CGp

Bei der im Normalbetrieb (Ups > 0V) kleineren Kapazitdt Cgp ist
die Abspaltung eines konstanten Anteils aufgrund der Ergebnisse
der Harmonischensimulation nicht nétig. Dafir gibt es zwei Ursa-
chen: Erstens kann Cgp nach Formel (5.12b) einen bestimmten,
kleinen Wert nicht unterschreiten (siehe [1.11]). Zweitens liegt im
Ersatzschema die Gehdusekapazitit C3 tellweise, dh. uber Rg-Lg
und Rp-Lp, parallel zu Cgp. Wie sich zeigte, hat die Aufteilung der
Gesamtkapazitit auf Cgp und C3 nur wenig Einfluss auf die simu-
lierten Harmonischen. Auch die Streuparameter des linearen Er-
satzschemas sind nur schwach von der Aufteilung der Gesamtkapa-
zitdt auf Cgp und C3 abhingig.

d) Kapazitit Cps

Die Kapazitit Cps zeigte nur einen minimalen Einfluss auf die
erzeugten Harmonischen. Nachdem sie auch im linearen Modell (vgl.
Fig. 6.5) schon klein war im Vergleich insbesondere mit den Gehiu-
sekapazititen, wurde sie im nichtlinearen Ersatzschema in die Ge-
hausekapazitit C2 einbezogen.

€) Stromquellé IDs

Die Parameter o, B und b, die die nichtlineare Stromquelle Ips im
Statz-Modell (5.9) beschreiben, erfuhren nur kieine Aenderungen ge-
geniber threm DC-Wert. Der Steilheitsparameter f wurde um 15 %
reduziert. Eine Reduktion der Steilheit unter Mikrowellenansteue-
rung um 10 bis 20 % gegeniiber dem DC-Wert wird in der Literatur
sowohl bei linearen wie bei nichtlinearen Ersatzschaltungen hiufig
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festgestellt. Der Uebergangspunkt zwischen dem ohmschen und
dem Siattigungsbereich, spezifiziert durch o, verschob sich bei Mi-
krowellenbetrieb etwas in Richtung einer héheren Spannung Ups.
Dementsprechend reduzierte sich der Parameter a, verglichen mit
dem DC-Wert, um 9 %.

f) Widerstand Rps

Der Parallelwiderstand Rps zur Stromquelle Ips ist stark fre-
quenzabhiingig [6.15,6.16]. Abhingig vom technologischen Aufbau
des MESFET ist Rps bei Frequenzen oberhalb von etwa 1 bis
100 kHz zwei- bis fiinfmal kleiner als bei DC. Nach heutigem
Kenntnisstand [6.2] ist dieser Effekt auf "Traps” im Substrat bzw. in
der Bufferschicht unter dem Kanal (vgl. Fig. 5.1) zuriickzufiihren,
die eine verhdltnisméssig grosse Zeitkonstante haben. Von aussen
gesehen erhoht sich dadurch der Ausgangsleitwert des MESFET bei
hohen Frequenzen.

Im nichtlinearen Ersatzschema wird die Erhdhung des Ausgangs-
leitwerts durch den Zweig mit Rpsrr und CH modelliert. Wenn die
Grenzfrequenz dieses RC-Gliedes in die Ndhe von 100 kHz gelegt
wird, wie es der Realitit entspricht, ergeben sich bei der Zeitbe-
reichssimulation mit ASTAP Einschwingzeiten von einigen Mikrose-
kunden. Die Simulation muss also hundertmal linger laufen, bis
der stationdre Zustand erreicht ist, als es die Mikrowellenersatz-
schaltung ohne Rpsrr/CH erfordern wiirde. Mit einer DC-Analyse
vor der Transientenanalyse kann der Einschwingvorgang zwar ver-
kirzt werden [1.7), trotzdem ergeben sich immer noch Rechenzeiten
im Stundenbereich auf der IBM 4381-Anlage.

Bei der Harmonischensimulation, wo nur Gleichstrom und Fre-
quenzanteile iiber 5 GHz vorkommen, kann die Grenzfrequenz des
RC-Gliedes Rpsrr /CH ohne Genauigkeitsverlust auf ca. 50 MHz
(CH = 10 pF) erh6ht werden. Damit ist die Rechenzeit nicht mehr
linger als fiir die Mikrowellenschaltung mit Bias-T ohnehin nétig
ist.
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g) Widerstand Ry

Der Widerstand R; muss in dem Ersatzschema von Fig. 6.7 min-
destens drei Aufgaben erfiillen. R; modelliert einerseits den Wider-
stand der Verarmungszone (Gate-Source-Strecke). Andererseits
bildet er zusammen mit Cgs einen Tiefpass. Dieser wiederum mo-
delifert die Verzigerung des Stromes Ips und dic Abnahme der
Steilheit bei zunechmender Frequenz. Aus den simulierten Harmoni-
schen ist R; wegen seines mehrfachen Einflusses und der relativ
kleinen Sensitivitdit schwierig zu bestimmen. Genau genommen ist
Ry auch noch leicht arbeitspunktabhingig [6.17], was auch aus dem
linearen Modell ersichtlich ist. Diese Arbeitspunktabhingigkeit
wurde hier vernachlissigt und R; auf den mittleren Wert von 10Q
fixiert.

Einige weitere wihrend der Optimierung des nichtlinearen
Modells anhand der gemessenen Harmonischen gewonnene Ergeb-
nisse werden im folgenden noch stichwortartig zusammengefasst:

1. Die Gehduseelemente dndern die relative Lage‘ der einzelnen
Harmonischen zueinander nicht, sie beeinflussen nur die ab-
solute Verzégerung bzw. Phasendrehung zwischen Gate und
Drain.

2. Der Durchbruch der Gate-Drain-Strecke bei hoher positiver
Drainspannung und negativer Gatespannung spielt bei den
gemessenen Arbeitspunkten noch keine Rolle, er ist daher im
Modell nicht enthalten.

3. Bei der Optimierung von Hand sind einige Grundsitze zu
beachten, die ganz allgemein fiir die Modellierung von Mikro-
wellenkomponenten gelten:

- Bei den hier verwendeten Ersatzschaltungsmodellen ist
es vorteilhaft, wenn das Modell physikalisch plausibel
ist. Das heisst, dass man fiir jedes Ersatzelement
einen physikalischen Grund fir seine Existenz angeben
kann.

- Die HF-Optimierung soll die schon aus DC-Messungen
bestimmten Parameter nur massvoll indern, sonst ist
héchstwahrscheinlich die Topologie des Modells noch
nicht richtig.
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- Ein gutes Modell enthilt nur die minimal notwendige
Anzahl von Elementen und Parametern.

- Die Reihenfolge der Optimierung muss sich wie bei
einem linearen Modell an der Sensitivitit der Elemente
orientieren.

6.4.3. Die nichtlineare Ersatzschaltung

Das Ziel der Optimierung "von Hand" war ein nichtlineares
Modell, das fiir die drei Arbeitspunkte Ug =-1V {(Ip=0mA), Ip =
5 mA und Ip = Ipss (Ug = 0 V) ungefihr gleiche Abweichungen
zwischen Modell und Messung aufweist. Abweichungen bel der
Grundwelle Hl1 wurden dabei am stirksten gewichtet. Bei den
hoéheren Harmonischen wurden grossere relative Abweichungen in
Kauf genommen, weil die absoluten Amplituden kleiner sind und
auch die Messgenauigkeit geringer ist (vgl. Abschnitt 3.9). In der
Ersatzschaltung von Fig. 6.9 sind die Endwerte fir einige wichtige
Parameter eingetragen (fiir die Gibrigen siche Tabelle 6.5).

Ly Ly

0.37n 0.37n
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Cy
0.18p]
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0.1 0.1

Caso=252F  Cgsk=70fF  CGpo=33.6F

Figur 6.2 Nichtlineare Ersatzschaltung mit Parameterwerten fiir den FET mit
Ipss = 50 mA nach der Optimierung (Geh4use-Elemente gleich wie
beim linearen Ersatzschema, Fig. 6.5)



-125-

Die Simulationsresultate dieser optimierten nichtlinearen Ersatz-
schaltung sind in den néchsten drei Tabellen (Tabellen 6.6 bis 6.8)
zusammengefasst. Die Frequenz der Grundschwingung f1 ist in
allen drei Tabellen 5.15 GHz. In der Spalte rechts aussen ist jeweils
die Eingangsleistung aufgefithrt. Fir jeden Eingangsleistungswert
sind in der oberen Zeile die komplexen Amplituden der Harmoni-
schen des Modells, in der unteren die gemessenen enthalten.

Tabelle 6.6 gilt fiir den Arbeitspunkt Up = 3 Vund Ug = - 1 V.
Bei diesem Arbeitspunkt ist der FET ohne HF-Ansteuerung ganz ge-
sperrt (Ip = 0 mA).

Tab. 6.6: Simulierte Harmonische fiir den Arbeitspunkt Up = 3 V,
Ug = -1 V des FET mit Ipss = 50 mA verglichen mit den
gemessenen Harmonischen mit fi = 5.15 GHz

Harmonische H1 H2 H3 H4 Pin
Mag. Phase  Mag. Phase Mag. Phase  Mag. Phase
mv Grad nv Grad nv Grad [\ Grad
Messung 1404.6 82.2 532.4 6.3 41.0 -125.1 61.6 43.6
---------------------------------------------- 10dBm
Modell 1521 87.3 615 5.2 48.4 -130.1 123 21.8
Messung  957.8 84.0 372.6 12.0 34.7 -105.2 42.4 53.1
------------------------ — mmeem-c—ven——---co-  8dBm
Modell 1112 87.5 401 6.9 51.4 -104.2 84.7 24.7
Messung  701.0 83.2 276.1 10.9 30.3 -97.7 29.9 55.8
--------------------------------------------------------------------- 6dBm
Modell 799 87.6 353 8.5 51.6 -92.0 58.9 27.9
Messung  473.7 82.4 191.0 11.9 25.2 -91.9 19.4 58.7
....................................... - cmemmcmanea=  4dBm
Modell 561 87.4 260 10.2 48.6 -84.0 38.9 32.8
Messung 340.9 81.3 140.6 11.3 21.0 -88.4 13.0 59.0
--------------------------------------------------------------------- 2dBm
Modell 390 87.0 188 11.9 44.2 -78.5 24.5 36.8

Im Arbeitspunkt Ug = -1 V ist der simulierte Betrag der Harmoni-
schen immer grosser als der gemessene Wert. Bei der Grundwelle
betrdgt der Unterschied 0.7 bis 1.4 dB, bei der 2. Harmonischen
maximal 2.6 dB. Bei der 3. und 4. Harmonischen erreicht der Be-
tragsunterschied maximal 6 dB.
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Die Phase stimmt bei der Grundelle und der 2. Harmonischen auf
6° genau, bei der 3. Harmonischen betrigt die Abweichung maximal
10° und bei der 4. maximal 28°. Die absolut gesehen kleinen 3. und
4. Harmonischen des Modells reagieren bei diesem Arbeitspunkt
sehr empfindlich auf die Wahl der Schwellenspannung Ui Die
Abnahme der Amplitude mit abnehmender Eingangsleistung wird
mit Ausnahme der 3. Harmonischen bei Pin = 10 dBm richtig wie-
dergegeben.

Die Tabelle 6.7 enthilt die Daten fiir den spiter beim Vervierfa-
cher verwendeten Arbeitspunkt Up = 3 V, Ipo = 5 mA.

Tab. 6.7: Simulierte Harmonische fiir den Arbeitspunkt Up = 3 V,
IDo = 5 mA des FET mit Ipss =~ 50 mA verglichen mit den
gemessenen Harmonischen mit f1 = 5.15 GHz

Harmonische H1 H2 H3 H4 Pin
Mag. Phase Mag. Phase Mag. Phase Mag. Phase
mv Grad mv Grad mv Grad mv Grad

Messung 1795.0 81.8 531.6 2.1 70.6 134.0 53.8 27.2

--------------------------------------------------------------------- 10dBm
Modell 1863 86.9 586 0.8 115 121.0 149 6.3
Messung 1348.5 83.6 383.2 6.2 48.8 140.9 28.6 28.2
--------------------------------------------------------------------- 8dBm
Modell 1494 87.1 491 1.6 57.8 133.7 81.0 9.6
Messung 1069.7 83.0 288.1 4.6 40.2 135.4 17.9 20.2
--------------------------------------------------------------------- 6dBm
Modell 1168 87.3 381 2.3 42.8 132.8 58.8 8.7
Messung 819.3 83.0 202.1 4.1 31.4 132.1 8.7 3.1
--------------------------------------------------------------------- 4dBm
Modell 916 87.5 292 2.7 33.3 129.4 41.0 7.9
Messung 662.9 82,1 148.2 0.7 24.8 125.6 4.5 =25.1
--------------------------------------------------------------------- 2dBm
Modell 726 87.6 224 3.0 27.6 126.5 28.7 6.1

Bei diesem Arbeitspunkt stimmen Grundwelle und 3. Harmoni-
sche besser als bei Ug = -1 V mit den Messungen tiberein. Die
geraden Harmonischen (2. und 4.) zeigen dagegen grossere relative
Abweichungen bei kleiner Aussteuerung (Pin < 6 dBm).

Die Tabelle 6.8 fasst schliesslich noch die Simulation und die
Messungen im Arbeitspunkt Up = 3 V, Ip = Ipss = 50 mA zusam-
men.
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Tab. 6.8: Simulierte Harmonische fiir den Arbeitspunkt Up = 3 V,
U = O V {Ip = Ipss = 50 mA) verglichen mit den
gemessenen Harmonischen mit f; = 5.15 GHz

Harmonische H1 H2 H3 H4 Pin
Mag. Phase Mag. Phase Mag. Phase Mag. Phase
mv Grad v Grad nv Grad mv Grad
Messung 2394.5 83.2 59.6 45.4 228.4 86.3 29.0 -14.2
----------------------- - ~====-w-w- 10dBm
Modell 2421 87.4 60.3 14.5 389 87.5 61.9 -62.9
Messung 2144.5 B82.5 26.8 33.1 88.9 76.8 24,9 -12.3
------------------------------------------ 8dBm
Modell 2295 84.7 120 ~-17.9 225 82.4 39.0 -81.0
Messung 1835.7 79.7 39.8 -18.3 26.6 71.6 8.3 -31.8
------------------------------ = ——- ========  6dBm
Modell 2059 83.6 93.6 -~26.3 83.2 81.7 5.9 ~128.0
Messung 1454.3 78.5 35.1 -30.9 5.7 106.6 0.4 6.7
e o e e e e e 8 e 2 e 8 L 2 e e e 4dBm
Modell 1719 83.3 54.2 ~28.4 20.5 80.8 4.3 156.1
Messung 1177.3 77.4 23.1 ~33.3 2.3 113.6 0.4 145.2
---------------------------------------- 2dBm
Modell 1394 83.2 30.4 -30.4 8.9 75.2 0.7 141.7

Wie schon bei der Diskussion des Elementes Cgs erwihnt, ist
dies der Arbeitspunkt, bei dem das Modell am schwierigsten an die
Messungen anzupassen ist. Am Beispiel der 2. Harmonischen im
Leistungsbereich Pin = 6 ... 10 dBm sind die Grenzen des Modells
(aber auch die hohe Aufldsung der harmonischen Darstellungl)
deutlich zu erkennen. Wihrend der gemessene Betrag von H2 bei
Pin = 8 dBm kleiner ist als bei 6 und 10 dBm, hat der simulierte
Betrag bei Pin = 8 dBm ein Maximum.

Ausgehend davon, dass geradzahlige Harmonische durch die ein-
seitige Begrenzung der Sinusschwingung entstehen, kann das
Minimum im gemessenen Betrag durch das Zusammenwirken
zweler sich teilweise aufhebender Begrenzungsvorginge erklirt
werden. Die eine Begrenzung entsteht durch den Pinch-off bei etwa
-1 V Gatespannung, die zweite durch den Stromfluss in der Gate-
Source-Diode bei ca. +0.85 V Gatespannung. Fiir eine solche beid-
seitige Begrenzung spricht auch der hohe Betrag der 3. Harmoni-
schen bei Pin = 10 dBm. Das Modell vermag nun die teilweise Kom-
pensation der 2, Harmonischen bei Pin = 8 dBm nicht exakt wieder-
zugeben. Dies erkennt man auch daran, dass die Phase ca. 50° von
der Messung abweicht.
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Im Leistungsbereich unterhalb 4 dBm, wo nur noch ein Begren-
zungsmechanismus wirkt, stimmen Betrag und Phase der 2. Har-
monischen besser mit den Messungen 1iberein.

Der starke Riickgang des Betrages der 3. Harmonischen wird vom
Modell etwa um 2 dB Eingangsleistung verzdgert dargestellt. Die
Phase der 3. Harmonische stimmt auf 10°, solange die Amplitude
tiber 20 mV liegt.l)

Bei der 4. Harmonischen betrigt der Betragsunterschied etwa 6
dB und der Phasenfehler 50 - 70°. Hier machen sich wieder mehrfa-
che Begrenzungsvorginge wie bei H2 bemerkbar.

Die Erzeugung von geraden Harmonischen wird im Arbeitspunkt
Ip = Ipss ausserdem stark durch den Innenwiderstand der DC-Spei-
sung auf der Gateseite beeinflusst. Dies wurde schon bei den Mes-
sungen (vgl. Abschnitt 4.3.) festgestellt und das Modell zeigt das
gleiche Verhalten. Die Daten in Tabelle 6.8 wurden mit einer Spei-
seimpedanz von Rg = 1Q erhalten.

Die in den Tabellen 6.6 bis 6.8 wiedergegebenen Daten {(Messung
und Modell) gelten alle fiir den FET mit einem Ipss von ca. 50mA.
Sie machen deutlich, wie die einzelnen Harmonischen bei verschie-
denen Arbeitspunkten unterschiedlich stark sind.

Fir den FET des gleichen Typs mit kleinem Ipss = 28 mA miissen
im Modell andere Werte fiir die Parameter B, Uih sowie - je nach
verlangter Genauigkeit - eventuell Rpso, RpDSRF, o und b eingesetzt
werden. Damit sollte sich eine dhnlich gute Uebereinsimmung zwi-
schen Modell und Messung erreichen lassen.

1) Bei Amplituden unter 10 mV nimmt wegen der begrenzten Zeit-
und Amplitudenauflésung der Zeitbereichsanalyse die Genauigkeit
der Modellsimulation rasch ab.
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Die gute Uebereinstimmung zwischen modellierten und gemesse-
nen Harmonischen zeigt auch, dass ein quasistatisches, konzen-
triertes nichtlineares Ersatzschema bis 25 GHz zur Modellierung
des vorliegenden FET geeignet ist. Bei diesem FET ist es noch nicht
notig, das relativ breite, aber kurze Gate des FET als verteilte R-C-
Leitungsstruktur [5.11] zu modellieren. Auch das Gehéuse, bei
einem verpackten FET normalerweise die geometrisch grosste Struk-
tur, kann im Frequenzbereich bis 25 GHz noch zufriedenstellend
mit einem konzentrierten Ersatzschaltbild beschrieben werden.

Aus dem nichtlinearen Grossignalmodell lassen sich mit ASTAP
die Kleinsignal-S-Parameter fiir jeden Arbeitspunkt berechnen. Die
Figur 6.10 zeigt als Beispiel die Kleinsignal-S-Parameter im Fre-
quenzbereich 1...25 GHz beim Arbeitspunkt Up = 3 V, Ip = IDss.

1.90

9. 50

-8. 50~

1,88 , r
-1.59  -1.00  -9.50

Figur 6.10a: Kleinsignal-S-Parameter des nichtlinearen Modells von 1 bis
25 GHz, Arbeitspunkt Up = 3 V, Ip = Ipss, Reflexionsparameter
S11 (0) und S22 (+)

Messung, - - - Modell
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Figur 6.10b: Kleinsignal-S-Parameter des nichtlinearen Modells im Arbeitspunkt
Up = 3 V, Ip = Ipss, Transmissionsparameter Sz,
Messung, - - - Modell

Figur 6.10 zeigt mit Absicht den schlechtesten Fall unter den drei
untersuchten Arbeitspunkten. Die Unterschiede in den S-Parameter
zwischen Modell und Messung sind hier deutlich grésser als beim
linearen Modell (vgl. Fig. 6.6). Der Fehlervektor Sy,mod - Sy,mess ent-
spricht tiber grosse Frequenzbereiche etwa dem Abstand der
Kurven, denn die Winkeldifferenz zusammengehérender Frequenz-
punkte ist klein. Dies ist an den Start- und Endpunkten der Orts-
kurven zu erkennen.

Abschliessend soll noch die am Anfang dieses Abschnitts 6.4.2.
aufgestelite Behauptung tiberpriift werden, dass die Reihe der kom-
plexen Amplituden die Unterschiede zwischen Modell und Messung
viel differenzierter darstellt als die Zeitbereichskurve. Dazu sind in
den Figuren 6.10 und 6.11 je zwei Kurvenformen aus der Tabelle
6.8 im selben Massstab wiedergegeben. Die ausgezogene Linie stellt
jeweils die Messung dar, die gestrichelte die Simulation.
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In Figur 6.11 sind die Kurvenformen am Drain des FET fiir den
Arbeitspunkt Up = 3 V und Ip = Ipss (UG = 0 V) bel einer Eingangs-
leistung Pin = 8 dBm gezeichnet. Diese Kurve erhilt man aus der 3.
und 4. Zeile von Tabelle 6.8.

3000 : : : : : :
| ——— Messung 8 dBm . = — <+ Modet8dBm
2000 TRTPT ........ , ....... .......... .......
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Figur 6.11:Vergleich von modellierter und gemessener Kurvenform am Drain des
FET im Zeitbereich fiir Py = 8dBm {Arbeitspunkt Up = 3V, Ip = Ipss)

Figur 6.12 zeigt die Kurvenform der Ausgangsspannung im selben
Arbeitspunkt bei einer Eingangsleistung von 10 dBm.
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-3000 -} | ! ! ey 1 I
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Figur 6.12:Vergleich von modellierter und gemessener Kurvenform am Drain des
FET im Zeitbereich fiir P = 10dBm {Arbeitspunkt Up = 3V, ID = Ipss)
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Aus Figur 6.12 ist zwar ersichtlich, dass die modellierte Kurve bei
Pin = 10 dBm einen grosseren Anteil an 3. Harmonische enthilt als
die Messung. In der Figur 6.11 ist hingegen kaum zu erkennen,
dass bei Pin = 8 dBm die Modellkurve immer noch 225 mV an 3.
Harmonischer enthilt, wihrend die Messung nur einen Anteil von
ca. 90 mV H3 aufweist. Daraus folgt, dass der Vergleich der Zeitbe-
reichskurven bereits versagen kann, wenn die harmonische Kompo-
nente kleiner als etwa 10 % der Grundwellenamplitude ist. Ab
welchem Amplitudenverhéltnis eine Harmonische in der Zeitbe-
reichskurve visuell zu erkennen ist, hingt im iibrigen sehr von ihrer
relativen Phasenlage zur Grundwelle ab.

6.5. Grenzen des nichtlinearen Ersatzschaltungs-
modells

Das bekannte Modell nach Statz et al. [1.11] konnte durch die
vorstehend beschriebenen Erweiterungen so angepasst werden, dass
sich eine gute Uebereinstimmung der damit simulierten Harmoni-
schen bis n = 4 mit den Messungen ergab. Insbesondere die weiche
Begrenzung der Steuerspannung fir Ugs, aber auch die Bertick-
sichtigung der Frequenzabhingigkeit von Rps, haben die Genauig-
keit der Simulation bedeutend verbessert. Nicht nur der Betrag der
Harmonischen, sondern auch thre Phase, wird von der Ersatzschal-
tung wirklichkeitsnah modelliert. Damit kann auch die Zeitbereichs-
kurve am Drain des FET berechnet werden.

Der entscheidende Vorteil der hier beschriebenen Herleitung der
Ersatzschaltung ist, dass der Vergleich der Modellsimulation mit
den Messungen unter Grossignalbedingungen stattfindet.

Die Beobachtung der Differenzen zwischen den simulierten und
gemessenen Harmonischen im Frequenzbereich macht Zusammen-
hange sichtbar, die beim Vergleich von Kurvenformen im Zeitbereich
gerne tibersehen werden.

Trotz der generell guten Uebereinstimmung des Modells mit den
Messungen sind sicher noch Verbesserungen moéglich. Der Betrag
der 3. und 4. Harmonischen wird vom Modell in den meisten Fillen
zu hoch angegeben. Ein Grund dafiir kénnte sein, dass die im
Modell vorhandenen Verlustwiderstinde frequenzunabhéngig darge-
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stellt sind. Dies hat einen praktischen Grund: in einem nichtlinea-
ren Zeitbereichssimulationsprogramm ist es schwierig, frequenzab-
hingige Eigenschaften der Elemente zu beriicksichtigen. Eine Fre-
quenzvariable steht ja wihrend des Ablaufs der Simulation nicht
zur Verfigung.

Ein weiterer Grund fiir die Ueberschitzung des Betrags der
hoheren Harmonischen in der Simulation kann darin liegen, dass
die verschiedenen Begrenzungseffekte in ihrer Gesamtheit "abrup-
ter” wirken als jeder fir sich allein. Im Laufe der Modellbestimmung
ist der Einfluss bestimmter einzelner Begrenzungseffekte, wie z.B.
der Kapazitit Cgs in Funktion von Ugs, deutlich geworden.

Fir die Abhiingigkeit von Cgs und Cgp von Ugsi und Upsi wére
ein Ausdruck mit noch grdsserer Flexibilitit im Spannungsbereich
von 0.5'Ut bis +0.5 V vorteilhaft. Damit kdnnte der Arbeitsbereich
um Ugs = 0 V noch einfacher und genauer modelliert werden. Fiir
die Suche nach einem Ausdruck, der dhnlich universell verwendbar
ist wie der hier benutzte, wiren zuerst genaue C/U-Messungen an
FET mit verschiedenem technologischem Aufbau durchzufiihren.

Im weiteren wire zu untersuchen, wie die Frequenzabhangigkeit
des Ausgangsleitwerts so modelliert werden kénnte, dass auch die
physikalisch richtige Zeitkonstante in der Simulation verwendet
werden kann. Far die Anwendung des Modells auf die Berechnung
von Frequenzvervielfachern ist diese Zeitkonstante unwichtig, fur
andere Schaltungen wie z.B. A/D-Wandler, Operationsverstirker,

_etc. muss sie exakter modelliert werden. Keiner der bisher gemach-
ten Vorschlige [6.15,6.18] lost das Problem der langen Rechenzeiten
in ASTAP und dhnlichen Zeitbereichsprogrammen.

Um den Zeitaufwand der Modellierung zu senken, miisste neben
dem Messystem v.a. die nichtlineare Modellierung stirker automa-
tisiert werden. Das Hauptproblem liegt dabei sicher beim Einbau
oder der Kopplung einer Optimierungsroutine mit dem nichtlinearen
Analyseprogramm. Weder ASTAP noch SPICE lassen sich in ihrer
heutigen Form einfach mit einer Optimierungsroutine verbinden,
denn dazu fehlt insbesondere der Zugriff auf die internen Variablen
wihrend des Programmablaufs. Fur die automatische Optimierung
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geeigneter erscheinen die in letzter Zeit entwickelten nichtlinearen
Schaltungsberechnungsprogramme nach der Methode der Harmoni-
schen Balance [1.9,1.10,5.17]. Sie enthalten bereits ein Optimie-
rungsverfahren fir die Kopplung des linearen und des nichtlinearen
Analyseteils.

Far die Modellierung technologisch dhnlich aufgebauter MESFET
sollten die Topologie der Ersatzschaltung und die Gleichungen, die
die nichtlinearen Elemente beschreiben, beibehalten werden
kénnen. Die Werte der Parameter des inneren FET sind hingegen
far jeden Typ anders.

Anpassungen an diesen Parametern sind manchmal schon nétig,
um nur die Exemplarstreuungen innerhalb eines FET-Typs zu erfas-
sen. Dies ist weniger eine Schwiche des Modells als der diskreten
Transistoren, bei denen insbesondere die Schwellenspannung U
stark streut. In der Praxis wird man sich mit der Modellierung eines
typischen Exemplars mit durchschnittlichen Daten behelfen.

Die Parameterwerte fiir die Gehiuse-Ersatzelemente sind vom
inneren FET unabhiingig. Gehiuse mit dhnlichem Aufbau werden
sicher sehr &hnliche Ersatzelemente haben, wie ein Vergleich mit
publizierten Ersatzschaltungen in der Literatur bestitigt.
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7. Verifikation des Modells: Berechnung und
Aufbau eines Frequenzvervierfachers von 5 auf
20 GHz in Microstriptechnik

7.1. Miglichkeiten und Grenzen der nichtlinearen
Schaltungssimulation mit dem entwickelten Modeill

In der Tabelle 7.1 sind die Anwendungsbereiche des nichtlinearen
Modells fiir die Simulation verschiedener Schaltungsarten zusam-
mengestellt.

Tab. 7.1: Eignung des entwickelten Modells - eingebaut in
ASTAP - fur die Simulation verschiedener Schaltungsarten

Schaltungsart Modell gut Modell
geeignet fiir wenig geeignet fiir
Simulation von Simulation von
Leistungsverstirker Verstarkung bedingte Stabilitat!
Kompression Wirkungsgrad DC->HF?
Harmonische

Frequenzvervielfacher Konversionsgewinn  bedingte Stabilitat!

Nebenwellen
Eigenoszillation
Frequenzteiler Konversionsgewinn
(analog) Nebenwellen
Mischer 3
Digitalschaltungen 4

Die folgenden Bemerkungen beziehen sich auf die entsprechenden
Ziffern in Tab. 7.1:
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Die Untersuchung der bedingten Stabilitit mit Zeitbereichspro-
grammen ist sehr aufwendig, weil viele Belastungsfille einzeln si-
muliert werden mussen. Ein tibersichtliches, generelles Stabilitéits-
kriterium, wie es die Stabilititskreise in der linearen Analyse dar-
stellen, kann nicht direkt formuliert werden. Ob eine Schaltung
mit einer bestimmten Kombination von Ein- und Ausgangsbela-
stung schwingt, kann mit ASTAP jedoch einfach Gberpriift werden.

Die Genauigkeit linearisierter Modelle fiir die Berechnung des Wir-
kungsgrades der Umsetzung von Gleichstrom- in Hochfrequenzlei-
stung ist bei Verstirkern oft ausreichend, insbesondere bel Klasse
A-Verstirkern.

Die Simulation von Mischern mit reinen Zeitbereichsprogrammen
ist sehr rechenzeitintensiv. Die Ursache dafiir liegt nicht bei den
Modellen, sondern bei den stark unterschiedlichen Zeitkonstanten
und Periodendauern in den tiblichen Mischern mit tiefer Zwi-
schenfrequenz. Gemischte Zeit-/Frequenzbereichsmethoden sind
fur die Mischeranalyse tiberlegen [7.1].

In Digitalschaltungen hat die Simulation der exakten Kurvenform
oft eine untergeordnete Bedeutung. Viele Schaltungen kdnnen mit
einfacheren Kriterien, wie Anstiegs- und Abfallzeit, Signallaufzeit
und Logikpegel, gentigend genau simuliert werden. Das beschrie-
bene Modell ist deshalb fiir die Simulation von Logikschaltungen,
die oft viele FET enthalten, zu aufwendig. Fiir Detaijluntersuchun-
gen an einzelnen Gattern ist es verwendbar.

Wie aus der Tabelle 7.1 ersichtlich, eignen sich nicht alle Schal-
tungsarten gleich gut fiirr die ASTAP-Simulation mit dem entwickel-
ten Modell. In vielen Leistungsverstirkern sind die Nichtlinearititen
nur Storeinfliisse, die z.B. das Intermodulationsverhalten bestim-
men. Die Hauptfunktion der Verstirkung lisst sich bei Klasse A-
Verstarkern mit linearisierten Modellen beschreiben. Erst bei den im
Mikrowellenbereich seltener eingesetzten Klasse B- und C-Verstir-
kern lohnt sich der Aufwand fiir die nichtlineare Simulation.
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Bei Frequenzvervielfachern ist die Nichtlinearitit fir die Funktion
entscheidend. Die linearisierte Darstellung versagt daher ebenso wie
bei den Mischern. Verglichen mit einer Mischerschaltung ist der
Rechenzeitbedarf der Zeitbereichssimulation beim Vervielfacher be-
deutend kleiner, weil nur ein Eingangssignal vorhanden ist. Haupt-
sichlich aus Rechenzeitgriinden wurde der Frequenzvervielfacher
dem Mischer als "Testobjekt" fiir das entwickelte Modell vorgezogen.

Folgende Ueberlegungen fithrten zur Wahl eines Vervierfachers
als Testschaltung:

Frequenzverdoppler mit Feldeffekttransistoren weisen je nach
Frequenzbereich einen typischen Konversionsgewinn Gk von +5 bis
+10 dB auf. Da schon sehr viel Literatur tber FET-Verdoppler exi-
stiert [7.2 - 7.7] und diese auch rein experimentell entwickelt
werden kénnen, ist deren Simulation weniger interessant als die
Simulation von Verdrei- oder Vervierfachern.

Fiir Frequenzverdreifacher sind FET nicht sehr geeignet, weil bei
der benédtigten symmetrischen Begrenzung der FET nahe an seinen
Grenzwerten betricben werden muss. Dies gilt vor allem fiir die
Gate-Source-Strecke in Vorwirtsrichtung und die Gate-Drain-
Strecke in Sperrichtung [7.8]. Wenn FET fir Verdreifacher einge-
setzt werden sollen, wire eine Gegentaktschaltung mit 2 FET am
chesten geeignet. Verdreifacher werden besser mit Schottkydioden
(als resistive Verdreifacher) oder mit Varaktoren (parametrische Ver-
dreifacher) aufgebaut.

" Fiir Frequenzvervierfacher sind FET grundsitzlich geeignet. Der
zu erwartende Konversionsgewinn ist etwa 10 dB niedriger als beim
Verdoppler und liegt damit unter O dB. Zum Vergleich: der theoreti-
sche Konversfonsgewinn eines passiven Diodenvervierfachers betragt
gemiss (2.1) -12 dB. In der Literatur werden auch Transistor-Ver-
vierfacher beschrieben, die aus zwei hintereinandergeschalteten Ver-
dopplern bestehen. In [7.9] wird eine solche Schaltung mit einem
Konversionsgewinn von ca. -10 dB vorgestellt. Aufgrund der Har-
monischenmessungen war anzunehmen, dass mit dem FET NE 710
ein schmalbandiger Vervierfacher fiir eine Ausgangsfrequenz um
20 GHz mit weniger als 10 dB Konversionsverlust gebaut werden
kann.
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7.2, Entwurf und Simulation des Vervierfachers

Wihrend ein Frequenzverdoppler noch rein experimentell mit der
Methode des harmonischen Load-Pull (sieche Abschnitt 3.1.2.) ent-
worfen werden kann, ist dies bei einem Vervierfacher kaum mehr
moglich. Neben der Frequenz f; und der gewiinschten Harmoni-
schen f; sind noch Komponenten mit den Frequenzen f2 und f3
vorhanden, die meist stirker sind als die 4. Harmonische. Ein
Messaufbau analog zu [3.7] ist sehr aufwendig. Zusitzliche Proble-
me beim experimentellen Aufbau bereitet der grosse relative Fre-
quenzabstand zwischen Grund- und Ausgangsfrequenzbereich.
Wegen der Verluste in den Filtern und Zirkulatoren kann ausgangs-
seitig nicht die ganze Impedanzebene tiberstrichen werden (| L max|
= 0.5...0.7). Fir Vervierfacher ist somit ein Entwurf mit Hilfe der
nichtlinearen Simulation vorzuziehen.

Die Mittenfrequenz fir die Testschaltung wurde auf fi = 5.15 GHz
am Eingang, entsprechend f4 = 20.6 GHz am Ausgang, festgelegt.
Als vorldufiger Arbeitspunkt fiir die ersten Simulationen wurde Up
=3 Vund Ug = -0.75 V (Ipo = 5 mA) gewihit. Aus den Messungen
der 4. Harmonischen im 50Q-System (vgl. Fig. 4.8 und 4.10) ist
ersichtlich, dass der Arbeitspunkt fir maximale Erzeugung der 4.
Harmonischen in der Nihe der Schwellenspannung Upn liegt. Die
naheliegende Annahme, dass dieser Arbeitspunkt auch bei auf
maximalen Konversionsgewinn optimierten Ein- und Ausgangsnetz-
werken ginstig ist, musste im Laufe der Simulation mehrmals
uberprift werden.

Das Netzwerk fiir die Eingangsanpassung wurde fiir den Start
der nichtlinearen Simulation so dimensioniert, dass vom Gate des
FET her gesehen der Quellenreflexionsfaktor bei 5.156 GHz dem kon-
jugiert komplexen Eingangsreflexionsfaktor des unilateralen FET
(S12 = 0) entspricht.

Von einem friiher realisierten Verdoppler mit demselben Transi-
stor [7.10] und aus der Literatur ist bekannt, dass die Leistung der
Grundschwingung fi am Drain des FET total reflektiert werden
muss, um einen guten Konversionsgewinn zu erreichen. Fir die
Phase des Reflexionsfaktors bei f1 gibt es im Fall des Verdopplers
genau einen Wert (modulo 360°), bei welchem der Verdopplergewinn
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maximal wird [7.4]. Aufgrund der in dieser Arbeit mehrfach festge-
stellten Gemeinsamkeiten im Verhalten der geradzahligen Harmoni-
schen n = 0, 2, 4 wurde fiir das Ausgangsnetzwerk des Vervierfa-
chers ebenfalls eine Struktur mit einer parallelgeschalteten A/4-
Stichleitung fiir fi vorgesehen.

Der Winkel ¢r des Reflexionsfaktors wird mit der Linge der
Transmissionsleitung zwischen dem FET und dem Anfang der Stich-

leitung festgelegt (Fig. 7.1).

50 Ohm

Figur 7.1: Ausgangsnetzwerk mit Totalreflexion der Grundwelle
{Leitungslinge in Grad bel f] = 5.15 GHz)

Zur Berticksichtigung der Microstrip-Verluste wurde wihrend der
Simulation der in Fig. 7.1 gestrichelt eingezeichnete Widerstand
hinzugefiigt. Der Wert von 1 kQ ergibt einen Reflexionsfaktorbetrag
von ca. 0.9 am Eingang des Netzwerks. Dies entspricht recht genau
dem gemessenen Wert dieser Leiteranordung, realisiert auf
0.254 mm (10 mil) dickem Duroid 5880 bei 20 GHz.

In einer ersten ASTAP-Simulationsreihe wurde der Winkel ¢t des
Reflexionsfaktors tiber mehr als 360° bezogen auf f; verindert. Die
Amplitude der 4. Harmonischen, die wie bei der Modellierung des
FET aus der Fourieranalyse der letzten ganzen Periode berechnet
wurde, ist in Fig. 7.2 dargestelit.
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Phase des Reflexionstaktors (Grundfrequenz)

LANNE B S St A RN S A A AN AR AN M RN AN F N B M B B

0 25 50 75 100 125
Laufzeit der Transmissionsieitung In ps

Figur 7.2 Simulierte Amplitude und Phase der 4. Harmonischen an 50Q
bei Variation des Winkels ¢r iiber 360°

Zu Fig. 7.2 ist besonders hervorzuheben, dass auch beim Vervier-
facher - wie beim Verdoppler - nur ein einziges Maximum des Kon-
versionsgewinns tiber den ganzen Winkelbereich des Reflexionsfak-
tors vorhanden ist. Dieses liegt bei einer Leitungslinge von 41°, ent-
sprechend einer Laufzeit von 22 ps. Der Reflexionsfaktor rf1,0pt am
Drain des FET bei der Grundfrequenz f; fir besten Vervierfa-
chungsgewinn ist nach dieser Simulation

l,opt = 0.9 /98" (7.1)

Zur Bestimmung der optimalen Ausgangsanpassung auf den
ubrigen fir den Vervierfacherbetrieb wichtigen Frequenzen f2, f3
und fz wurden ebenfalls Simulationen durchgefiihrt. Fiir die 4. Har-
monische liegt das Optimum der Lastimpedanz Zp4,0pt so nahe bei
50Q (lri,0ptl < 0.2), dass auf eine spezielle Anpassung verzichtet
wurde.
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Die optimale Lastimpedanz Zp.2,0pt fiir einen Verdoppler liegt Gibri-
gens beim Transistortyp NE 710 ebenfalls nahe bei 500, wie bereits
bei einer experimentell entwickelten Schaltung [7.10] festgestellt
wurde. Nach dem in Abschnitt 6.2 erwihnten Zusammenhang des
Lastwiderstandes fir maximale Ausgangsleistung bel f; mit dem
Ausgangskennlinienfeld ist anzunehmen, dass der Wert von Zp4,0pt
= 50 Q nicht allgemein, sondern nur fiir eine bestimmte Gatebreite
Z, giiltig ist.

Mit weiteren ASTAP-Simulationen wurde danach Gberpriift, ob ein
besserer Arbeitspunkt fir kleinsten Konversionsverlust existiert.
Daraus ergab sich eine kleine Arbeitspunktverschiebung auf die
Werte Ug=-0.78V, Up=3 V.

Der Aufbau des Eingangsanpassnetzwerks zu Beginn der Simula-
tion ist in Fig. 7.3a wiedergegeben. Sobald am Ausgang die A/4-
Stichleitung fiir f; angeschlossen wird, schwingt diese Schaltung in
der Simulation. Mit einem kleineren Reflexionsfaktor des Eingangs-
netzwerks von 0.77 - beti gleichbleibender Phase - wird der Vervier-
facher stabil fir Ein- und Ausgangsimpedanzen von 50Q. Fir alle
Simulationen mit Ausgangsnetzwerk wurde dieser Reflexionsfaktor

durch Erhéhen des Wellenwiderstandes der A/4-Transformationslei-
tung auf 18Q realisiert (Figur 7.3 b} ).

en 0— 150m 50 Ohm en 180tm 50 Ohm
0° a a0° 4a° ¢
0.85/98° 0.77/98°
a) b)

Figur 7.3 Eingangsanpassnetzwerk des Vervierfachers (alle Leitungslingen in
Grad bet fi = 5.15 GHz)
a) Anpassung auf S;1 des FET {schwingt mit dem realisierten Aus-
gangsnetzwerk)
b) wie a), aber Reflexionsfaktorbetrag auf 0.77 reduziert (stabil)
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Als letzter Schritt in der Simulation wurde die Eingangsanpas-
sung in kleinen Schritten um den Startwert variiert. Ein Winkel des
Eingangsreflexionsfaktors - vom FET her gesehen - von 105° stellte
sich als optimal beziiglich des Konversionsverlustes heraus. Der
Betrag des Eingangsreflexionsfaktors konnte nicht tiber 0.77 erhéht
werden, ohne dass die Simulation eine Oszillation in der Nihe der
Grundfrequenz f1 ergab. Diese Eigenschwingung konnte auch an
einem versuchshalber mit dem Eingangsnetzwerk nach Fig. 7.3a
aufgebauten Vervierfacher verifiziert werden.

Damit war die ASTAP-Simulation abgeschlossen. Der grosse Re-
chenzeitbedarfs erlaubte es nicht, simtliche méglichen Kombinatio-
nen von Arbeitspunkt und Anpassnetzwerken zu simulieren. Das
beschriebene Vorgehen ist somit als Ansatz zu verstehen, der mit
grosser Wahrscheinlichkeit zu einem guten Entwwif fiihrt, aber kei-
neswegs garantiert, den bestmoéglichen zu finden. Tabelle 7.2 fasst
die einzelnen Schritte der Vervierfachersimulation zusammen.

Um die unerwiinschten Harmonischen bei fa, f3, f5, etc. um etwa
25 dB! gegeniiber dem Nutzsignal abzuschwichen, wurde am
Ausgang nach der Stichleitung far f; noch ein einfaches Bandpass
filter vorgesehen. Dieses blieb wihrend der ASTAP-Simulation unbe-
rucksichtigt. Es beeinflusst den nichtlinearen Vervielfachungsvor-
gang fast ausschliesslich durch seine Eingangsreflexion.

1) Die Unterdriickung um 25 dB macht den direkten Anschluss
eines Power Meters an den Ausgang der Schaltung mdglich, ohne
dass der Messfehler durch die Restharmonischen unzuldssig hoch
wird.
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Tab. 7.2: Vorgehen beim Entwurf des Vervierfachers mit ASTAP-
Simulation

1. Wahl des Arbeitspunktes: kleiner Drainstrom Ipo =~ 5 mA.

2. Eingangsanpassung auf die Kleinsignalimpedanz des unilateral
angenommenen FET.

3. Wahl der Topologie des Ausgangsnetzwerks:
Parallelstichleitung fir die Grundfrequenz f1.

4. Nichtlineare Simulation des Konversionsgewinns fiir verschie-
dene Winkel des Ausgangsreflexionsfaktors auf der Grundfre-
quenz f1.

5. Ueberprifen und gegebenenfalls Korrektur des Arbeitspunktes.

6. Simulation des Konversionsgewinns fir verschiedene Aus-
gangsreflexionsfaktoren bei der 4. Harmonischen,
Bestimmen des Ausgangsanpassnetzwerks far f4.

7. Simulation des Konversionsgewinns fir verschiedene Refle-
xionsfaktoren auf den Nebenfrequenzen f2, f3 und fs und gege-
benenfalls festlegen der entprechenden Ausgangsnetzwerkteile.

8. Nachoptimieren des Eingangsnetzwerks unter besonderer
Beriicksichtigung der Stabilitit der gesamten Schaltung.

9. Ueberpriifen und gegebenenfalls Korrektur des Arbeitspunktes,
bei starken Korrekturen ist der Simulationsprozess ab Punkt 4
zu wiederholen.

10. Bei Bedarf: Entwurf eines zusitzlichen Ausgangsfilters, das
Drain-seitig denselben Eingangsreflexionsfaktor wie das im
Laufe der Simulation entwickelte Drain-Netzwerk aufweist.

Bei der Frequenz f1 zeigt das Filter genau das Verhalten des ein-
fachen Stubs von Fig. 7.1. Bel der Frequenz fs ist es angepasst.
Eine Abweichung besteht bei den Frequenzen f2 und f3. Simulatio-
nen zeigten jedoch, dass die Belastung dieser Frequenzen nur einen
minimalen Einfluss auf den Konversionsverlust hat, da die Vervier-
fachung vor allem durch die resistiven Nichtlinearitidten und nicht
durch spannungsabhéngige Kapazititen erfolgt.
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Figur 7.4 zeigt eine Breitbandmessung der Einfligungsdimpfung
des gesamten Ausgangsnetzwerks inklusive Filter (Layout siche Fig.
7.5 weiter unten). Durch Leiterverluste und Abstrahlung erreicht die
Einfiigungsddmpfung bei f4 = 20.6 GHz ca. 2.5 dB.

10.2 dB/
V ~2.5688 dB

e

MARKER |1
40.6p21825 Ghiz

\$
i

v
ir |
" 1T,

START 9.045000000 GHz
sToP 42.000000000 GHz

Figur 7.4 Gemessene Einfligungsdidmpfung des gesamten Ausgangsnetzwerks
des Vervierfachers

7.3. Aufbau in Microstriptechnik

Der Vervierfacher ist auf Duroid 5880 (e = 2.20) mit einer Dicke
von 0.254 mm aufgebaut. Die Leitungsgeometrie geht aus Figur 7.5
hervor.
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Figur 7.5 Layout des Frequenzvervierfachers mit den wichtigsten Abmessungen
in Millimeter

Figur 7.6 ist eine Foto der Schaltung auf der Messhalterung.

Figur 7.6 Aufbau des Vervierfachers auf der Messhalterung mit SMA-
Anschliissen



- 146 -

7.4. Messresultate

Die Ausgangsleistung des Vervierfachers und sein Konversionsver-
lust wurden mit einem Messaufbau analog zu dem fiir die direkte
Leistungsmessung der Harmonischen (vgl. Fig. 4.3) verwendeten be-
stimmt. Fir den Vergleich mit der ASTAP-Simulation wurde die
Ausgangsleistung noch um die Einfiigungsddmpfung des Ausgangs-
netzwerks von 2.5 dB bei 20.6 GHz (siehe Fig. 7.4) korrigiert.

Mit einer Quellen- und Lastimpedanz von 50Q ist der Vervierfa-
cher bei allen Arbeitspunkten im Bereich Ups = 2...4 V und Ip =
0...Ipss stabil. In Figur 7.7 ist die gemessene Ausgangsleistung der
4. Harmonischen mit der simulierten verglichen. Auf der x-Achse ist
die verfiigbare Leistung der Quelle bei f1 = 5.15 GHz aufgetragen. In
die Schaltung war der FET mit Ipss = 50 mA eingebaut. Der Arbeits-
punkt wurde mit Ug = 0.75 V so eingestellt, dass ohne HF-Ansteue-
rung ein Drainstrom Ipo von 5 mA floss. Die Drainspannung betrug
3V.

20—
-4 2 0 2 4 6 8 10
verfiigbare Eingangsleistung Pin in dBm

Figur 7.7: Ausgangsleistung des Vervierfachers von 5.15 GHz auf 20.6 GHz
im Arbeitspunkt Ug = -0.75V, Up=3V

Der Konversionsverlust ist in Figur 7.8 dargestellt.
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Figur 7.8 Konversionsverlust des Vervierfachers von 5.15 GHz auf 20.6 GHz
im Arbeitspunkt Ug = -0.75 V, Up = 3 V (ohne Ausgangsfilter)

Fir Eingangsleistungen zwischen +2 und +10 dBm weichen die
gemessenen Werte von Ausgangsleistung und Konversionsgewinn
um weniger als 3 dB vom berechneten ab. Fir Leistungen unter
+2 dBm steigt der Unterschied an. Wie beim FET im 50Q-System
(Tabelle 6.7) ist der simulierte Wert bei Eingangsleistungen unter-
halb 8 dBm immer grdsser als der gemessene.

Wie man aus Fig. 7.8 ebenfalls erkennt, gibt die Simulation die
Eingangsleistung firr beste Vervierfachung etwa 2 dB zu niedrig an
(simuliert -3 dBm, gemessen -1 dBm).

Der qualitative Verlauf des Konversionsverlustes in Abhéingigkeit
von der Eingangsleistung wird richtig wiedergegeben. Insbesondere
fillt der simulierte Konversionsgewinn bei héherer Eingangsleistung
wieder ab. Dies ist auch ein Test fiir das Modell, zeigen doch einige
nichtlineare Modelle einen stindig steigenden Konversionsgewinn
bei zunehmender Eingangsleistung [7.11].

Figur 7.9 zeigt schliesslich den besten erreichten Konversionsge-
winn mit Einschluss der Verluste im Ausgangsfilter. Der Arbeits-
punkt wurde bei der in Fig. 7.9 wiedergegebenen Messung leicht
nach Up =3.25V, Ug = -0.71 V korrigiert.
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verfilgbare Eingangsleistung Pin in dBm

Figur 7.9 Bester erreichter Konversionsgewinn des Vervierfachers im Arbeits-
punkt Up =325V, Ug=-0.71V

Der minimale Konversionsverlust betrigt 6.5 dB bei einer Ein-
gangsleistung zwischen -1 und 0 dBm. Die ASTAP-Simulation in
diesem Arbeitspunkt zeigt, dass der FET schon mit 0 dBm Ein-
gangsleistung voll ausgesteuert wird (Fig. 7.10). Dies erklart auch
den Abfall des Konversionsgewinns bei Pin > O dBm.
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Spannungen am inneren FET

Volt

1 i 1 ; 1 i 1
39,600 39,658 39,708 39,750 39,8p0 39,858 39,900 39,958 48,000
Zeit in ps

—— N271LL —-- N3/1L —— N12/1

Figur 7.10: ASTAP-Simulation des Vervierfachers im Arbeitspunkt Up = 3.25 V,
Ug=-0.71V, Pn=0dBm
~—- Spannung am Gate des inneren FET
-*-  Spannung am Drain des inneren FET
- - - Spannung nach der Stichleitung

Figur 7.11 zeigt schliesslich das Breitband-Spektrum des Aus-
gangssignals des Vervierfachers. Die Eingangsfrequenz fi wurde
hierbei Giber den Bereich von 4.65 bis 5.65 GHz gewobbelt.

Ausgangsseitig betragt die -3 dB Bandbreite ca. 1 GHz. Die Un-
terdriickung der unerwiinschten Harmonischen, insbesondere f, ist
viel schmalbandiger. Eine breitbandige Verbesserung des Nebenwel-
lenabstandes wire mit einem Filter héherer Ordnung und einem
geschlossenen Aufbau in einem Gehiuse méglich.
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Figur 7.11: Ausgangsspektrum des Vervierfachers bel f] = 4.65 ... 5.65 GHz

7.5. Diskussion der Resultate

Beim Vergleich der Modellsimulation mit der Messung des Ver-
vierfachers einerseits und des FET im 50Q-System andererseits ist
der Einfluss der Eingangsanpassung auf die Spannungsaussteue-
rung am Gate zu berticksichtigen. Wichtige nichtlineare Elemente,
wie die Stromquelle Ips und die Kapazitit Cgs, sind ja zu einem
grossen Teil durch Ugs spannungsgesteuert modelliert. Mit Ein-
gangsanpassung erzeugt eine verfiigbare Quellenleistung von 0 dBm
am Gate des inneren FET eine Spannungsamplitude von ca. 3.5 Vpp
(siche Fig.7.10). Ohne Eingangsanpassung ist fiir dieselbe Amplitu-
de am Gate des inneren FET eine verfigbare Quellenleistung von
+10 dBm nétig. Beziiglich GateAussteuerung entspricht also der
Leistungsbereich von +2 bis +10 dBm beim FET-Modell im 50Q-
System (vgl. Kap. 6} dem Eingangsleistungsbereich von ca. -8 bis
0 dBm beim Vervierfacher.

Im Bereich zwischen -5 und 0 dBm Eingangsleistung am Vervier-
facher liegen die simulierte Ausgangsleistung und der Konversions-
gewinn um 3 bis 6 dB tber den gemessenen Werten. Schon die
Modellsimulation des FET im 50Q-System hat im Arbeitspunkt Ug =
-0.75 V, Up = 3 V den gemessenen Betrag der 4. Harmonischen
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etwa 6 dB zu hoch angegeben. Die Simulation des FET weicht also,
sowohl mit 50Q Last wie auch mit den Netzwerken des Vervierfa-
chers belastet, ungefdhr gleich stark von den Messungen ab. Ohne
dass es hier bewiesen werden konnte, ist anzunehmen, dass daran
dieselben Effekte wie beim FET im 50Q-System beteiligt sind, insbe-
sondere die nicht frequenzabhéngig modellierten Zuleitungswider-
stinde im FET-Modell (Skineffekt).

Fir Eingangsleistungen von Pin > 0 dBm nimmt die Differenz zwi-
schen simulierter und gemessener Ausgangsleistung ab. Der FET
befindet sich dabei im Bereich starker Kompression, wo die Ampli-
tude der Ausgangsspannung trotz zunehmender Eingangsaussteue-
rung kaum mehr grésser werden kann. Die in diesem Bereich wirk-
samen Begrenzungsmechanismen, wie z.B. durch das Leiten der
Gate-Source-Diode, gibt das Modell offenbar richtig wieder.

Trotz der erwihnten Abweichungen konnte mit Hilfe des Modells
und der ASTAP-Simulation ein gut funktionierender Vervierfacher
entworfen werden. Wie die Simulation gezeigt hat, muss vor allem
die Grundwellenbelastung am Drain optimiert werden, um einen
kleinen Konversionsverlust zu erreichen. Dieses Resultat stimmt mit
Feststellungen anderer Autoren bei der Simulation von Frequenzver-
dopplern mit FET [7.4,7.9] tiberein. Fiir den verwendeten FET-Typ
mit einer Gatebreite von 280 um liegt die optimale Ausgangsimpe-
danz fir die 4. Harmonische nahe bei 50Q.

Der erreichte Konversionsverlust von 6.5 dB ist deutlich besser,
als mit einem resistiven passiven Diodenvervierfacher theoretisch
moglich ist. Wegen der auch bei 20 GHz noch recht geringen Riick-
wirkung (I1S12] = 0.15) sind die Filter und Anpassungen bei der
FET-Schaltung wesentlich einfacher zu dimensionieren als beim
Diodenvervierfacher. Fiar schmalbandige Anwendung in einem
System bis ca. 26 GHz ist der beschriebene FET-Vervierfacher gut
geeignet.

Mit einer Gegentaktausfiihrung des beschricbenen FET-Vervierfa-
chers kbénnten ausgewihlte unerwiinschte Harmonische breitbandi-
ger unterdriickt werden. Fiir sehr breitbandige Anwendungen sind
jedoch Diodenvervierfacher, eventuell in Verbindung mit FET-Ver-
stirkern, tiberlegen.
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8. Schlussbemerkungen

Im ersten Teil dieser Arbeit ist gezeigt worden, wie die in einem
nichtlinearen Mikrowellen-Zweitor erzeugten Harmonischen n = 1
bis 4 im Frequenzbereich gemessen werden kénnen. Der Messauf-
bau (Fig. 3.9) besteht aus einem gebriuchlichen vektoriellen Netz-
werkanalysator, einem Leistungsverstirker und einigen weiteren
Komponenten. Nur eine davon ist speziell: Die Referenzschaltung
fir die Phaseneichung, die im Laufe dieser Arbeit entwickelt wurde.

Durch eine Referenzmessung an dieser Schaltung, die eine sehr
schnelle Schottkydiode enthilt, ist es méglich, die Messresultate bei
den einzelnen Harmonischen in eine Reihe komplexer Amplituden
umzurechnen. Die Phase jeder einzelnen Harmonischen wird
dadurch auf die Grundschwingung bezogen. Wenn die Referenz-
ebenen fiir die Phase der Grundschwingung an den Rand des Ge-
hiuses gelegt werden, entspricht die komplexe Amplitude der
Grundschwingung dem bekannten "Grossignal-Streuparameter” S2;.
Aus der Rethe der komplexen Harmonischen n = 1 ..4 kann die
Kurvenform der Ausgangsspannung im Zeitbereich durch Fourier-
transformation angenihert berechnet werden.

Die typische Messunsicherheit fiir den Betrag liegt im Bereich von
10.6 dB fiir Harmonischenpegel um 100 mV und +1.8 dB fiir Pegel
um 10 mV. Die Unsicherheit des Phasenwertes nimmt mit zunch-
mender Ordnungszahl der Harmonischen zu und betrigt maximal
-30...+14° fiir die 4. Harmonische im Bereich 20...26 GHz (Tab. 3.4).

Die Messgenauigkeit fiir schwache Harmonische in Gegenwart
einer starken Grundschwingung ist beim beschriebenen Messauf-
bau im Frequenzbereich auf jeden Fall héher als bei den heutigen
Sampling-Oszilloskopen. Die gegeniiber breitbandigen Zeitbereich-
Samplern bedeutend kleinere Rauschbandbreite erhdht die Messge-
nauigkeit fiir schwache Harmonische ebenfalls. Diese kdnnte even-
tuell noch gesteigert werden, wenn das Referenzsignal vom NWA
wahrend der Messung abgeschaltet wiirde. Dies wurde jedoch nicht
niher untersucht.

Ein Nachteil der Messmethode besteht darin, dass die Quellen-
und Lastimpedanz am Messobjekt auf 50Q fixiert ist. Die Erweite-
rung des Harmonischen-Messystems um einen aktiven Ausgangstu-
ner wire prinzipiell méglich, ist aber nicht untersucht worden.
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Die Messungen am MESFET NE 71083 haben eine gute Ueberein-
stimmung der Resultate dieser Messmethode mit Kontrollmessun-
gen mit anderen Messystemen ergeben. Bel den Messungen wurde
ausserdem eine starke Abhingigkeit der Amplitude der geraden
Harmonischen n = 2,4 vom Gleichstrom-Innenwiderstand der Gate-
speisung festgestellt.

Um die Messresultate firr die Simulation von Mikrowellenschal-
tungen verwenden zu konnen, wurde der Weg tiber die Herleitung
eines nichtlinearen Ersatzschaltungsmodells gewdhlt. Zuerst wurde
ein lineares Modell des FET inklusive Gehduse auf herkémmliche
Weise durch computergestiitzte Optimierung anhand gemessener S-
Parameter hergeleitet (Fig. 6.5). In einem zweiten Schritt wurde der
innere FET durch ein nichtlineares Ersatzschema nach Statz et al.
{1.11] beschrieben. Die von diesem Modell simulierten Harmoni-
schen wurden nach Betrag und Phase mit den Messwerten vergli-
chen. Dabei zeigte sich, dass die Uebereinstimmung von Modell und
Messung durch einige Erweiterungen des Statz-Modells, ndmlich

- weniger abrupte Begrenzung der Spannung. Unew, die
im Statz-Modell die Kapazititen Cgs und Cgp steuert
(siehe Formel (6.6) ),

- Abspalten eines konstanten Anteils Cgsk von Cgs,

- zusitzliche Diodenstrecken Gate-Source und Gate-Drain,

- Modellierung der Frequenzabhingigkeit des Ausgangs-
leitwerts durch ein zusétzliches R-C-Glied,

- Widerstand R; in Serie zu Cgs,

stark verbessert werden kann. Das so verbesserte Modell (Fig.6.9)
eignet sich hauptsichlich fiir die Simulation von nichtlinearen
Schaltungen mit einer einzelnen dominanten Eingangsfrequenz, wie
Leistungsverstéirker, Frequenzvervielfacher und Oszillatoren.

Soll das beschriebene nichtlineare Modell fiir andere Mikrowellen-
MESFET verwendet werden, miissen insbesondere die Unterschiede
zwischen Kleinsignal- und Leistungs-MESFET beachtet werden.
Technologisch &dhnlich aufgebaute Kleinsignal-MESFET koénnen
durch dasselbe Ersatzschaltbild beschrieben werden. Fiir die Herlei-
tung der Parameter kann nach Kapitel 6 vorgegangen werden:



- 154 -

- Zuerst werden die linearen Elemente der Ersatzschal-
tung aus den gemessenen S-Parametern bei 3 - 5 ver-
schiedenen Arbeitspunkten bestimmt (Vorgehen nach
Tab. 6.4).

- Danach werden die Parameter der nichtlinearen Elemente
des inneren FET, ausgehend von aus DC-Messungen
bestimmten Startwerten, so angepasst, bis die simu-
lierten Harmonischen mit den gemessenen bestmdglich
tibereinstimmen (Hinweise zu den einzelnen Parametern
in Abschnitt 6.4.2.).

Sollen Leistungs-MESFET mit grosser Gatebreite Z modelliert
werden, sind zusitzliche Effekte zu bericksichtigen, wie z.B. die
grosseren Signallaufzeiten auf dem Chip, der Einfluss der Erwér-
mung und die i.a. wesentlich hohere Betriebsspannung. Das nichtli-
neare Modell muss entsprechend ergénzt werden.
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Anhang Al: Herleitung der Phasenbeziehung an der
Referenzdiode

Bei der Verwendung einer Referenzschaltung fiir die Phasen-
eichung wird vorausgesetzt, dass die begrenzende Diode Harmoni-
sche mit genau definierter Phase beziiglich der Grundschwingung
erzeugt. Hier soll die Phasenbeziehung an der Referenzdiode fiir die
am meisten interessierenden Harmonischen n = 2...4 kurz hergelei-
tet werden.

Man geht aus von der einseitig ideal begrenzten Cosinusschwin-
gung b(t) in Figur A.1.

SN

Figur A.I Begrenzte Cosinusschwingung b(t) an der idealen Referenzdiode

Diese Funktion b(t) lisst sich zusammensetzen aus einer vollen
Cosinusschwingung Ag - cos( 2rt/T) und der in Figur A.2 darge-
stellten Funktion c(t) geméss

b(t) = Ao cos(2nt/T) - o(f) (A.1)
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Figur A.2: Abgeschnittene Cosinusschwingung c(t)
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Wenn die Fourierreihe nach (A.2) geschrieben wird,

- (A.2)
o = 3 + 3, ancos @mnt/T) + bn cos @rnt/T)
n=1

hat die abgeschnittene Cosinusschwingung c(t) die Fourierkoeffizien-
ten (siehe z.B. [Al.1])

_ AoTb[sinOt(n— 1) To/T)  sin(n+1) To/T)

an T | =m(n-1To/T T wn+1) To/T
— 2cos (nTo/T) ——Sll;g;r;)’l/b,l{ ;F ) (A.3)
bh =0

Wie aus der Figur A.2 zu erkennen ist, ist die Funktion c(t) gerade
und reell. Thre Fourierreihe enthilt in der Schreibweise von (A.2)
daher nur cos-Terme. Diese kénnen positiv oder negativ sein. Dem-
entsprechend sind auch die komplexen Fourierkoeffizienten cn (2.9)
alle positiv oder negativ reell.

Ob an positiv oder negativ ist, hingt gemiss (A.3) vom Verhiltnis
To/T ab. Diese Abhéngigkeit ist in Figur A.3 fiir die ersten 5 Fou-
rierkoeffizienten grafisch dargestellt.

A
05

04 al
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02

o1

0.0

rel. Amplitude bezogen auf A

0.1

0.0 0.1 02 03 04 05 ToT

Figur A.3: Die Fourierkoeffizienten der abgeschnittenen Cosinusschwingung c(t)
(vgl. auch [A1.2])
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Wenn das Verhiltnis To/T zwischen 0.15 und 0.33 ist, sind alle
Koeffizienten an bis n = 4 positiv und genigend gross fiir eine
Messung mit dem beschriebenen Messystem.

Setzt man nun die Reihendarstellung von c(t) in (A.1) ein, ergibt
sich fir die einseitig begrenzte Cosinusschwingung b(t)

oo (A.4)
b(t) = Ao cos(2rt/T) - % - Y, ancos(2rnt/T)
n=1

Die Komponenten von b(t) bei der 2. bis 4. Harmonischen lauten
somit

b2 (f) = - az cos(4nt/T)
b3 (f) = - a3 cos(6nt/T) (A.5)

ba (f) = ~ a4 cos(8nt/T)

Solange To/T < 0.33 ist, sind bz bis b4 negativ reell. Deren Pha-
senwinkel betrdgt also 180°. Dieses Resultat ist die Grundlage der
Formel (3.6).

Die Einhaltung der Bedingung
To/T < 0.33 (A.6)

kann wihrend der Referenzmessung nicht auf einfache Weise
kontrolliert werden. Eine gleichwertige Bedingung kann aber auch
fir das Amplitudenverhiltnis A/Ap formuliert werden. Aus Figur
A.1 folgt unmittelbar die Bezichung

A = Ag(1 -cos (nTo/T) (A7)

Durch Einsetzen von (A.6) in (A.7) ergibt sich aufgelost nach A/Ao
schliesslich die Bedingung

A/Ap< 0.5 (A.8)

Diese Bedingung ist erfiillt, wenn bei der Messung der Referenz-
diode mit einer Flussspannung von =0.85 V die Eingangsleistung
Pin kleiner als 29 mW (14.6 dBm) ist.
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PROGRAM PHIREFGEN;
(* Auswertung der Referenzdiodenmessung nach Formel (3.2) *)

TYPE polsparam = record
betrag : real;
phase : real;
end;

recgsparam = record

realteil : real;
imagteil : real;
end;

CONST nmax = 4;
fzahl = 7;

VAR nwaparam,messparam, reduzmessparam : polsparam;
harmonleistung : polsparam;
rohmessparam : recsparam;
phiref : ARRAY (0..nmax,l..fzahl] of REAL;
freq : ARRAY (1..fzahl] of REAL;
inp,out : text;
infilename,diostammname : string(20];
i,3j,k : integer;
kchar : char;
zeile : string(80):
dummy, refphase : real;

FUNCTION ATAN2 (y,x:real) : real;

BEGIN
IF x > 0 THEN
atan2 := arctan(y/x)
ELSE IF x < 0 THEN
atan2 := arctan(y/x) + 3.1415926535898
ELSE IF (x = 0) AND (y > 0) THEN
atan2 := 1.5707963267949
ELSE IF (x = 0) AND (y < 0) THEN
atan2 := -1.5707963267949
ELSE IF (x = 0) AND (y = 0) THEN
atan2 := 0.0
END;

PROCEDURE COM TO POLAR (x:recsparam; VAR mag,phase : real);
BEGIN
mag := sqrt{sqr(x.realteil) + sqr(x.imagteil)};
phase := atan2({x.imagteil,x.realteil);
END;

PROCEDURE POLAR TO COM (mag,phase : real; VAR x:recsparam);
BEGIN
x.realteil := mag * cos(phase);
x.imagteil := mag * sin(phase);
END;

BEGIN

writeln{’Stamm-Name der Diodenmessung eingeben (zB. DIOREF) /);

readln{diostammname) ;



- 168 -

3-Mar-1989 11:25:50 File: A:PHIRGEN.PAS, Page 2

FOR k:=1 TO nmax DO
BEGIN
kchar:=chr (k+48) ;
infilename:=concat (diostammname, kchar) ;
infilename:=concat (infilename,’h.s2p’);
writeln(infilename);
assign(inp,infilename);
reset (inp);
FOR j:=1 TO 3 DO readln({inp,zeile);

FOR i:=1 TO fzahl DO
BEGIN
(* Frequenzzeile lesen *)
read{inp, freq{i]); read(inp,dummy); read(inp,dummy):
read {inp,messparam.betrag);
read (inp, nwaparam.phase) ;
readln{inp); '
(* NWA-S-Parameter: Phase in rad umwandeln *)
messparam.phase := nwaparam.phase / 57.3;
(* P - R %)
polar_to_com{messparam.betrag,messparam.phase, rohmessparam) ;
(* Eich-Vektor {1,0) subtrahieren %)
rohmessparam.realteil := rohmessparam.realteil - 1;
(* R - P %)
com_to_polar (rohmessparam, reduzmessparam.betrag, reduzmessparam.phase);
(* Phase in Grad umwandeln *}
refphase:=reduzmessparam.phase*57.3;
writeln(refphase:5:1);
phiref([k,i} := refphase;
END;
END;
{(* Ausgabe *)
assign(out,’phiref.dat’);
revrite (out);
FOR i:=1 TO fzahl DO
BEGIN
write (out, (freq[i}/nmax) :7:2);
FOR K:=1 to nmax DO
BEGIN
write (out,phiref(k,i}:8:1);
END;
writeln(out);
END;
close (out);
END.
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PROGRAM HARMESS;
(* Auswertung der Harmonischenmessung nach Formel (3.2, 3.3) *)
(* anschliessend Korrektur mit der Referenzdiodenmessung *)

TYPE polsparam = record
betrag : real;
phase : real;
end;

recsparam = record

realteil : real;
imagteil : real;
end;

CONST nmax = §;
fzahl = 7;

VAR nwaparam,messparam, reduzmessparam : polsparam;
harmonleistung, harmonkamp : polsparam;
rohmessparam : recsparam;
attref : ARRAY [1..mmax,l..fzahl] of polsparam;
phiref,pref : ARRAY (0..nmax,l..fzahl] of REAL;
kormessg, unkormessg : ARRAY [0..nmax,1..fzahl] of polsparam;
freq : ARRAY [1..fzahl] of REAL;
att,inp,out,pinp : text;
attfilename : string[20];
infilename, harmessstammname, outfilename : string{20];

i,j,k : integer;

kchar : char;

zeile : string[80};

dummy, refleistung, refphase : real;

FUNCTION ATAN2 (y,x:real) : real;

BEGIN
IF x >
atan2
ELSE IF
atan2
ELSE IF
atan2
ELSE IF
atan2
ELSE IF
atan2
END;

PROCEDURE C
BEGIN
mag :=

0 THEN

1= arctan(y/x)

x < 0 THEN

t= arctan(y/x) + 3.1415926535898
(x = 0) AND (y > 0) THEN

1= 1.5707963267949

(x = 0) AND (y < 0) THEN

1= =1,5707963267949

(x = 0) AND (y = 0) THEN

:= 0,0

OM TO POLAR (x:recsparam; VAR mag,phase : real);

sqrt (sqr(x.realteil) + sqr(x.imagteil));

phase := atan2{x.imagteil,x.realteil);

END;

PROCEDURE POLAR _TO_COM (mag,phase : real; VAR x:recsparam);

BEGIN
x.realt

eil := mag * cos(phase);

x.imagteil := mag * sin{phase);

END;
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BEGIN
writeln (’ Stamm-Name der Harmonischenmessung eingeben (Typ, Leistung, Biasg)’);
readln (harmessstammname) ;

{* Pref einlesen *)
assign(pinp,’pref.dat’);
reset (pinp) ;
FOR i:=1 TO fzahl DO
BEGIN
read (pinp, freq[i]);
FOR K:=1 TO nmax DO
BEGIN
read (pinp,prefik,i}):
END:
readlin{pinp};
END;

(* Messungen verarbeiten *)
FOR k:=1 TO nmax DO
BEGIN
kchar:=chr (k+48);
infilename:=concat (harmessstammname,’.’);
infilename:=concat (infilename, kchar);
infilename:=concat {infilename,’h’);
writeln(infilename);
asgsign (inp,infilename);
reset (inp);
(* Titelzeilen ueberlesen *)
FOR j:=1 TO 3 DO readln({inp,zeile);

FOR i:=1 TO fzahl DO

BEGIN
(* Frequenzzeile lesen *)
read{inp,dunmy) ; read(inp,dummy); read (inp,dummy);
read (inp,messparam.betrag);
read {(inp, nwaparam.phase) ;
readln(inp);
(* NWA-S-Parameter: Phase in rad umwandeln *)
messparam.phase := nwaparam.phase / 57.3;
(* P - R *)
polar_to_com({messparam.betrag,messparam.phase,rohmessparam);
(* Eich-Vektor (1,0) subtrahieren *)
rohmessparam.realteil := rohmessparam.realteil -~ 1;
(* R - P *)
com_to_polar (rohmessparam, reduzmessparam.betrag, reduzmessparam,.phase) ;
(* Harmonischenleistung berechnen *}
refleistung := pref[k,i]:
harmonleistung.betrag := refleistung * sqr{reduzmessparam.betrag);
(*Betrag als Spannung und Phase in Grad ausdriicken *)
harmonkamp.betrag := 10 * sqrt (harmonleistung.betrag);
harmonkamp.phase := reduzmessparam.phase * 57.3;
writeln(harmonkamp.betrag:5:1,’ ! ,harmonkamp.phase:5:1};
(* Komplexe Amplitude in mV und Grad *)
unkormessg(k, ] := harmonkamp;
END;

END;

(* Referenzphasen einlesen ab File "phiref.dat" *)

assign(inp, 'phiref.dat’);

reset {inp);
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FOR 1:=1 TO fzahl DO

BEGIN

read (inp, dummy) ;

FOR k:=1 TO nmax DO
BEGIN
read (inp,phiref(k,i]);
END;

readln(inp);

END;

(* Korrektur nach Formel 3.6 *)
FOR i:=1 TO fzahl DO
BEGIN
FOR K:=1 TO nmax DO
BEGIN
kormessg(k,i) .phase := unkormessg(k,i].phase - phiref(k,i];
IF K > 1,5 THEN
kormessg(k,1i] .phase :="kormessg[k,i].phase - 180;
kormessglk,i) .betrag := unkormessg(k,i].betrag:
(* writeln(kormessg(k,i].betrag:8:1,’ ! ,kormessg(k,i] .phase:6:1); *)
END;
END;

(* Laengen- und Daempfungsfile ATTENxH einlesen *)
FOR k:=1 TO nmax DO
BEGIN
kchar := chr(k+48);
attfilename := concat (’atten’, kchar);
attfilename := concat (attfilename,’h’);
assign(att,attfilename);
reset {att);
FOR j := 1 TO 3 DO readln(att);
FOR i :=1 TO fzahl DO
BEGIN
read (att, dummy) ;
read (att,attref[k,i).betrag):
read (att,attref [k, i) .phase);
readln(att);
END;
END;

(* Korrektur fir Laengenunterschied zwischen Referenz- und
Messschaltung sowie Verlust der Strecke DUT-Ausgang bis Punkt 3 *)
FOR I:=1 TO fzahl DO
BEGIN
FOR K:=1 TO nmax DO
BEGIN
kormessg[k,i] .betrag := kormessglk,i].betrag / attref(k,i].betrag;
kormessglk,i}.phase := kormessgik,i].phase + attref{k,i].phase;
IF kormessg(k,i].phase > 180 THEN
kormessg[k,i}.phase := kormessglk,i).phase ~ 360;
IF kormessglk,i].phase < -180 THEN
kormessg{k, 1) .phase := kormessglk,i].phase + 360;
END;
END;

(* Ausgabe *)
outfilename := concat (harmessstammname,’.ka’);
assign{out,outfilename);
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rewrite (out);
writeln(out);

writeln{out,’Filename: ' ,outfilename) ;
writeln(out,’ Freq. Hl H2 H3 H4');
FOR i:=1 TO fzahl DO

BEGIN

write (out, freqfi):7:2);
FOR K:=1 to nmax DO
BEGIN
write(out,’” ',kormessglk,i]).betrag:6:1,’ ’, kormessglk,i].phase:6:1);
END;
writeln(out);
END;
close (out) ;
END.
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