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Zusammenfassung

Ich habe mich in meiner Arbeit mit der Parameterextraktion fur ein konzentriertes
Hochfrequenz-Bipolartransistormodell beschéftigt. Ich habe dabel ein Verfahren
verwendet, das nur eine Streuparametermessung des Transistors bei einem
Arbeitspunkt benétigt. Die Vorteile dieses Verfahrens sind die Einfachheit des
Mefvorganges und die vollstdndige Automatisierbarkeit der Parameterextraktion. Im
Weiteren bin ich auf die Grenzen diessr Methode eingegangen. Fur die
Parameterextraktion habe ich zwei Programme geschrieben: SA_LIN und SA_NL, die
aus den gemessenen Streuparameter des Transistors die Modellparameter extrahiert.
Ich habe diese Parameterextraktion fir zwei Transistoren vorgenommen. Die
extrahierten Modelle habe ich anhand des Interceptpunktes und des
Kompressionspunktes mit Messungen verifiziert.

Im zweiten Tell meiner Arbeit habe ich einen Mikrowellen-VCO aufgebaut und
modelliert. Diesser VCO wird im DECT-Testbed verwendet werden. Fir die
Modellierung des VCO's habe ich noch Modelle fir Koaxialresonatoren,
Kapazitatsdioden und Hochfrequenzkondensatoren entwickelt. Die Eigenschaften des
VCO's habe ich wiederum durch Messungen und Simulationen verifiziert.

Ich habe eine gute Ubereinstimmung zwischen Messung und Simulation erreicht.



1. Einleitung

Am Beispiel Mobiltelefon 18t sich der technische Fortschritt in  der
Hochfrequenzel ektronik besonders anschaulich demonstrieren:

Noch vor einigen Jahren liel3 sich die benttigte Technik nur in schwere und
unhandliche Geréte von der Grof3e eines kleinen Aktenkoffers packen. Diese Geréte
muldten fest installiert werden. Moderne D-Netz-Mobiltelefone bringen knapp 300
Gramm auf die Waage und lassen sich bequem auch ohne Auto Uberall hin mitnehmen,
so dal3 man von einem echten Mobiltelefon sprechen kann. Diese Miniaturisierung
wurde durch die zunehmende Integration von Halbleitern und die immer kirzer
werdenden Entwicklungszeiten moglich.

Die schnelle technische Entwicklung in der Mobilelektronik verlangt neue Methoden
in der Schaltungsentwicklung. Die Entwicklungszeiten fir neue Baugruppe sollen
maoglichst kurz, und méglichst kostenglinstig sein. Eine Méglichkeit beide Ziele zu
erreichen stellt die Computersimulation dar. Mit der Computersimulation 183t sich ein
Schaltungsentwurf  testen, ohne ihn aufbauen zu missen. Aus den
Simulationsergebnissen kann man wiederum Rickschitisse fur Anderungen oder
Verbesserungen an der Schaltung ziehen. Auch die Verifikation eines fertigen
Entwurfes unter Berticksichtigung von Bauteiltoleranzen und Umwelteinfllssen a3t
sich durch eine Simulation durchfihren. Bei der Schaltungsneuentwicklung kann man
schon in der Simulation Designfehler erkennen und so Zeit und Entwicklungskosten
Sparen.

Einen typischen Entwicklungkreislauf zeigt Abb 1.1:

Schaltung, Modell

Simulation }—b—{ Optimierung

Abb.1.1: typischer Entwicklungskreis auf




Fir die Simulation benétigt man geeignete Modelle.
Diese Modelle sollen folgende Eigenschaften besitzen:

leichte Implementierbarkeit in bestehende Simulationsprogramme
geringe Anzahl der Modellparameter
kurze Parameterextraktionszeiten

Ich habe mich in meiner Arbeit mit der Modellwahl und der Bestimmung der
Modellparameter beschéftigt. Die Modelle habe ich durch Simulationen mit
Messungen an realen Bauteilen verglichen. Im letzten Teil meiner Arbeit habe ich
einen 2GHz-VCO aufgebaut und dessen Eigenschaften mit einer Simulation
verglichen.

Fir die Simulation habe ich die Progranme INTUSOFT-SPICE /1/ und
MICROWAVE HARMONICA V5.5 /2/ gewahlt.



2. Bipolartransistormodell:

Ich habe das Gummel Poon Modell (GP) gewahlt, weil es von vielen kommerziellen
Simulationsprogrammen (z.B. SPICE und MICROWAVE HARMONICA) verwendet
wird /3/. Das Gummel Poon Modell ist ein kompaktes Transistormodell /4/. Es wird
durch ein Ersatzschaltbild aus diskreten Bauelementen, Widerstdnden, Kapazitéten,
Dioden und gesteuerten Quellen, beschrieben. Es baut auf den physikalischen
Eigenschaften eines Bipolartransistors auf und beinhaltet die Transistorbetriebsarten
Aktiv-, Séttigungs- und Durchbruchbetrieb. Auflerdem beschreibt das Gummel Poon
Modell Hochstromeffekte, Basisweitenmodulation (Early Effekt), Shockley-, Webster-
und Kirkeffekt.

Abb 2.1 zeigt das Gummel Poon Modéll:
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Abb 2.1: Gummel-Poon-Model|

Die Gleichungen und Parameter zu diesem Modell findet man im Anhang A.1.



Das Gummel Poon Modell beschreibt die Eigenschaften des Bipolartransistors, jedoch
im Mikrowellenbereich ist es zweckméldig das Gummel Poon Modell um einige
Parameter zu erweitern /5/:

Der Einfluf3 der Emitter- und Basisbonddrahte wird durch die Induktivitdten LE und
LB modelliert. Die Kapazitdt zwischen den Bondpads wird durch die Kapazité CE
berticksichtigt. Im Mikrowellenbereich kann die Basisraumladungszone eines
Biploartransistors nicht mehr als ein konzentrierter Bereich angesehen werden /6/.
Durch hinzufiigen eines zusétzlichen Basisbahnwiderstandes RB1 und einer Diode D1
kann man den Effekt einer verteilten Basi sraumladungszone beschreiben.

Das erweiterte Mikrowellen BJT-Modell zeigt Abb 2.2:

Abb. 2.2: erweitertes Mikrowe len BJT-Modell

Dieses erweiterte Modell kann die Hochfrequenzeigenschaften des Transistors besser
beschreiben als das einfache GP-Modell, jedoch wird die Bestimmung der
Modellparameter mit zunehmender Anzahl der Parameter aufwendiger.



3. Parameterextraktion:

Ein Standartverfahren der Parameterextraktion ist das "Curvetracer-Verfahren'. Bei
diesem Verfahren werden die DC-Modellparameter aus den Transistorkennlinien
bestimmt und die AC-Modellparameter aus K apazitétskennlinien /7/.

Ich habe in meiner Arbeit untersucht ob ein aus Streuparametermessnugen extrahiertes
Modell die nichtlinearen Eigenschaften des Bipolartransistors vorhersagen kann.

Extraktionsmethode /5/:

Es werden die Streuparameter des Transistor bei einem Arbeitspunkt gemessen. Das
erweiterte GP-Modell wird um diesen Arbeitspunkt linearisiert. Man erhdt dadurch
ein Kleinsgnamodell. Die Parameter dieses Keinsignamodelles werden nun so
bestimmt, dal? dieses Kleinsignalmodell die selben Streuparameter wie der Transistor
besitzt. Dazu habe ich eine Fehlerfunktion definiert, die die Abweichung der S
Parameter des Kleinsignaimodelles von den gemessenen S-Parametern beschreibt.
Diese Fehlerfunktion wird durch Variation der Parameter minimiert. Fir diese
Optimierungsaufgabe habe ich das Computerprogramm SA_LIN geschrieben, das auf
einem PC lauft. Aus den so gefundenen Kleinsignalparametern werden mit den
Arbeitspunktdaten die GP-Parameter durch "Curve-Fitting" berechnet.

Abb 3.1 zeigt den Ablauf der Parameterextraktion:

S-Parametermessung bei einem Arbeitspunkt

i

Bestimmung der Kleinsignalparameter

mit einem Optimierungsprogamm

l

Bestimmung der GP-Parameter
durch "Curve-Fitting"

Abb.3.1: Parameterextraktion



Der Vorteil dieser Methode besteht nun darin, dal3 nur eine S-Parametermessung bei
einem Arbeitspunkt notwendig ist.

Der Nachteil dieser Methode ist das einige GP-Parameter nicht extrahierbar sind. Als
Beispiel seien nur die Hochstromeffekte der Stromverstéarkung erwahnt (Parameter
IKF) oder der arbeitspunktabhéngige Basisbahnwiderstand (Parameter RBM). Fur die
Bestimmung dieser Parameter mul? man daher die S-Parameter bei mehreren
Arbeitspunkten messen. Eine Beschreibung dieser Methode findet man in /8/.

3.1 Kleinsignalmodell:

Das erweiterte GP-Modell habe ich um einen Arbeitspunkt linearisiert und habe das
Kleinsignalmodell erhalten. (siehe Abb.3.2)

Diese Modéll enthdlt 14 Kleinsignal parameter:
Le. Re1. Cp1. Ree: Cee: Ce: Rpi Cpi Re, LE: Ree: Cs, Re und gm.

Rc

— (G Cic

gm=*VBE'

8
[?RE

Abb.3.2: Kleinsignaltransistormodell mit 14 lin. Parametern
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Ich habe auch ein einfaches Transistormodell in meiner Arbeit verwendet. Dieses
Modell entspricht dem GP-Modell, das nur um die Bonddrahtinduktivitéten Lg und Lg
erweitert wurde. Ich habe beide Modelle auf die Extrahierbarkeit der Parameter und

die nichtlineren Eigenschaften untersucht.

Das einfache Kleinsignalmodell besitzt 10 Kleinsignal parameter.

Csc Rc

L RB

VBEIJ/ RPI o

E
Abb 3.3: einfaches Kleinsignaltransistormodell mit 10 Parametern

Fir das Parameterextraktionsprogramm habe ich die Streuparameter beider
Kleinsignalmodelle berechnet. Die Berechnung der Streuparameter des einfachen

Modelles findet man im Anhang A.2.
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3.2 Messung der Transistorstreuparameter
Ich habe folgende Transistoren in meiner Arbeit verwendet:

Avantek AT41485
Avantek AT60535

Fur die Streuparametermessung habe ich folgenden Arbeitspunkt gewahit:

ISBMA  Ug=2V

Die S-Parameter der Transistoren habe ich mit den Netzwerkanalysatoren HP8753A
/9 und HP8510C /10/ gemessen. Der Netzwerkanalysator HP8753A ist fir den
Frequenzbereich 300kHz - 3GHz ausgelegt. Die untere Grenzfrequenz der internen
Bias Tee's begrenzt jedoch den Mef3bereich. Durch Versuche wurde 25MHz a's unter
Grenzfrequenz festgelegt, um den Mef¥fehler klein zu halten. Ich verwendete den
Analysator HP8753A im Frequenzbereich 25MHz-500MHz und den Analysator
HP8510C im Frequenzbereich 500MHz-8GHz. Um eine definierte Mel3umgebung fur
den Transistor zu schaffen habe ich die Messung mit der Tansistortestfassung HP-
85041-80015 /11/ durchgefuhrt. Kalibriert habe ich mit dem N-Kalibrierkit (HP8753A)
und dem 3.5mm Kalibrierkit (HP8510C). Nach der Kalibration habe ich die
Testfassung in den Mef3kreis eingebaut, den Short-Kalibrierstandard in die Testfassung
eingelegt, und die Referenzebene des Netzwerkanalysators mit der "Portextension™ in
den Kurzschluf3punkt gelegt. Bel der Einstellung der "Portextension” orientierte mich
nach der hochsten Mefdfrequenz, weil dort die Auswirkung einer Veradnderung der
"Portextension” am besten zu beobachten ist.

Die verwendeten Einstellungen habe ich in Tabelle 3.1 zusammengefalt.

HP8753A

HP8510C

Frequenzbereich: 25MHz -
Anzahl der MeRpunkte: 201
MeR3l ei stung: -10dBm
Abschwacher :

Port 1. 10dB

Port 2: 10dB
Kalibrierkit: N Kalibrierkit
Por t ext ensi on:

Port 1: -64.467ps

Port 2: -58.453ps

500MHz

Frequenzbereich: 500MHz - 8CGHz
Anzahl der MeRpunkte: 201
MeR3l ei stung: +5dBm
Abschwacher :

Port 1. 10dB

Port 2: 10dB
Kalibrierkit: 3.5mmKalibrierkit
Por t ext ensi on:

Port 1: -68.563ps

Port 2: -197.51ps

Tab 3.1: Netzwerkanalysatoreinstellungen
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Die Biasversorgung des Transistors wurde tber die im Analysator integrierten Bias-T's
vorgenommen. Als Biasgerd verwendete ich ein am Institut entwickelten Biasgerdt.
Die gemessenen S-Parameter wurden vom Netzwerkanalysator zu einem
angeschlossenen PC Ubertragen.

Abb 3.4 zeigt den Mef3aufbau:

/ \, )
BIAS-GERAT
|\ oo [ 10 \l
[__] [ ]

ooo ooog
OoDOoD 000 NETZWERKANALYSATOR
h-Dohok HP8753A und HP8510C

= 0] OOi_

S-PARAMETER TEST-SET
HPIB \(p [0) © 00 0\ HP85046A

TRANSISTORTESTFASSUNG
DuT HP85041-80015
\
PLOTTER
.\

C.\ >NETW

PC mit Programm NETW

[aoo] [—=—]
OoooDoooOoooOoooooooag
o o o o o o o

Abb 3.4: Mef3aufbau
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3.3 Fehlerfunktion

Die Fehlerfunktion beschreibt die Abwechung der Streuparameter des
Kleinsignalmodelles zu den gemessenen S-Parametern. Die Fehlerfunktion ist ein
wichtiges Glied in einem Optimierungsprogramm. Die Wahl hangt von der jeweiligen
Optimierungsproblem ab. Ich habe zwei Fehlerfunktionen verwendet.

3.3.1 Minmax Fehlerfunktion:

N 2
o]

2
F(Pl! PZ""! I:)M ) = a é. é. maXSkI,gemessen,n - SkI,ModeII,n(Pl! PZ!"'! I:)M )| (31)

n=1 k=1 I=1
P, P,..., Py Kleinsignalparameter
n: Frequenzindex

Diese Fehlerfunktion wird bei der Optimierung zum Minimieren der maximal
gewichteten Abweichung von Soll- und Istwert verwendet. Im Optimierungsprogramm
wird se am Anfang der Optimierung verwendet, um mdoglichst schnell ene
Verminderung der Fehlerfunktion zu ermdglichen.

3.3.2 Least-Squares-Fehlerfunktion:

N 2 2
o O

2
F(Pl! PZ""! I:)M ) = é. a a Skl,gemessen,n - SkI,ModeII,n(Pl’ PZ!'"! I:)M )| (32)

n=1 k=1 I=1

Diese Fehlerfunktion beschreibt den euklidischen Abstand zwischen Soll- und Istwert.
Sie ist fur Optimierungsaufgaben sehr gut geeignet, da sie eine moglichst wenig
gekrimmte Fehlerfunktion liefert. Sie wird verwendet um den quadratischen Fehler zu
minimieren. Probleme treten bel dieser Funktion besonders dann auf, wenn der Fehler
in Abhangigkeit zweier S-Parameter (z.B. S11 und Sy1) einmal sehr grof3 und dann sehr
klein ist. In diesem Fall wird der kleinere Fehler zugunsten des grof3eren Fehlers
verschlechtert.

Ein wichtiger Gesichtspunkt ist die "Gestat" der Fehlerfunktion. Im Fall des
linearisierten Modelles mit 14 Parametern stellt die Fehlerfunktion eine 14-
dimensionale Funktion dar, deren "Gestalt" von vielen schmalen, gekrimmten und
tiefen "Talern" geprégt ist. Das heil3t, dal3 schon kleine Veranderungen eines einzigen
Parameters grof3e Auswirkungen auf die Fehlerfunktion haben. Diese Tatsache stellt
hohe Anforderungen an die verwendeten Optimierungsal gorithmen.
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3.4 Optimierungsalgorithmen

Der Optimierungsalgorithmus wird verwendet um die Fehlerfunktion in Abbhéngigkeit
von den Parametern zu minimieren. Das Optimierungsziel ist ein Fehler gleich Null.
Ich habe drei Optimierungsverfahren untersucht:

Gradientenverfahren

Simulated Annealing

Newtonverfahren

3.4.1 Gradientenverfahren

Das Gradientenverfahren nutzt die Tatsache, dal? die stéarkste Abnahme einer Funktion
in Richtung des negativen Gradienten erfolgt. Bel dieser Methode wird beim
Startvektor der Gradient der Fehlerfunktion berechnet und entlang dieser Richtung eine
eindimensionale Minimumsuche durchgefiihrt. Dieser Vorgang wird solange
wiederholt bis das Abbruchkriterium erfillt ist. Abb 3.5 zeigt eine Fehlerfunktion mit
zwei Parametern (P; und P,) unter Verwendung von Hohenschichtlinien
(F(Pq,Pp)=const). Ausgehend von einem Startwert ist das Fortschreiten der
Optimierung zu sehen.

Minimum

Startwert

p P1

Abb 3.5: Beispidl fur den Ablauf der Gradientenmethode
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Einige Besonderheiten der Gradientenmethode sollen hier aufgezahlt werden:

1. Oft ist die Funktion, die man minimieren moéchte so beschaffen, daf3 die
Berechnung des Gradienten sehr schwierig, oder gar unméglich ist. Dann kann man
die Ableitungen durch Differenzausdriicke anndhern:

TF(x) o Flx+Dx)- F(x - Dx]
X 2Dx

(3.3)

2. Zu Beginn der Optimierung konvergiert dieses Verfahren meist sehr gut. In der
Umgebung des Minimums sinkt jedoch die Effizienz, da der Gradient vor einem
Minimum immer kleiner wird. Das Verfahren wird dadurch immer langsamer. Bel
sehr kleinem Gradienten kann es auch zu Konvergenzproblemen kommen.

3. Die Effizienz der Gradientenmethode ist auch sehr stark von der Form der
Fehlerfunktion abhangig. In Abb.2.7 ist eine zweidimensionale Fehlerfunktion
unter Verwendung von Gitternetzlinien dargestellt. Esist leicht einsichtig, dal3 eine
Fehlerfunktion mit solch einem Verlauf leicht zu optimieren ist. Die
Fehlerfunktion, die im vorangegangenen Kapitel definiert wurde besitzt jedoch
viele schmale, gekrimmte und tiefe "Taler". Das heil¥ man ist von den
Startparametern abhéngig, in welches Minimum man gelangt. In eénem Minimum
angekommen hat man nur die Moglichkeit durch Andern der Startparameter ein
besseres Minimum zu erreichen. Die Suche nach dem globalem Minimum wird
dadurch zu einer Sysiphusarbeit.
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3.4.2 Simulated Annealing

Dieses Verfahren hat seinen Namen aus der Metalurgie, wenn es darum geht
geschmolzene Metale so abzukihlen, dal3 eine Kristallstruktur entsteht, die einem
maoglichst niedrigen Energieniveau entspricht /13/. Kristallfehlstellen eines bereits
erstarrten Metalles kénnen durch Erwérmen bis unter den Schmelzpunkt "ausgeheilt"
werden, so dal3 sie eine gunstigere Kristallstruktur einnehmen. Dieses Verfahren heif3t
auf Englisch "annealing"”.

In Anlehnung an dieses technische Verfahren wurde ein rechentechnisches Vorgehen
fur die globale Optimierung von Funktionen entworfen: das Simulated-Annealing
/13,14,15,16/.

Die Funktionweise soll anhand eines Modelles erklart werden /17/:

B

Abb 3.6: einfache eindimensional e Fehlerfunktion

Abb 3.6 zeigt eine einfache eindimensionale Fehlerfunktion, in der zwe lokale
Minima durch eine Barriere getrennt sind. Die Fehlerfunktion stellt man sich als eine
Bahn vor, auf der eine Kugel entlang rollen kann. Die Kugel &3t man von einer
zufdlig gewdhlten Position tragheitslos nach unten rollen. Diese zufdlig gewdahite
Position entspricht dem Startwert des Algorithmus. Da beide Minima die gleiche Weite
haben, landet die Kuge, abhéngig von der Startposition, mit gleicher
Wahrscheinlichkeit in A oder B. Erschittert man nun das System (entspricht der
zwischenzeitlichen Erhitzen in der Metallurgie), ist die Wahrscheinlichkeit gréf3er, die
Kugel von A nach B zu beférdern als umgekehrt, da die Energiebarriere in dieser
Richtung niedriger ist. Bel leichten Stol3en ist zwar der Zustandsiibergang von A nach
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B viel wahrscheinlicher as der Zustandsiibergang von B nach A, jedoch sind diese
Ubergange duRerst selten. Es wird daher sehr lange dauern, bis die Kugel mit groRer
Wahrscheinlichkeit im Minima B zu liegen kommt. Bei starken Stof3en wird die Kugel
die Energiebarriere  héufig  Uberwinden, jedoch sind die beiden
Ubergangswahrscheinlichkeiten dann fast gleich groR. Daher ist es ein guter
Kompromif3, das System zuerst kraftig und dann schrittweise immer leichter zu
erschittern. Die Kugel wird zuerst zwischen A und B hin und her springen, bis der
Punkt erreicht ist, an dem die Kugel die Barriere von B nach A nicht mehr tberwinden
kann.

Im Gegensatz zu obigen nur eindimensionalen Beispiel hat unsere Fehlerfunktion
einen mehrdimensionalen Zustandsraum. Daher sind die Barrieren zwischen zwei
tiefliegenden Zustdnden typischerweise stark degeneriert. Eine Erhohung des
Erschitterungsgrades bietet eine Vielzahl von Mdéglichkeiten, aus einem lokalen
Minimum zu entkommen.

Nun soll vom Modell auf die tatsachliche Redlisierung lUbergegangen werden. Der
Annealing-Algorithmus kann nun wie folgt beschrieben werden: Ausgehend von einem
Anfangszustand mit Fehler F bel konstanten Annealingfaktor T wird das System
zufédlligen Veranderungen unterworfen und die entsprechende Fehlerénderung dF
bestimmt. Eine negative Fehlerdnderung dF stellt eine Verbesserung der
Fehlerfunktion dar und wird immer akzeptiert. Eine positive Fehleréanderung dF, also
eine Verschlechterung der Fehlerfunktion, wird in Abhéngigkeit vom Annealingfaktor
T mit einer bestimmten Wahrscheinlichkeit A zugelassen. Diese Wahrscheinlichkeit
wird mit Hilfe des Bootsmann Gesetzes berechnet:

alF o

A(dF) = ¢ 572 (34)

Dain diesem Fall dF positiv ist, liefert GI 3.4 einen Wert zwischen O und 1. Dieser
wird nun mit einer gleichverteilten Zufallsvariablen X aus dem Interval [0,1]
verglichen. Ist X kleiner als A(dF), wird die Verschlechterung der Fehlerfunktion
angenommen. Dies wird solange wiederholt, bis sich keine Verbesserung der
Fehlerfunktion ergibt. Dann wird der Annealingfaktor erniedrigt und der ganze
Vorgang wiederholt.

Wie man sieht, wird beim Simulated Annealing sehr haufig der Wert der zu
optimierenden Funktion ausgerechnet. Es ist daher wichtig, dal3 der Rechenaufwand
dieser Funktion nicht zu grof3ist.
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Ich mdchte anhand einer Beispielfunktion die Funktionsweise des Annealingvorganges
verifizieren /13/:

f(x,y) =x?+2y?- 0.3cos(3px) - 0.4cos(4py) +0.7 (3.5

iy
)
.

fix,y)

Abb 3.7: dreidimensionale Darstellung der Beispielfunktion f(X,y)

Diese zweidimensionale Funktion hat unendlich viele lokale Minima und ein globales
Minimum bei x=y=0 mit dem Funktionswert f(0,0)=0. Abb 3.7 stellt einen Ausschnitt
dieser Funktion im Bereich des globalen Minimums dar. Ich habe die Ansicht um 180°
gedreht dargestellt. Jeder "Berg" entspricht also einem Minimum der Funktion. In der
Mitte ist das globale Minimum zu sehen.

Ich habe das Pascaprogramm SA_TEST geschrieben, dal3 von einem zufélligen
Startwert aus die Funktion f(x,y) minimiert. Bel jedem Iterationsschritt wird der Wert
der Funktion f(x,y) gespeichert. Man kann nun in einem Diagramm das Fortschreiten
der Optimierung Uber der Anzahl der Funktionsaufrufe f(x,y) darstellen.
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Das Programmlisting von SA_TEST findet man im Anhang B.1. In diesem Programm
wird nicht nur die "Temperatur" sondern auch der "Abstand”, mit dem eine zuféllig
neue LoOsung gesucht wird vermindert. Als Abbruchkriterium habe ich ene
Annealingtemperatur T=1E-4 gewé&hlt. Wie man in Abb 3.8 sieht, kann man mit
Simulated Annealing sich einem globalen Minimum beliebig nahe ndhern, jedoch
steigt dadurch auch die Rechenzeit beliebig hoch an.

102
f(x,y) = x*+2%y*—0.3xcos(3*mrx)—0.4xcos(4+mry)+0.7
10 -

_
10 ™'
10 2
10 7
10 ™

f(x,y)

10 °
10 ~°
10 7

10 ®
10 %

10 7'° H

107" | | | |
0 2000 4000 6000 8000 10000

Funktionsaufrufe f(x,y)
Abb 3.8: Minimierung der Funktion f(x,y) mit Simulated Annealing

Im erwahnten Beispiel wurde die gesuchte Losung nach ca. 8000 Funktionswert-
berechnungen gefunden. Das Programm liefert folgende L 6sung:

xopt: -2.08489E-6
yopt: 6.73145E-7
fopt: 7.7480E-11

Ein Vergleich mit der gleichen Anzahl von Funktionswertberechnungen nach einem
einfachen Random-Search-Verfahren erzielte eine LOosung wesentlich geringerer
Qualitét (xopt: 0.035, yopt: -0.0042, fopt: 0.0021). Eine gleichwertige LOsung wie die
durch Simulated Annealing erzielte konnte mit einem einfachen Random-Search-
Verfahren selbst nach 10.000.000 Funktionswertberechnungen nicht erzielt werden.
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In Abb 3.9 habe ich den SA-Algorithmus al's Fluf3diagramm dargestellt:

START

v

Startparameter P wéahlen

v

Anfangstemperatur T=500
wéhlen

v

REP=100 -

v

neue Parameter Pneu wahlen,
die eine Kleine Verénderung der -«
alten Parameter P sind

v

Fehler berechnen
Fehler=F(P)-F(Pneu)

JA

—

neue Parameter aktzeptieren
P=Pneu

Zufallszahl<
exp(-Fehler/kT)

vV

REP=REP-1
JA NEIN
Temperatur verringern
T=T*0.99
JA NEIN
T<1E-4

STOP

Abb 3.9: Smulated Annealing Flu3diagramm



3.4.3 Newton'sche Verfahren

Dieses Verfahren stellt eine Verallgemeinerung auf n Dimensionen des Newton'schen
Verfahren zur Suche einer Nullstelle einer reellen Funktion einer reellen Variablen dar

/18/:

Fur N Dimensionen kann man das Newton'sche Verfahren wie folgt erkl&ren:

éP, 0 éLB U
_ ép °rB Y
p=¢r-U Parametervektor z.B. p=¢ . U (3.6)
e: u e: u
e, U € U
e &RC
el
v aF(P)g
F(p) =% 2(, )9 Fehlervektor 3.7
¢ : ¢
é_ 7 _\u
. (Plg
r.
Das Newton'sche Verfahren benttigt einen Startvektor: P’

Als Startvektor nimmt man typische Parameterwerte oder 143t diese durch ein anderes
Verfahren bestimmen.

Nun kann man die Fehlerfunktion durch eine Taylorreihe, die nach dem ersten Glied
abgebrochen wird, ersetzen:

£(8) » £(6)+ L) (5 ) (39)

Die Fehlerfunktion lf(ﬁ) wird gleich 0 gesetzt und die Gleichung nach P aufgelost.

Die Lésung wird mit P™ bezeichnet.

5= p . o Ul +(p) (39)

Diesist nun die Newton'sche Iterationsformel fir mehrdimensional e Zustandsraume.
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Die Ableitungsmatrix in dieser Formel wird auch Jacobi-Matrix genannt.

qF T TR
P, Rl
w5  EE R
?:J :g‘ﬂf’l 1“:32 T“?NE (3.10)
R TR TR
CRILET. L R a

Ein groles Problem des Newton'schen Verfahrens stellt die Matrixinversion der
Jacobi-Matrix dar. Das Problem liegt in den Differentialgliedern. Wenn es nun einen
Parameter P; gibt, der nur einen maginalen Einfluld auf die Fehlerfunktion F hat, kann
es vorkommen das die Terme des betreffenden Spaltenvektors gegen Null gehen und
die Matrix singulér wird.

Es empfiehlt sich in so einem Fall die Einfuhrung einer Gewichtsfunktion.

Eine andere LOsung dieses Problems, die auch fur die Gradienten- und Simulated
Annealing-Methode anwendbar ist, soll auch noch erwdhnt werden: Man nimmt
einfach die Parameter, die auf die Fehlerfunktion nur einen geringen Einflufd haben,
aus der Fehlerfunktion heraus. Als Beispiel in dieser Extraktion konnte man die
Widerstdnde Rp; und Rcg aus den DC-S-Parameterwerten bestimmen und fir die
folgende Parameterextraktion als gegeben annehmen /8/.

Wenn die DC-S-Parameterwerte nicht zu Verfligung stehen, kann man sie durch
Extrapolieren aus den gemessenen S-Parametern bestimmen /8/.
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Nun habe ich versucht die Beispielfunktion f(x,y), siehe Abb 3.7, mit dem Newton-
Verfahren zu minimieren. Das Pascalprogramm NM_TEST findet man im Anhang
B.2.

10*
f(x,y) = x*+2+y*—0.3%cos(3+m*x)—0.4*cos(4+mxy)+0.7
10
’I —
10 7'
10
—~10 —
2
Z10 ™A
[
10 °
10 =
10 7

10 78

10_9 T T T T | |
0 5000 10000

Funktionsaufrufe f(x,y)

Abb 3.10: Minimierung der Funktion f(x,y) mit der Newton-Methode

Das Minimum wurde nach ca. 8600 Funktionswertberechnungen gefunden. Die
Qualitét des Minimums ist nicht so gut wie das Ergebnis der Simulated Annealing-
Methode. AulRerdem zeigt sich hier noch ein Problem: Die Newton'sche-Methode
verhdlt sich bei komplexen Funktionen nicht stabil, nachdem ein Minimum gefunden
wurde. Dies fuhrt dazu, da3 die Losung divergiert. Bel mehrdimensionaen
Fehlerfunktionen landet das Newton'sche Verfahren héaufig in einem lokalem
Minimum. Aus diesem Grund habe ich die Newton'sche Methode in meiner Arbeit
nicht eingesetzt.

Das Beispielprogramm liefert folgende Losung:

xopt: 6.311E-6
yopt: 6.311E-6
fopt: 1.908E-8
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3.5 Berechnung der GP-Parameter aus den Kleinsignalparametern

Die GP-Parameter werden aus den lineariserten Parametern mit Hilfe der
Arbeitspunktdaten berechnet. Zuerst habe ich die "inneren Spannungen" des
Transistors berechnet. Ich habe dazu folgende Gleichungen verwendet /5/:

hee = RP1* gm (3.21)
aRBB + RB1+ RE o]
Vo =Veeo - Ico*g - +RE= (3.12)
FE a
& & 100
V&, =Vero - loo* GRC + RE*Cl+——++ (3.13)
e hee 29
Vidco =Vifeo - Vo (3.14)

Die Gummel Poon Parameter des Transistors T1 habe ich mit folgenden Gleichungen
berechnet:

Die Stromverstarkung BF ergibt sich bei DC nach GI.3.15:
BF =hge (3.15)

& Vg, 0
IS = Ico*expg VB(EOE
.

(3.16)

Die Temperaturspannung V1 habe ich bei T=293K berechnet:

V=" (3.17)

Die Earlyspannung VAF bestimmt man aus dem Spannungsabfall an RCE minus der
inneren Kollektoremitterspannung:

VAF = 1,* RCE - V&, (3.18)

MJC @0.4 typisch fur BJT (3.19)

VJC @0.8 typisch fir BJT (3.20)
_® V0"

mc_g-wcb (3.21)

MJE @0.4 typisch fur BJT (3.22)
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VJE @0.8 typisch fur BJT (3.23)

FC=05 (3.24)
ée (1_ FC)1+MJE 9
CJE =CPI*¢ VE (3.25)
* % _ BEO +
§1- FC (1+ MJE) + MJE VIE B
__ 9
fo=_ 9m 3.26
T 2p*CPI (3:26)
1 1
==* 3.27
QB 2 . VéTCO ( )
VAF
¢ ¢ %
1¢ 1 v CJE Vg, 6 clc .-
TF=—7F¢ G = & FC(1+ MIE) + MIEF 024 " (3.28
: gZp* fr g G(1- FC)™™* ( ) VIED & \%QMJC:( )
& & Vice oo
Die Parameter der Diode D1 habe ich mit folgenden Gleichungen berechnet:
N @l (3.29)
M @0.4 typischfir Si - Dioden (3.30)
VJ @0.8 typischfir Si - Dioden (3.31)
c10=cor. Yo" (3.32)
VAN '
IS=0 (3.33)
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3.6 Das Parameterextraktionsprogramm SA_LIN:

Dieses Programm extrahiert die Kleinsignalparameter aus den gemessenen S
Parametern. Es lauft vollautomatisch ab ohne, dal3 der Anwender in den
Programmablauf eingreifen mul3. Als Startparameter werden typische Parameterwerte
eines Bipolartransistors verwendet. Das Programm verwendet das Transistormodell mit
14-Parametern.

Als Eingabe benttigt das Programm SA_LIN eine S-Parameterdatei (*.DAT), die mit
dem Dateiformat der Programmes NETW kompatibel ist. Zusétzlich werden noch die
Arbeitspunktparameter bendtigt, die auch in diese Datei eingetragen werden.

Dateiformat *.DAT:
Remarkzeile

Transistorname Uce Ic  Uge

Frequenz S11Re S11.1M 21.RE 21.1M S12.RE S12.1M S22.RE S22.1M

Als Ausgabe liefert das Programm eine SPICE-kompatible "Circuit-Datei” (*.LIB) mit
den GP-Parametern des Transistors. Wahrend des Programmablaufes kann am
Bildschirm der Fortgang der Extraktion beobachtet werden.

Das Programm verwendet sowohl den Gradienten-, als auch den Simulated Annealing-
Optimierer. Wéahrend des Optimierungsvorganges wird der Gradienten-Optimierer
dazu verwendet um nach einem Annealingschritt wieder schneller in das nachsten
Minimum der Fehlerfunktion zu gelangen. Zuerst werden die Kleinsignal parameter
bestimmt, und dann mit Hilfe der Arbeitspunktdaten in die GP-Parameter
umgerechnet. Abb 3.11 zeigt ein Bildschirmfoto von SA_LIN
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STMULATED ANNEAL ING Sn_LIN14 (C) 1993 by Wolfgang HoG

lineare Bauteiluwerte

Lb 2.324E-12
Le 395 . VZ5E-12
Rb 5¥7.565E-12
Rbb 15.843

Re 145 .157E-3

Rc 3.995

om 182 .156E-3
Rpi 944 . 746

Cpi 1.851E-12
Rce 13.967VE+3
cdi 319.665E-15
Ce 2.493E-12 S21:
C=z 199 .616E-15
Chc TI97.688E-21
Fehler Auzgabe
511 8.8824 |+ F1 ges
212 B8.8895 »F2 811
521 8.8858 »F3 812
522 B.8864 »F4 821
ges B.8233 =+ F5 B22
min B.8233 + Fb ESB

Abb 3.11: Bildschirmfoto SA_LIN14

Im né&chsten Schritt soll die Konsistenz des Extraktionsprogrammes tberprift werden.
Mit einem Zufallszahlengenerator werden zuféllige Bauteilwerte des linearen ESB
bestimmt. Von diesen Bauteilwerten wird die S-Matrix bestimmt. Das
Extraktionsprogramm soll nun aus diesen S-Parameterwerten wiederum die Werte des
linearen ESB bestimmen. Danach wird die Abweichung der extrahierten Parameter von
den zufdlig bestimmten Parametern berechnen. In Abb 3.12 wurden nun die
Wahrscheinlichkeitsverteilungen der einzelnen Parameter graphisch dargestellt.

Die Extraktion wurde fiir 1000 Versuche auf einen PC 486/DX 33 durchgefihrt. Da der
Simulated Annealing Optimierer oft sehr lange Rechenzeiten erfordert, wurde jede
Extraktion nach 10 Minuten abgebrochen. (1000 Versuche entsprechen ca. 1 Woche
Rechenzeit)
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Abb 3.12a: Testergebnisse von SA_LIN14
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Abb 3.12b: Testergebnisse von SA_LIN14
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Abb 3.12c: Testergebnissevon SA_LIN14

Abb 312 verschafft einen Uberblick Uber die Mdoglichkeiten dieser
Parameterextraktion. Man kann jene Parameter erkennen, die kein zufriedenstellendes
Ergebnis liefern. Diese Parameter haben nur einen sehr kleinen Einfluld auf die
Fehlerfunktion, und lassen sich daher aus schlechter bestimmen.

Mit dem Programm SA_LIN habe ich das Modell des Transistors AT41485 extrahiert.
Tabelle 3.1 zeigt das Transistormodell als SPICE-Datei.

For mat : X NKol | ekt or NBasis NEmitter AT41485

. SUBCKT AT41485 1 2 3
QL 1 45 Q41485

LB 2 6 2.324E-12

RB1 6 4 0.578288

D1 4 1 D41485

CE 4 5 2.549E-12

LE 5 3 0.397033E-9

. MODEL (41485 NPN (

+ | S=465. 673E- 18 BF=173. 688 VAF=67. 858
+ RE=0. 144975 RC=3. 88 RB=15. 099
+ CJE=1. 054E-12 VJE=0. 8 MIE=0. 4

+ CJC=1. 156E- 18 VJC=0. 8 MIC=0. 4

+ TF=1.637E-12 FC=0. 5 )

. MODEL D41485 D (

+ 1 S=1. 000E- 25 CJ0=477.935E-15 VJ=0.8 M=0.4 )

. ENDS AT41485

Tab 3.1: SPICE-Modell AT41485
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3.7 Das Parameterextraktionsprogramm SA_NL.:

Dieses Programm extrahiert die GP-Parameter direkt aus den gemessenen
Transistorstreuparametern. Ich habe in diesem Programm eine Routine verwendet, die
die Streuparameter des GP-Modelles berechnen kann. Diese Routine habe ich aus
[ROH] tUbernommen. Dieses Programm verwendet das einfach Transistormodell mit 10
Parametern (siehe Abb 3.3).

Als Eingabe benttigt das Programm SA_NL eine S-Parameterdatei (*.DAT), die mit
dem Dateiformat der Programmes NETW kompatibel ist. Das Programm SA_NL
verwendet fur die Parameterextraktion nur einen Arbeitspunkt. Es kénnen dadurch
auch die arbeitspunktabhangigen GP-Parameter nicht bestimmt werden.

SA_NL extrahiert die folgenden Parameter:
LB, LE, IS, BF, VAF, TF, RB, RE, RC, CJE, CJC

Fur die Parameter VJE, MJE, VJC und MJC habe ich fur Siliziumtransistoren typische
Werte verwendet:

VJIE=VJC=0.8V MJIE=MJC=0.6

Mit dem Programm SA_NL habe ich das Modell des Transistors AT60535 extrahiert.
Tabelle 3.2 zeigt das Transistormodell als SPICE-Datei.

For mat : X NKol | ekt or NBasis NEnmitter AT60535

. SUBCKT AT60535 1 2 3
QL 14 5 Q60535
LB 2 4 7.853E-10
LE 5 3 3.807E- 10
_MODEL Q60535  NPN (

+ 1 S=6. 26209E- 18 BF=93. 6478 VAF=27. 1577
+ RE=1. 121654 RC=6. 77713 RB=5. 153868
+ CJE=3. 5681E- 13 VJE=0. 8 MIE=0. 6

+ CJC=4. 2091E- 13 VJC=0. 8 MIC=0. 6

+ TF=21.172E- 12 FC=0. 5)

. ENDS AT60535

Tab 3.2: SPICE-Modell AT60535
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3.7 Modellverifikation:

3.7.1 Kleinsignalmodell:

Ich habe hier die gemessenen Transistorstreuparameter mit den Streuparametern des
extrahierten Kleinsignalmodelles verglichen.

3.7.1.1 Transistor AT41485:

Mef3- und Simulationsergebnisse sind in Abb 3.13 zu sehen:

Arbeitspunkt: |c=5mA Ucg=2V
Frequenzbereich. 25MHz- 3GHz
Simulation Messung

0.05 -

~0.00

—0.05

Lt B B O
-0.10 -0.05 —0.00 0.05 0.10

—0.5

L O I I O I A *LO?HHHH‘\“““‘“\““““‘\“““‘H
—20 —10 D 10 20 —1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0

Abb 3.13: Kleinsignamodell AT41485
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3.7.1.2 Transistor AT60535:

Mef3- und Simulationsergebnisse sind in Abb 3.14 zu sehen:

Arbeitspunkt: |c=5mA Ucg=3V
Frequenzbereich: ~ 25MHz- Y 8GHz
Simulation Messung

ESWZ
0.10
—ooof
—o.5§ S/ = | —o.wo—i
—1.0:‘mm‘wmmmwmmmmHm —0.20:uuuuwuuum T
~1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0 -0.20 -0.10 ~0.00 0.10 0.20

-0.5

—30 L L LI L L R B R B | 71.07\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
—30 -10 10 30 —-1.0 —-0.5 0.0 0.5 1.0

Abb 3.14: Kleinsingalmodell AT60535

Erst bei Frequenzen grofer 6GHz weicht das Modell von den Messungen beim Sq4q
und Sp» ab. Der gemessene Verlauf des Eingangsreflexionsfaktors Sq1 im
Frequenzbereich 6GHz - 8GHz habe ich nicht modelliert, well das Transistormodell
sonst zu komlex werden wirde. Ein grof3eres Modell wiirde léngere Simulationszeiten
verursachen.



3.7.2 Grof3signalmodell:

Die \Verifikation des Grolsignaimodelles habe ich anhand von 1dB-
Kompressionspunkt- und Interceptpunktmessungen und Simulationen vorgenommen.
Fur die Simulation habe ich das Programm MICROWAVE HARMONICA V5.5 /2/
verwendet. Diese Programm ist ein Harmonic-Balance-Simulationsprogramm /8/. Fur
die Simulation benttigt dieses Programm eine Eingabedatei, die das Transistormodell
eine Arbeitspunkteinstellung und Steuerbefehle fir die Simulation enthdlt. Die
Simulationsschaltung mit der Arbeitspunkteinstellung zeigt Abb 3.15:.

16

Ove

LBlock J-

) CBlock
Transistormodell I
® 1z
1 | I
Rsep Rsep
9 10
D1 D2

8 4

CBlock Rsep

2
11 Q—I
LBlock
15
Ve LE

L

CBlock T R1

Abb 3.15: MH-Simulationsschaltung
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Die Widerstande Rggp bendtigt das Progranm MH zur Trennung der nichtlin. Bauteile
D1,Dound T.

Rsep=10mW gewahit.

Die Arbeitspunkteinstellung mdchte ich fir folgenden Transistorarbeitspunkt erklaren:
lc=5mA V=2V Vpge=0.79V

Am Widerstand R sollen V=10V abfallen:

| =—== ﬂ =2kW (334)

Daraus ergibt sich die Basisvorspannung Vg:

Vg =Vgy +Vge =10V +0.79V =10.79V (3.35)
Die Kollektorspannungsquelle V ¢ berechnet sich nach:

Ve =Vgy Ve =10V +2V =12V (3.36)
Die Blockinduktivitdten und Blockkondensatoren habe ich gewahit:

LBjock=1H Cglock=1F
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3.7.2.1 1dB Kompressionspunkt:

Bei kleinen Aussteuerungen des Transistors steigt der Ausgangspegel linear mit dem
Eingangspegel an. Auf Grund der Begrenzung der Ausgangsamplitude durch die
Nichtlinearitdten des Bipolartransistors sinkt jedoch ab einer gewissen Aussteuerung
die Leistungsverstdrkung. Der 1dB-Kompressionspunkt gibt nun den Wert der
Eingangdleistung an, bel dem die Leistungsverstdrkung um 1dB gegentber der
Kleinsignalverstarkung gesunken ist. Der 1dB-Kompressionspunkt ist ein Mal3 fur die
Aussteuerbarkeit eines Transistors /19/.

M efRaufbau:

Signalgenerator HP Eichleitung . MeRobjekt . Spektrumanalysator
Bias T Bias T Abschwacher

sSG
|| put L1 L 12008
2GHz %ﬁ SA

Biasgerat Powermeter

BIAS PM

Abb 3.16: Mefaufbau fir die 1dB-K ompressionsspunktmessung

Zur Messung habe ich wieder die Transistortestfassung HP85041-80015 verwendet.
Die Arbeitspunkteinstellung erfolgte durch das Biasgerét Uber Bias-T's. Ich habe die
Bias-T's HP11612B verwendet. Durch Kompensationsmessungen habe ich die
Dampfungen der in Mefkreis befindlichen Mef¥kabel, Bias-T's, des Abschwéachers und
der Transistortestfassung bestimmt. Der Abschwécher vor dem Spektrumanalyser ist
sehr wichtig. Ohne den Abschwécher wirde die Kompression des Eingangsmischers
des Spektrumanalysators (SA) die Messung verfalschen.

Die Grole des Abschwéachers habe wie folgt bestimmt. Ich habe in die Testfassung
eine Durchverbindung eingelegt. Die Generatorleistung habe ich auf +10dBm
eingestellt. Dieser Pegel ist sicher grofRer, als der maximale Ausgangspegel des
Transistors wéhrend der Messung. Mit der Eichleitung habe ich den
Kompressionspunkt des Eingangsmischers des Spektrumanalysators bestimmt. Den
Abschwécher habe ich nun so grofl3 gewahlt, dal3 am SA keine Kompression bemerkbar
war.
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Meldvorgang:

Den Signalgenerator (SG) habe ich auf einen Ausgangspegel von +5dBm eingestellt
und mit der Eichleitung die gewiinschten Eingangspegel eingestellt. Diese
Vorgangsweise ist sicher genauer as den Ausgangspegel des Generators zu verandern.
Mit dem Powermeter habe ich den Absolutpegel bel einem Mef3punkt bestimmt. Den
SA habe ich nur fir die Messung der Differenzpegel zum Absolutpegel verwendet.

10 10
1dB—KOMPRESSIONSPUNKT AT41485 04 1dB—KOMPRESSIONSPUNKT AT60535
le=5mA Ug=2V k=5mA Ug=3V —
i Ksimuiation: —10dBm Keimuiation: —9.6dBm
0 K ¢ —11dBm ~ K . —10dBm
Messung+ C / 104 \Messung J
/-
c 1ol e 20+
m m
kS O <ol
~ ~
37207 3—40-
i i
—40 \ \ \ \ =70 \ \ \ \ \ \ \
—40 —-30 —-20 =10 ¢} 10 -70 —-60 —-50 —-40 -—-30 —-20 -10 0 10
Lein / dBm Lein / dBm

Abb 3.17: 1dB Kompressionspunkt der Mefitransistoren

Die Simulation zeigt eine gute Ubereingtimmung mit der Messung bei beiden
Transistoren. An Abb 3.17 kann man erkennen, dal? die Verstérkung des Transistorsin
der Simulation immer grof3er war als die gemessene.
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3.7.2.2 Interceptpunkt:

Zur Messung des Interceptpunktes werden zwe Signale gleicher Leistung und
geringflgig unterschiedlicher Frequenz (f1 und f2) am Eingangs des Transistors
angelegt. Am Ausgang werden die Leistungen der Grundwelle und der Mischprodukte
dritter Ordnung gemessen /19/. Die entstehenden Mischprodukte dritter Ordnung zeigt
Abb 3.18:

Laus A

REEE

2f1f2 f1 f2 2f2-f1

Abb 3.18: Intermodul ationsprodukte

Wenn man in einem Diagramm die Ausgangspegel L s Uber den Eingangspegel Lgn
auftragt ergeben die Mischprodukte eine Gerade mit der Steigung drei, und die Signale
f1 und 5 eine Gerade mit der Steigung eins. Der Schnittpunkt dieser beiden Geraden
ist der Interceptpunkt dritter Ordnung.

Der Interceptpunkt 3.0rdnung gibt den Pegel des Eingangssignales an, wo der Pegel
der Intermodul ationsprodukte gleich dem Nutzsignalpegel wére.

Abb 3.19 zeigt den Mef3aufbau:

Signalgenerator Anritsu Spektrumanalysator

SG1 SA
Eichleitung MeRobjekt
f1 Bias T Bias T Abschwécher
_ 3d B.- ﬂ DUT - 20dB
Signalgenerator HP Hybnd Powermeter
SG2
J . . PM
f2 Biasgerat
BIAS

Abb 3.19: MefRaufbau der Intermodul ationsmessung
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Fur die Interceptpunktbestimmung habe ich folgende Frequenzen gewahit:
Transistor AT41485: f1=2GHz  f2=2.1GHz
Transistor AT60535: f1=2GHz  f2=2.0001GHz

Abb 3.20 zeigt die Mef3- und Simulationsergebnisse:

20 20
IP3sm 1P 3ues
10 INTERCEPTPUNKT AT41485 IP3siu AN 1P Sves 10-{ INTERCEPTPUNKT AT60535
le=5mA Ug= lc=5mA Ug=
IPSsimutation: 1,2dBmM IP Ssimuation:  1,1dBmM
04 1P 3pessu 0+ IP SMessung + 3,9dBm
— 10 E—wo—
&
0 —20- 0 204
5 o /
/
S —30 30 Y,
3 @
T _ 114 3 _ 40
40 JO 40
—50- —50-
—60 —60-
—70 T T T T T T T T -70 T T T T T T T T
-70 —80 -50 —40 -30 —-20 —-10 O 10 20 -70 -BO -50 —40 -30 -20 -10 O 10 20

Lewn / dBm Lein / dBm

Abb 3.20: Interceptpunkt der Mef3transistoren

Laut der Theorie /19/ soll die Steigung der Intermodulationsprodukte 3.ter Ordnung
k=3 betragen. Wie in Abb 3.20 ersichtlich ist weichen sowohl die Steigungen bei der
Simulation, as auch bei der Messung von diesem Wert ab. Schuld daran sind die
spannungsabhangigen Kapazitdten im Transistor. Diese Nichtlinearitdten sind die
Ursache fir diese Abweichung.

Die Simulation zeigt eine gute Ubereinstimmung zur Messung bei beiden Transistoren.
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4. Simulation und Aufbau eines Mikrowellen-VCQO's

Der Mikrowellen-VCO soll im DECT-Testbed eingesetzt werden und soll zu einem
spateren Zeitpunkt integriert werden. In meiner Arbeit stand die Modellierung und die
Simulation im Vordergrund.

gewunschte V CO-Parameter:

Ogzillatorfrequenz: 2GHz

Realisierung in Bipolartechnologie
Verwendung von koaxiaen Keramikresonatoren
Abstimmbereich: 20MHz

Frequenzsteilheit: SMHz/V

4.1 Schaltungskonzept

Ich habe eine Applikationsschaltung der Fa. Siemens gewahlt /20/. Die Grundstruktur
dieses Oszillators ist ein mitgekoppelter Breitbandverstérker. Am Eingang ist ein | /4-
Resonator angeschlossen. Die Oszillatorfrequenz fg liegt wegen des Einflusses von
Anschluf3- und Streukapazitaten um etwa 10% niedriger as die Resonazfrequenz f des
unbelasteten K oaxialresonators.

Abb 4.1 zeigt das Schaltbild des Oszillators.

UB© ®

R2 R4 R6 Hf

Cc2 C3

Ust
o—«»—Dfl |—<>—I T] == C5
C1 D Koaxial-
Resonator R3 R5

Abb 4.1: Schaltbild desVCO's
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Beide Transistoren Tq und T, arbeiten im A-Betrieb. Der Wirkungsgrad des
Oszillators ist dadurch sehr gering, jedoch garantiert diese Betriebsart einen geringen
Oberwellengehalt des Oszillators. Der Transistor Tq stellt den aktiven Oszillatorteil
dar. Er wird durch die innere CE-Kapazitét und durch Cg mitgekoppelt. Die
Oszillatorleistung wird gepuffert und zusétzlich in der zweiten Transistorstufe T
verstérkt. Die Pufferstufe soll einerseits einen hochohmigen Eingang besitzen, um T4
maoglichst wenig zu bedampfen, und andererseits eine Ausgangsimpedanz von 50W
haben. Moduliert wird der VCO Uber eine Kapazitatsdiode D, die dem Resonator
parallel geschaltet ist. Uber diese Kapazitatsdiode wird auch die Frequenzabstimmung
des VCO's vorgenommen.

4.2 Modellierung des Mikrowellen VCO's:

Fir die Modellierung des Mikrowellen-VCO's werden noch zusdtzliche Modelle
bendtigt:

K apazitétsdiodenmodel |
K oaxia resonatormodel|
K ondensatormodel|

4.2.1 Kapazitatsdiode:

Die Kapazitétsdiode ist eine Diode, die in Sperrichtung betrieben wird. Durch eine
spezielle Dotierung erzielt man ene sehr stark  spannungsabhangige
Sperrschichtkapazitét. Dieses Bauteil eignet sich daher sehr gut fir die
Frequenzabstimmung eines Oszillators. Mit zunehmender Spannung nimmt die
Kapazitdt ab. Die Wirkungsweise beruht darauf, dald sich die Sperrschicht eines pn-
Uberganges durch eine angelegte Gleichspannung in ihrer Breite verdndern |43, Das
Modell einer Kapazitétsdiode entspricht einer in Sperrichtung gepolten Diode. Ich
habe das SPICE-Diodenmodell verwendet und noch um die Gehdusekapazitét Cg und
die Bonddrahtinduktivitdt L erweitert.

Typische Parameter einer Kapazitétsdiode sind nach /20/:

Sperrschichtpotential : U;=0.2V-1V
Exponent der Sperrschichtkapazitét: M=0.33 (stetiger PN-Ubergang)
M=0.5 (aprupter PN-Ubergang)
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Abb 4.2 zeigt das K apazitétsdiodenmodel | :

Cc
I
"

Cec Gehausekapazitat

Cb  Sperrschichtkapazitat
Rs Bahnwiderstand

L Bonddrahtinduktivitat

Rs

¢ entspricht dem SPICE-Diodenmodell
Cb Rs

Abb 4.2: Kapazitatsdiodenmodell

Da das Kapazitéatsdiodenmodell dem Modell einer in Sperrichtung betriebenen Diode
entspricht habe ich die SPICE-Diodenmodellgleichungen zur Beschreibung der
Kapazitatsdiode verwendet.

Die Sperrschichtkapazitdt hangt von der an die Diode angelegten Sperrspannung Up
ab. Die spannungsabhangige Sperrschichtkapazitét wird durch Gleichung 4.1
beschrieben /1/:

CJ0  Sperrschichtkapazitét bei OV Vorspannung
M Exponent der Sperrschichtkapazitét

Uj;  Sperrschichtpotential bei OV Vorspannung
Up Diodensperrspannung

Als Kapazitatsdiode habe ich die Diode BBY 52-03W gewahlt. Diese Diode hat eine
sehr kleine Sperrschichtkapazitdt und ist besonders gut fur einen Mikrowellen-VCO
geeignet:

Ct bei VR=1v" 1.79pF Ct bei VR=4v: 1.25pF
CRatio: 1.40
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Ich habe die Kapaziatsdiode auf eine SMA-Buchse gelGtet, wie es Abb 4.3 zeigt.

Abb 4.3 SMA-Buchse mit aufgel 6teter K apazitétsdiode

Ich habe zwei Methoden fir die Parameterbestimmung untersucht:

4.2.1.1 Methode 1:
Die Parameter der Diode habe ich in zwei Stufen bestimmt:

1. Die Kapazitédtsdiode habe ich am Netzwerkanalysator HP8753A angeschlossen.
Uber das interne Bias-Tee des Netzwerkanalysators habe ich die Sperrspannung an
die Kapazitatsdiode angelegt und die Kapazitétskennlinie der Diode gemessen. Die
Kapazitatswerte habe ich dabel direkt vom Netzwerkanalysator abgelesen. Aus den
gemessen Kapazitatswerten habe ich mit Gl. 4.1, unter Vernachléssigung von Rg,
Cg und L, die Parameter CJO, UJ und M bestimmt. Die gemessene und die
modellierte Kapazitétskennlinie zeigt Abb 4.4:

Kapazitatskennlinie: BBY52—03W

] Simulation
2 Messung

Kapazitat Cd / pF

O LI N O B B B
0 e 4 8 3
Sperrspannung Ud / V

Abb 4.4: Kapazitétskennlinie der Diode BBY 52-03W



2. Ich habe den Eingangsreflexionsfaktor der Kapazitdtsdiode in Abhangigkeit von
der Sperrspannung gemessen. Kalibriert habe ich mit dem N-Kalibrations-Kit
wobei ich eine Portextension von 9.58ps verwendet habe. Die Mef2anordnug zeigt
Abb 4.5.

ooo O ooo

ooo ooo

nDoooo ooo NETZWERKANALYSATOR
800 0800 HP8753A

® 9 2

S-PARAMETER TEST-SET
\(p o © 060 0‘ HP85046A
[___]

MeRobjekt nach Abb.4.3

Abb 4.5: Mefl3anordnung der Kapazitatsdiodenmessung

Aus diesen Eingangsreflexionsfaktormessungen habe ich die Parameter Cg, Rg und L
bestimmt. Dazu habe ich mein Programm SA_LIN um die Berechnung der S-Matrix
der Kapazitatsdiode erweitert.

Ich habe folgende Parameter extrahiert:

CJ0=2.44pF UJ=0.988V M=0.553
CG=60.7fF RS=1.31W L=1.38nH

Das SPICE-Modell BBY 52-03W zeigt Tab 4.1:

. SUBCKT BBY52-03W1 2

D1 3 1 DBBY52

L 3 2 1.38E-9

CG 1 2 60.7E-15

. MODEL DBBY52 D ( CJO=2. 44E-12 VJ=0.988 M=0.553 RS=1.31 )
. ENDS BBYS52- 03W

Tab 4.1: Kapazitétsdiodenmodell BBY 52-03W
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4.2.1.2 Methode 2:

Ich habe die Parameterextraktion der Kapazitétsdiode mit einem Standartverfahren
verifiziert /20/. 1ch méchte dieses Verfahren kurz beschreiben:

Dieses Verfahren bendtigt drei Kapazitatsmessungen der Diode:

1. kleine Sperrspannung Upq nahe OV
2. Sperrspannung Upo>>U;
3. Sperrspannung Up3>>U;

Diese drel Punkte habe ich in Abb 4.6 in die Kapazitdtskennlinie eingezeichnet. Die
Kapazitéatkennlinie habe ich im doppeltlogaritmischen Mal3stab dargestellt:

3

C1

C2

log(C) / pF

7 T T 1 T T T T ] T T T T T T1
2 3 4 5 6 7 839 2 3 4 5 6 7 89

1
log(Up) / V
Abb 4.6: Kapazitétskennlinie im doppeltlogaritmischen Mal3stab

Nach /20/ werden die Diodenparameter wie folgt bestimmit:

Der Parameter M ist die Steigung der Kurve log(C) Uber log(Up). Dieser Parameter
wird am besten bei grof3en Sperrspannungen bestimmt, damit der Einflul3 des
Sperrschichtpotentials U 3 moglichst gering ist. (Gl. 4.2)

IN(C3) - In(Cy

- (4.2
INn(Upz+U;)- In(Up, +U;)
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Mit dem Parameter M wird nun das Sperrschichtpotential mit zwel Mef3punkten nahe
Up=0V bestimmt: (Gl. 4.3)

-1
*£1GV
Uoz g?% - UDl
U, = 2

I (4.3
1. F 0
&c,
Zum Schluf3 wird noch die Sperrschichtkapazitdt CJO mit einem Mef3punkt nahe

Up=0V bestimmt: (Gl. 4.4)

Cl
ghh
é& U,

CJO= - (4.4)

I-O

Q

Ich habe dieses Verfahren um eine Iteration erweitert. Bel der Bestimmung von M mit
Gl 4.2 mul3 man fir Uj einen Startwert annehmen (z.B. U;=0.7V). Mit Gl 4.3 erhdlt
man jedoch ein anderes Sperrschichtpotential. Ich habe nun folgenden Algorithmus
entwickelt: (siehe Abb 4.7)

START

v

Startparameter UJ=0.7V

v

M berechnen nach
Gl 4.2 <

v

UJ,neu berechnen nach UJ=UJ.neu
Gl 4.3

NEIN
UJ,neu=UJ ?

CJO berechnen nach
Gl 4.4

v

STOP

Abb 4.7: Parameterbestimmung einer K apazitétsdiode

a7



Ich habe mit dieser Methode das PASCAL-Programm KAP_DIOD geschrieben. Das
Listing zu diesem Programm findet man im Anhang:

Ich habe mit Methode 2 folgende Parameter extrahiert:
CJ0=2.438pF UJ=1.023Vv M=0.551
Vergleich zwischen Methode 1 und Methode 2:

Ich habe die beiden Methoden anhand des quadratischen Fehlers zwischen der
gemessenen und der simulierten Kapazitatskennlinie verglichen:

F(Methode1)=  1.05%103
F(Methode2)=  3.51*103

Methode 2 liefert ein nur geringfligig schlechteres Ergebnis als Methode 1, bendtigt
jedoch nur drei  Kapazitdtsmessungen und enen sehr  einfachen
Berechnungsalgorithmus. Ich habe in meiner Arbeit das genauere Ergebnis von
Methode 1 verwendet.

48



4.2.2 Koaxialresonator:

Der koaxiale Keramikresonator hat die Form eines Zylinders mit dem
Aulendurchmesser D und einer axialen Bohrung mit dem Innendurchmesser d. Der
aulRere und innere Zylindermantel sind mit einer Silberschicht metallisiert und bilden
so zwei paralele Leitungen. Diese Leitungen werden Uber die Metallisierung einer
Stirnfl&che kurzgeschlossen. Auf diese Weise wirkt der koaxiale Keramikresonator als
| /4 Leitungskreis. Die Frequenz des Resonators hangt von dessen Lange | und vom e,-
Wert der verwendeten Keramik ab /21/. Abb 4.8 zeigt die Bauform des Resonators:

| d

I b -

‘:)/ ____________

D

Abb 4.8: Koaxiaresonatorbauform

K oaxialresonatoren zeichnen sich durch folgende Eigenschaften aus:
Geringe dielektrische Verluste und damit hohe Giite.

Ausgezeichnete Temperaturstabilitét von e. Sie fuhrt in weiten Bereichen zu
temperaturunabhangigen Resonanzfrequenzen.

Herstellung von Resonatoren mit speziellen Temperaturkoeffizienten und sehr gut
reproduzierbaren der Resonanzfrequenzen.

Kleine Abmessungen

Ich habe den Resonator B69620-G2007-A410 der Fa. Siemens Matsushita mit
folgenden Daten verwendet:

f=2GHz  &=38 Qp>350

[=6.3mm D=4mm d=2mm
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Ich habe versucht den Koaxialresonator durch eine Koaxialleitung zu modellieren.
Jedoch zeigten sich wahrend der Simulation mit SPICE Konvergenzprobleme. Ich habe
daher den Koaxialresonator als Schwingkreis modelliert. Der | /4-Resonator verhélt
sich wie ein Parallelschwingkreis bei der Resonanzfrequenz. Das Ersatzschaltbild
(ESB) des Koaxialresonators zeigt Abb 4.9 /21/:

ﬁ% |

Abb 4.9: ESB eines Koaxiaresonators

Die Messung des Eingangsreflexionsfaktors des Resonators war nicht moglich. Der
Resonator besitzt eine grof3e Gute Qp>350 und deshalb ist eine feste Ankopplung an
ein 50W-Mef3system nicht sinnvoll. Eine lose Ankopplung Uber Streufelder ist nicht
verifizierbar. Deshalb habe ich die Parameter mit folgenden Formeln bestimmt /21/:

Kapazitétsbelag C':
c'= 2% c=¢! (4.5)
In—
d
Induktivitétsbelag L":
L':%Ing =81 (4.6)
p

Verlustwiderstand R:
Q
R=—= 4.7
\F (4.7)
L
Fir den Resonator B69620-G2007-A410 habe ich folgende Bauteilwerte berechnet:

C=9.6pF L=708pH  R=3000
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Diese Modell beschreibt nur das Verhalten fur die | /4-Resonanz. Bei | /2 stellt der
Resonator einen Serienschwingkreis dar. Deshalb habe ich versucht das Modell zu
erweitern. Das ereiterte Modell zeigt Abb 4.10:

mo
[]R "3

L1

Abb 4.10: erweitertes ESB eines Koaxiaresonators

Dieses Modell beschreibt sowohl die Parallelresonaz as auch die Serienresonaz. Abb
4.11 zeigt den Impedanzverlauf des Resonatormodelles:

100

Impedanz / Ohm
o

—_

0.1 T T I T T T T T

1010

o
©

Frequenz / Hz

Abb 4.11: Impedanzverlauf des erweiterten Koaxialresonatormodel les
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Das SPICE-Modell KOAXRESO zeigt Tab 4.2:

For mat : X N1 Np KOAXRESO

. SUBCKT KOAXRESO 1 2
Cl 13 9.5E12

L1 3 4 165E-12

R2 4 2 0.1

R 1 2 3000

L 1 2 500E-12

. ENDS KOAXRESO

Tab 4.2: erweitertes K oaxialresonatormodel |
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4.2.3 Kondensator:

Als Hochfrequenzkondensatoren standen zwei verschiedene Typen zur Verfligung:
Single-Layer Kondensatoren der Firma AV X-KY OCERA

HF-Kondensatoren der Firma Roederstein

In Abb 4.12 kann man beide K ondensatoren auf eine SMA-Buchse aufgel 6tet sehen:

Abb 4.12a: AV X-Kondensator Abb 4.12b: PCC-Kondensator

Beide Kondensatortypen sind Hochfrequenzkondensatoren hoher Gite. Im
Mikrowellenbereich jedoch kann man nicht mehr mit idealen Kondensatoren rechnen.
Man muf} den idealen Kondensator um eine Serieninduktivitdt erweitern. Mit
zunehmender Frequenz wird der Kondensator immer induktiver, bis es zur
Serienresonanz kommt. Bel noch gréf3eren Frequenzen wirkt der Kondensator dann
wie eine Induktivitét bis zu dem Punkt, an dem die Induktivitét mit der Streukapazitét
einen Paralelschwingkreis bildet. Die Frequenz der Serienresonanz ist ein
Gutekriterium eines Hochfrequenzkondensators und sollte moglichst hoch sein.
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In Abb 4.13 zeigt das Modell eines HF-K ondensators.

Cs

C Hauptkapazitat
L  Serieninduktivitat
C L Cs Streukapazitét

Abb 4.13: Modell eines HF-K ondensators

Als Mef3objekte wurden zwei 18pF Kondensatoren gewahlt und wie Abb.4.12 zeigt auf
eine SMA-Buchse geldtet. Mit dem Netzwerkanalysator HP8510 wurde der
Eingangsreflexionsfaktor der beiden Kondensatoren gemessen.

Kalibierung: HP85052D 3.5mm Economy Calibration Set
Portextension: 37.85ps
Frequenzbereich: 0.5GHz - 18.5GHz
Mefdeistung: 10dBm
Abschwécher: 0dB

Aus den gemessenen Eingangsreflexionsfakoren wurden die Parameter C, L und Cg
extrahiert.



Ergebnisse:

AVX-KYOCERA Kondensator 05055J180GAW 18pF:

Baugrofe: 0505

C=18,2pF

L=0.59nH (laut Datenblatt 0.54nH)
Cs=70fF

Serienresonazfrequenz: 1.5GHz

Abb 4.14 zeigt den Eingangsreflexionsfaktor des AV X-Kondensators:

1.0

Messung
Modell

o 0.5GHz
x 18.5CGHz

0.5

0.0

—-0.5

S T e B B B B O B B B
—1.0 —0.5 0.0 0.5 1.0

Abb 4.14: AVX-KYOCERA Kondensator 05055J180GAW 18pF

Bis ca 12GHz stimmen Messung und Modell gut Uberein. Ab 12GHz treten im
Dielektrikum Verluste auf, die in Abb 4.14 zu erkennen sind. Diese Verluste wurden
im Modell nicht beriicksichtigt, da die Kondensatoren in dieser Arbeit nur bis 2GHz
eingesetzt werden. Die extrahierte Serieninduktivitét ist nur geringfligig grof3er als der
im Datenblatt angegebene Wert.
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HF-Kondensator PCC101P 18pF:

Baugrofie: 0805

C=18,8pF

L=0.69nH

Cg=81fF
Serienresonazfrequenz: 1.4GHz

Abb 4.15 zeigt den Eingangsreflexionsfaktor des PCC-Kondensators:

1.0

Messung
Modell

o 0.5GHz
x 18.5CGHz

0.5

0.0

—-0.5

S T e B B B B O B B B
—1.0 —0.5 0.0 0.5 1.0

Abb 4.15: HF-Kondensator PCC101P 18pF

Die dielektrischen Verluste setzten bei diesem Kondensator schon bei 10GHz ein und
es zeigte sich en resonantes Verhalten bel 12GHz. Aufgrund der kleineren
Serieninduktivitét und dem besseren HF-Eigenschaften wurden in dieser Diplomarbeit
nur AV X-Kondensatoren verwendet. Da ale in dieser Arbeit verwendeten AV X-
Kondensatoren die selbe Bauform haben wurden die Parameter L und Cg fur alle
Kondensatoren verwendet.
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Das SPICE-Modell: AVX_18PF zeigt Tab 4.3:

For mat : X N1 Np AVX_18PF

. SUBCKT AVX_ 18PF 1 2
1 3 18.2E-12
1 3 0.59E-9

3 70E-15

C
L
cs 2

. ENDS AVX_18PF

Tab 4.3: SPICE-Modell AV X-Kondensator

Die Serienresonanz stellt ein grof3es Problem fir die Schaltungsentwicklung dar. Denn
nur unterhalb dieser Frequenz ist der Kondensator kapazitiv. Abb 4.16 stellt die
Resonanzfrequenz eines AV X-Kondensators in Abhangigkeit von der Kapazitét dar.

10

Resonanzfrequenz / CHz

1 T T T T T T T T
é 10
Kapazitat / pF

Abb 4.16: Serienresonazfrequenzen von AV X-Kondensatoren
Grenzkapazitaten:
2GHz: 10pF

4GHz: 2.7pF
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4.3 Schaltungsdimensionierung und Schaltungsaufbau:
Ich habe folgende Bauteile verwendet:

Transistoren: AT60535 (siehe Kap 3.7)
Kapazitatsdiode: BBY 52-03W (siehe Kap 4.2.1)
2GHz-K oaxiaresonator B69620-G1707-A410 (siehe Kap 4.2.2)
HF-Kondensatoren: AVX-ACCU F (siehe Kap 4.2.3)
Bei der Messung der Transistorstreuparameter habe ich die Abhangigkeit des Syq vom

Kollektorstrom bel 2GHz aufgenommen (siehe Abb.4.17). Ich habe den Arbeitspunkt
der Transistoren so gewahlt, dald der Transistor ein moglichst grof3es Syq besitzt.

6
5 f=2GHz
4 — AT41485
m 3
5
~_ 27
o~
W
O_
— 1 ATB60535
_2_
_3 I I I I
0 10 20 30 40 50

|C / mA

Abb 4.17: Stromabhéngigkeit des Transistorparameters S21
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Die Versorgungsspannung habe ich Ug=5V gewahlt.
Transistorarbeitspunkt: |c=10mA Uce=3V gewahlt

Die Widerstande Ry, und Rz dirfen nicht zu klein sein, da sie die Glte des
Koaxialresonators verringern. Die Basis von T; liegt auf der halben
V ersorgungsspannung Ug:

Ro=R3=12k gewahlt

Der Widerstand Rg ergibt sich aus dem Spannungsabfall Ugs und I¢:
Rs=(Ug/2-Ugp)/l c=(2.5V-0.8V)/10mA=170W Rs=180W gewahlt
R4=100W gewahlt

Die Pufferstufe arbeitet in Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung:
R,=270W gewahlt
Re=33k gewahlt

Der Oszillator wird Uber Cs und die Kollektor-Emitter-Kapazitét riickgekoppelt. Den
optimalen Wert habe ich durch Simulationene bestimmt. Ich habe dabel ein Optimum
zwischen Ausgangsleitung und Oberwellengehalt gesucht:

C5=0.82pF durch Simulationen bestimmt

Die Koppelkondensatoren habe ich wie folgt gewahlt:
C,=C3=0.5pF
C4=Cs=33pF

Die Bauteile Ry und Cq habe ich wie folgt gewahlt:
R,=4k7

Cy=22pF
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Den VCO habe ich in SMD-Technik auf einer Hf-Printplatte aufgebaut. Die fertige
Schaltung habe ich in ein geschirmtes Gehduse eingebaut.

Fir den Aufbau des VVCO's habe ich folgendes Printmaterial verwendet:

Printmaterial: Teflon RT/duroid 5870 der Fa ROGERS
tand=0.0012 h=0.79mm e=2.33

Die 50W-Leitung ist bei diesem Printmaterial ca. 2.3mm breit.

Abb 4.18 zeigt den Print- und den Bestlickungsplan:

) ii am | iﬂ

0 - :“
-

Abb 4.18: Print- und Bestlickungsplan des VCO's
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Abb 4.19 zeigt den fertigen VCO mit abgenommenen Gehausedecke!:
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4.4 Schaltungssimulation:

Fur die Simulation des VCO's habe ich die Padkapazitdten der Printplatte
berticksichtigt. Ich habe nur die Kapazitéten im frequenzbestimmenen Schaltungstell
betrachtet. Abb 4.20 zeigt die relevanten Pads:

HUOESS

PAD1 PAD2 PAD4 PAD5 -
= = l -
PAD3 -

Abb 4.20: Printplan mit ausgewahlten Pads

Die Padkapazitaten habe ich wie folgt berechnet:

c e* e * A _ 8.8542%10 12* 2,33
PAD T 0.79*10°3

In Tab 4.4 habe ich die Resultate zusammengefalit:

* A=2.611*10"8* A

Flache A Kapazitat
PAD1=PAD2=PAD3 2.835* 10-6m?2 T4fF
PAD4 1.823*10-6m?2 48fF
PAD5 2.43*10-6m?2 64fF
PADG 8.19%10-6m2 214fF

Tab 4.4: Padkapazitéten
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Abb 4.21 zeigt die gesamte SPICE-Simulationsschaltung:

Abb 4.21: SPICE-Simulationsschaltung

In Tabelle 4.5 habe ich die verwendeten Bauteile und ESB-Werte aufgelistet:

RL,C 2GHz Koaxi al resonat or: B69620- GQ2007- A410
ESB. R=3k L=708pH C=9. 6pF

X0 Kapazi t at sdi ode: BBY52-03W (Fa. Sienens)

X1, X2 Bi pol artransi stor: AT60535 (Fa. Avant ek)

X3, X4 Hf - Kondensat oren: 0.5pF (Fa. AVX-Kyocera)

X5 Hf - Kondensat or: 0. 82pF (Fa. AVX-Kyocer a)

X6, X7 Hf - Kondensat oren: 33pF (Fa. AVX- Kyocer a)

L1 SMD- I nduktivitéat: 8.2uF

CB1, C1 SMD- Tant al kondensat or: 22uF/ 25V

CB2, CB3, C2 SMD- Kondensat oren: 22nF

CB4 SMD- Kondensat or: 22pF

CB5 SMD- Kondensat or: 2. 2pF

R1 SMD- W der st and:  4k7

R2, R3 SMD- W der st ande: 12k

R4 SMD- Wderstand: 110

R5 SMD- W derstand: 150

R6 SMD- W der stand: 33k

R7 SMD- W der st and: 270

RL Lastwi derstand: 50

CPADL, CPAD2, CPAD3 Streukapazitat: 74fF

CPADA Streukapazitat: 48fF

CPADS Streukapazitat: 64fF

CPADG Streukapazitat: 214fF

V1 Ver sor gungsspannung: 5V

V2 Pul squel e zum Anschwi ngen des VCO s

V3 St euer spannung: 0-7V

Tab 4.5: verwendete Bauteilwerte

Die SPICE-Simulationsdatei findet man im Anhang C.3.
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4.5 Vergleich Messung - Simulation:

4.5.1 Ausgangssignal:

Ich habe mit dem Samplingoszilloskop Tektronix 11801A das Ausgangssignal des
V CO's aufgezeichnet. Eine Gegentiberstellung zwischen Messung und Simulation zeigt
Abb 4.22:

Messung: f=1.76GHz Simulation: f=1.85GHz
3507 3507
250% 250%
1502 1502
> ] > ]
€ B € B
~ 507 ~ 507
) B @ B
o b ° i
= B = B
s —507 S —507
£ 1 £ q
<C B <C B
,150% ,15072
—250° ~2503
1 —— 1 —
200 400 600 800 1000 1200 200 400 600 800 1000 1200
Zeit / ps Zeit / ps

Abb 4.22: Ausgangssignal desVCO's

Die Form der Ausgangssignale weicht voneinader ab. Die Spitzen-Spitzen-Spannung
des simulierten Signales ist nur um 50% grof3er als das Ausgangssignal desVCO's.

Abb 4.23 zeigt das gemessene Ausgangsspektrum des V CO:

1
‘2' 3 REF 0. 0dBm
L7 4 v ) 10dB/ di v
A4 ATT 10 dB

Start OHz
Stop 8GH
Mar ker | i st e:
Nr. 1: 1.726GH -1.31dBm
Nr. 2: 3.486GH -16.69dBm
Nr. 3: 5.246GH -19. 34dBm
Nr. 4: 7.006GHz -25.59dBm

Abb 4.23: gemessenes Ausgangsspektrum des VCO



4.5.2 Steuerkennlinie:

Die Messung der Steuerkennlinie habe ich mit dem Samplingoszilloskop
vorgenommen. Diese Oszilloskop kann die Schwingfrequenz direkt anzeigen, und die
Messgenauigkeit ist grof3er als vom Spektrumanalysator. Fur die Simulation muf3te ich
fur jeden Steuerspannungswert eine eigene Simulation laufen lassen. Ich habe 2000
Schwingungsziige berechnet und die Frequenz durch Z&hlen der Nulldurchgénge
bestimmt.

Abb 4.23 zeigt die gemessene und die simulierte Steuerkennlinie:

1.79 - -1.87

’ VCO—Steuerkennlinie . . .

] Simulation [ N
N N - T

i M B
z . essung - &5
~ i - ~
o 1.78 [1.86
c ] B )
o . - S
= 7 - o
O | - (O]
@ . - L
L i B

i B =
< i - O
:) — — |_
n 1.77 4 -1.85 <
% ] - 5
Ll | B >
= ] i %)

1.76 I I I | I I I I I 1.84
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Steuerspannung / V

Abb 4.23: Steuerkennlinie
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Aus der Steuerkennlinie habe ich den Abstimmbereich und die Freguenzsteilheit
bestimmt. Die Ergebnisse habeich in Tab 4.6 zusammengefalit:

Messung: Simulation
Frequenz/Ug=0V 1.76GHz 1.85GHZ
Abstimmbereich 22.6MHz 18.2MHz
Frequenzsteilheit/Ugr=-3V 3.0MHz 2.4MHz

Tab 4.6: Vergleich zwischen Messung und Simulation

Die simulierte VCO-Frequenz ist um 5% grof3er als die gemessene Frequenz und der
simulierte Abstimmbereich ist um 25% kleiner as der gemessene. M6gliche Ursachen
konnen sein:

zusétzliche Streukapazitét, die durch den Einbau des VCO's in ein geschirmtes
Gehause entstanden ist.

Modellierung der Kapazitdtsdiode: Ich habe die Kapazitdtsdiode mit zwel
verschiedenen Methode modelliert, die fast das selbe Ergebnis lieferten. Daher ist
die Ursache in der Mef3methode der Kapazitétskennlinie eine mogliche Erklarung.
(z.B. Kalibrierung des Netzwerkanalysators)

Modellierung des Koaxiaresonators. Die Modellierung des Resonators durch ein
koaxiales Leitungsstick wére sich besser as die Modellierung durch ein
Parallel schwingkreis-ESB. Jedoch hat sich bel der Simulation gezeigt, das SPICE
Konvergenzprobleme mit Leitungsstiicken hat.
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4.5.2 Seitenbandrauschen:

Das Seitenbandrauschen habe ich fur drei Frequenzabstdnde gemessen. Von den
gemessenen Werten habe ich noch den Einflul? des Zwischenfrequenzfilters des

Spektrumanalysators (RBW=10Hz) berticksichtigt:

L(f)=L(f )gemessen - 10* IOQM[HZ:I = L(f )gemessen - 10dB (4.8)
Seitenbandrauschen: L(1kHz) < -60dBc/Hz
L(5kHz) < -80dBc/Hz
L(10kHz) < -85dBc/Hz
Abb 4.24 zeigt das Seitenbandrauschen L (1kHz):
HEF 0.0 dBm ATT 10 dB
10dB/
A MARKER
00 kHz
A MKR h3.03 dB
1.00 kHz
)
HBW
10 Hz
VBW
¥ %%
SWP
28 s
CENTER 1.76202240 GHz SPAN 20.00 kHz
Abb 4.24 Seitenbandrauschen
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4.6 Datenblatt des VCO's:

Abb 4.25 zeigt den fertigen VCO im Mal3stab 1:1

Uc GND

L ¥

HF-OUT

T

UsT
Abb 4.25: VCO im Mafstab 1:1
Daten:
Ausgangsleistung: L us=0dBm

V ersorgungsspannung: Uc=5V / 15mA

Abstimmspannung: Ugr=0...-7V
Frequenzbereich: 1.761GHz...1.784GHz
Abstimmbereich: 22.6MHz
Frequenzsteilheit: 3.0MHz/V bel Ugr=-3V
Seitenbandrauschen: L(1kHz) < -60dBc/Hz

L(5kHz) < -80dBc/Hz
L(10kHz) < -85dBc/Hz



