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Zusammenfassung

Behandelt werden Anpassschaltungen fiir Transistor-Leistungsverstéarker mit Bandbreiten
zwischen einigen Oktaven und einigen Dekaden. Besondere Aufmerksambkeit gilt Leitungs-
transformatoren und -Symmetrierern im Frequenzbereich bis 6 GHz. Zur Einfithrung wer-
den Entwurf und Aufbau eines Klasse A MOSFET-Leistungsverstérkermoduls mit einer
maximalen Ausgangsleistung von 5 Watt im Frequenzbereich von 1 MHz bis 1 GHz detail-
liert beschrieben. Im Weiteren werden anhand von Beispielen LC-Netzwerke, Wicklungs-
und Leitungstransformatoren untersucht. Den Hauptteil der Dissertation stellt die Ausar-
beitung eines neuartigen Modellierungskonzepts fiir gestreckte Leitungstransformatoren
und -Symmetrierer dar, wie sie bei hoheren Leistungen Anwendung finden. Die Trans-
formatoren werden dabei als TEM-Mehrleitersysteme aufgefasst und durch zweidimensio-
nale Feldanalyse charakterisiert. Darauf aufbauend wird ein der Lénge nach skalierbares
Ersatzschaltbild entworfen, das auch erhebliche Breitenausdehnungen mit zufriedenstel-
lender Genauigkeit erfasst. Im Kleinsignalbereich werden spiralférmige Leitungstransfor-
matoren auf multiplanaren Medien betrachtet, welche fiir die Massenfertigung geeignet
sind. Der Schwerpunkt liegt hier auf Miniaturisierung und Kostenoptimierung.

Abstract

The thesis discusses matching concepts and circuitry for solid-state amplifiers with band-
widths ranging between octaves and decades. The focus is set on transmission-line trans-
former and balun design at frequencies up to 6 GHz. By way of introduction, design and
mechanical construction of a 5 Watt class A MOSFET amplifier module for 1 MHz to 1
GHz are described in detail. Following, realizations of LC ladder networks, wire-wound
transformers and baluns are analyzed. The main section is dedicated to the modeling
of straight transmission line transformers and compensated baluns, which are commonly
used in power applications. Taking a novel approach, these devices are treated as TEM
multi-conductor systems and characterized using 2D EM field analysis. On this basis a
length-wise scalable equivalent circuit is set up that yields satisfactory accuracy even for
geometries of significant lateral dimension. Furthermore, spiraled transmission line trans-
formers on multi-planar media for small-signal applications are investigated. Here, the
emphasis is set on miniaturization and volume-production cost optimization.
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Kapitel 1

Einleitung

Die vorliegende Dissertation behandelt breitbandige Anpassschaltungen fiir Transistor-
Leistungsverstarker.

Zunachst muss der Begriff der Breitbandigkeit erlautert werden. Die Bandbreiten, von
denen hier die Rede ist, bewegen sich zwischen einigen Oktaven und einigen Dekaden, bei
Frequenzen zwischen unter einem Megahertz und einigen Gigahertz. Besondere Aufmerk-
samkeit gilt dem Frequenzbereich 1... 6 GHz, in welchen viele derzeit in der Entwicklung
begriffene Anwendungen fallen.

Die Untersuchung von Anpassschaltungen war durch die Entwicklung eines Klasse A
MOSFET-Leistungsverstiarkermoduls fiir den Frequenzbereich von etwa 1 MHz... 1 GHz
motiviert. Verstirkermodule dieser Art werden vor allem in der Messtechnik und in milité-
rischen Anwendungen eingesetzt. Bei Entwurf und Herstellung solcher Verstarker bestehen
andere Moglichkeiten und Erfordernisse, als dies bei Komponenten fiir den Massenmarkt
der Fall ist. Die Fertigung erfolgt zu grofien Teilen in Handarbeit, wodurch komplexere
mechanische Konstruktionen, die bei einer automatisierten Massenherstellung vermieden
wiirden, ohne iiberhchten Kostenaufwand einsetzbar sind. Umgekehrt stehen Technologi-
en, welche erst bei hohen Stiickzahlen rentabel sind, nur bedingt zur Verfiigung.

In den meisten Fillen liegen die Bandbreiten der zu verstéirkenden Signale weit un-
terhalb der durch den Verstéirker zur Verfiigung gestellten Bandbreite. Héufig wird die
Frequenz der zu verstidrkenden Signale innerhalb der Verstédrkerbandbreite gesweept oder
umgeschaltet (Multiband-Betrieb). Beispiele fiir breitbandige zu verstirkende Signale sind
Pulse und Storsignale der elektronischen Kriegsfithrung.

Unter dem Begriff der Anpassung werden mehrere unterschiedliche Konzepte zusam-
mengefasst. In den meisten Fillen ist, wenn in der Mikrowellentechnik von Anpassung
gesprochen wird, Leistungsanpassung gemeint. Diese ist bei Betrachtung linearer Kompo-
nenten — zu welcher Kategorie Verstérker der Klasse A in erster Ndherung gehoren — mit
Impedanzanpassung identisch. Anpassung kann jedoch auch nach anderen Philosophien
betrieben werden. So kommt es in Verstiarker-Eingangsstufen weniger auf eine optimale
Leistungsausbeute, als auf eine niedrige Rauschzahl an. Bei nichtlinearen schmalbandigen
Verstérkern konnen durch geeignete Ausgangsbeschaltung die Effizienz und die maximale
Ausgangsleistung optimiert werden. Die hierfiir geeigneten Impedanzen weichen gewhn-
lich von den Werten fiir Kleinsignalanpassung ab, und es spielen nicht nur die Lastimpe-
danz bei der Signalfrequenz, sondern auch die Lastimpedanzen bei deren Harmonischen
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eine Rolle.

Trotz der Vielzahl von Anpassphilosophien laufen Anpassprobleme stets auf die Aufga-
be hinaus eine (haufig reelle) Impedanz in eine geeignete Impedanzcharakteristik zu trans-
formieren. Fiir schmalbandige Anpassaufgaben konnen LC-Netzwerke verwendet werden,
wobei das L hier sowohl fiir Leitungen als auch Induktivitdten steht. Fiir eine breitban-
dige Anpassung werden Transformatoren benétigt. Im weiteren Sinne kénnen auch Sym-
metrierer zu den Anpassschaltungen hinzugerechnet werden, obwohl diese an sich keine
Impedanztransformation, sondern lediglich eine Verschiebung des Bezugspotentials bewir-
ken. In ihren Realisierungsprinzipien sind Symmetrierer und Transformatoren jedoch fast
identisch. Sowohl LC-Netzwerke als auch Transformatoren und Symmetrierer werden in
dieser Arbeit betrachtet.

Den Hauptteil der Dissertation stellt die Beschreibung gestreckter Leitungstransfor-
matoren und -Symmetrierer dar. Fiir diese wird ein Modellierungskonzept ausgearbeitet,
welches Feldsimulation und Leitungstheorie verbindet. Die Strukturen werden als TEM-
Mehrleitersysteme aufgefasst und durch Modenanalyse charakterisiert. Hierauf aufbauend
wird ein der Lange nach skalierbares Ersatzschaltbild entworfen, mit dem auch erhebliche
Breitenausdehnungen in zufriedenstellender Genauigkeit erfasst werden. Das Ersatzschalt-
bild ermoglicht einen effizienten Erstentwurf von gestreckten Leitungstransformatoren
und -Symmetrierern, bei welchem keine langwierigen dreidimensionalen Feldsimulationen
durchgefiihrt werden miissen.

Wegen ihrer im unteren Gigahertz-Frequenzbereich vergleichsweise grofien Abmessun-
gen finden gestreckte Leitungstransformatoren und -Symmetrierer vor allem in Leistungs-
anwendungen oder in der Messtechnik Einsatz. Fiir Kleinsignalanwendungen — vor allem
im Bereich des Massenmarktes — werden kleine Strukturen benétigt. Standardkompo-
nenten mit zufriedenstellenden Eigenschaften existieren im Frequenzbereich 1 ... 6 GHz
derzeit nicht. Erste Schritte in der Entwicklung derartiger Komponenten auf Basis moder-
ner multiplanarer Technologien wurden im Rahmen dieser Dissertation ebenfalls durch-
gefiihrt.
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Breitbandverstirker-Konzepte

2.1 Gegenkopplung

Theoretische Beschreibung

Bei der theoretischen Beschreibung gegengekoppelter Verstérker wird von der in Bild 2.1
dargestellten Anordnung ausgegangen, bei der das Ausgangssignal eines Verstérkers V
mit frequenzabhéngiger Verstirkung v, mit z.B.

v~ = (2.1)

iiber einen Abschwécher K mit der — z.B. frequenzunabhéngigen — Verstarkung k gegen-
phasig an den Verstéirkereingang gelegt wird. Die Gesamtverstirkung dieser Anordnung
ist

v
1+ kv

Uges = ; = (22)

Abbildung 2.1: Prinzip der Gegenkopplung.

Solange die Schleifenverstarkung kv viel grofler als Eins ist, ist die Gesamtverstér-
kung nur von k abhéngig. Fiir kv < 1 ist die Gesamtverstarkung etwa gleich v. Fiir
Transistorverstéirker ergibt sich daraus das bekannte Bode Diagramm.



KAPITEL 2: Breitbandverstérker-Konzepte

Durch Gegenkopplung verringert sich der Klirrfaktor eines Verstérkers ndherungsweise
um den Faktor (14 kv) [34]. In [33] wird gezeigt, wie durch Gegenkopplung die Ausgang-
samplitude um den Faktor (1 + kv), die Amplitude der zweiten Harmonischen jedoch
um (14 kv)? abgesenkt wird. Hieraus folgt eine Verbesserung des IP2 um 20 -log(1 + kv).
Fiir die Verbesserung des IP3 kann kein solch einfacher Zusammenhang angegeben wer-
den, wie man durch Erweiterung der Rechnung in [33] feststellt; die Amplitude der dritten
Harmonischen des gegengekoppelten Verstérkers hingt sowohl vom Intermodulationsab-
stand IM2 als auch vom Intermodulationsabstand IM3 des nicht gegengekoppelten Ver-
starkers ab.

Gegenkopplung beim idealen FET

Fiir den Transistorverstéirker ergeben sich zwei unterschiedliche Methoden der Gegen-
kopplung. In Bild 2.2 bewirkt der Widerstand R; eine Spannungsgegenkopplung: die
Ausgangsspannung der Verstéarkerstufe wird iiber das aus Ry, dem Innenwiderstand der
Signalquelle Rq und der Transistor-Eingangsimpedanz bestehende Netzwerk an den Tran-
sistoreingang gefiihrt. Der Widerstand Ry bewirkt Stromgegenkopplung, da der durch den
Ausgangsstrom in R, verursachte Spannungsabfall — wiederum iiber ein aus Rq und der
Transistor-Eingangsimpedanz bestehendes Netzwerk — an den Transistoreingang gefiihrt
wird.

Fiir die folgenden Uberlegungen wird das in Bild 2.3 dargestellte Ersatzschaltbild des
idealen FET vorausgesetzt.

Die Stromgegenkopplung aufgrund von R, kann als eine Reduzierung der Steilheit
aufgefasst werden. Ist Ry = 0, so verhélt sich die Schaltung in Bild 2.2 wie ein FET der
Steilheit

Ored = (23)

1+ Rog
Werden in Bild 2.2 sowohl Strom- als auch Spannungsgegenkopplung eingesetzt, so
sind die Ein- und Ausgangswidersténde der Schaltung

Ry + Ry,
Rein - 2.4
Ored RL + 1 ( )
und R+ R
Rows = & (2.5)
Ored - RQ +1

Anhand der Gleichungen (2.5) und (2.4) erkennt man, dass beidseitige Anpassung,
also Rein = Rq und R,y = Ry, nur fiir den Fall Rq = Ry, erreicht werden kann. Setzt
man Rq = Ry, =: Zp, so ist beidseitige Anpassung dann gegeben, wenn die Beziehung

Rl = Jred ° 202 (26)
gilt. Fiir die Verstdrkung der Anordnung gilt in diesem Fall [15]

ZO—Rl
Zy

S21 =1- Ored * ZO (28>

So1 = (2.7)
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R,
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Abbildung 2.2: Transistor mit Strom- und Spannungsgegenkopplung.

U, (D gy,

(e o]

Abbildung 2.3: Ersatzschaltbild des idealen FET.

und
So1 =1 —\/Grea - R1. (2.9)

Vielfach ist die Erfiillung von Rq = R;, unzweckmiflig oder nicht realisierbar, wie
beispielsweise in dem weiter unten folgenden Beispiel. In solchen Fillen ist beidseitige
Anpassung mit der Anordnung nach 2.2 nicht exakt, sondern nur ndherungsweise moglich.

Gegenkopplung beim realen Leistungs-FET

Bei Leistungsverstiarkern muss auf den Widerstand R, in fast allen Féllen verzichtet wer-
den, da seine Verschaltung Schwierigkeiten bereitet. Die Source der géangigen Leistungs-
transistoren dient ndmlich gleichzeitig als Warmeabfuhr und ist nur mit grolem Aufwand
von Masse trennbar.

Die Wahl der Quell- und Lastwiderstéinde und damit auch des Gegenkopplungswider-
stands R; ist durch mehrere Faktoren eingeschréankt:

1. Parasitéare Blindelemente: offensichtlich miissen fiir einen linearen Verstarkungsver-
lauf parasitdre Blindwiderstéinde innerhalb des gesamten Betriebsfrequenzbereichs mog-
lichst ohne Einfluss bleiben. Die Werte von Rq und Ry, diirfen weder zu klein (aufgrund
der Streuinduktivitdten), noch zu grofl (aufgrund der Streukapazititen) gewihlt werden.

2. Verfiigharkeit von Transformatoren: bei den hier betrachteten Frequenzen kommen
als Transformatoren nur Leitungstransformatoren in Betracht. Mit diesen sind nur Im-
pedanztransformationsverhéltnisse von 4:1, mit Einschrankungen auch 9:1 realisierbar.
Geht man von einer Systemimpedanz von 50§2 aus, so stehen fiir Rq und R;, nur die
Werte 5062, 12,5 und gegebenenfalls 5,52 zur Verfiigung. Bei Serienschaltung zweier
Verstirker (z.B. im Gegentakt-A-Betrieb mit Hilfe eines Leitungssymmetrierers) halbie-
ren sich diese Impedanzwerte.
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Abbildung 2.4: Verstidrkung des nach Bild 2.2 (mit Ry = 0) gegengekoppelten Transis-
tors CLY5. Bei der Berechnung von Si; wurden Rg = 50€2 und Ry, = 12,5€) zugrunde
gelegt.

3. Erzielung maximaler Ausgangsleistung: bei einer Endstufe wird man die Lastimpe-
danz Ry, in erster Linie nach dem Gesichtspunkt optimaler Leistungsausbeute wahlen. Ry,
ist dann durch die zur Verfiigung stehende Versorgungsspannung bzw. die Durchbruch-
spannung und durch den Maximalstrom des Transistors weitgehend festgelegt.

Der folgend beschriebene Entwurf eines einstufigen, gegengekoppelten Verstérkers ist
nicht als Entwurfsverfahren zu verstehen. Es soll illustriert werden, dass sowohl Bandbreite
als auch Verstarkung nach Wahl des Transistors weitgehend festliegen.

Die Dimensionierung der Gegenkopplung wird anhand des GaAs-FET CLY5 (Tri-
Quint) demonstriert. Die maximale Ausgangsleistung dieses Transistors betrigt etwa
400 mW im (typischen) Arbeitspunkt 5V, 350 mA (Datenblatt [47]). Unter Verwendung
von S-Parameter-Messdaten (Daten des Herstellers [47]) wurden die maximale verfiigbare
Leistungsverstirkung G, des gegengekoppelten Transistors sowie die Verstirkung So;
bei Rq = 50Q und Ry, = 12,5 fiir Ry = 0 und unterschiedliche Werte von R; berechnet.
Das Ergebnis ist in Bild 2.4 dargestellt. (G, ist nur bei unbedingter Stabilitét definiert;

10
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10 MHz... 1,6 GHz 10 MHz... 1,6 GHz

R, =100 Q
——- R =1500
—-—- R =175Q
———-R =2250
_____ R, =500 Q

------- ohne Gegenkopplung

Abbildung 2.5: Ein- und Ausgangsimpedanzen des nach Bild 2.2 (mit Ry = 0) gegenge-
koppelten Transistors CLY¥.

in Bereichen bedingter Stabilitéit ist stattdessen mit diinnen Linien die maximale stabile
Leistungsverstirkung G,s dargestellt. Fiir Definitionen und Bestimmungsgleichungen der
maximalen Leistungsverstirkungen siche Abschnitt 2.2.1 und z.B. [13].)

Anhand der G,,,-Verlaufe findet man einen sinnvollen Wertebereich fiir R; von etwa
1750 ... 250€. In diesem Bereich wird bei guter Anpassung an Ein- und Ausgang die
Verstarkung der Schaltung weitgehend flach sein. Damit liegt R, weitgehend fest.

Wahlt man beispielsweise R; = 2002, so ergibt sich — wiederum aus den aus den
schon oben verwendeten S-Parameter-Messdaten — fiir beidseitige Anpassung die Forde-
rung Zp =~ 25€). (Hieraus erhdlt man nach Gleichung (2.6) fiir die Steilheit den Wert
g ~ 320mS.) Andererseits geht aus dem oben angegebenen Arbeitspunkt die Forde-
rung Rp ~ 5V/350mA =~ 14 hervor. Letzterer Wert ist nédherungsweise mit Hilfe ei-
nes Leitungstransformators mit dem Transformationsverhéltnis 50 €2 : 12.5 (2 realisierbar,
weshalb Ry, = 12.5() festgelegt wird.

Die Impedanz Rq muss nun so gewahlt werden, dass sowohl Ein- als auch Ausgang
moglichst gut angepasst sind. Die Verldufe in Bild 2.4 zeigen, dass dies fiir Rq = 502 gut

11
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erfiillt ist, da bei niedrigen Frequenzen G,,, und S5; nahezu iibereinstimmen.

Ein- und Ausgangsimpedanzen bei zunehmender Frequenz

Mit zunehmender Frequenz wéchst der Einfluss der parasitdren Blindelemente des Tran-
sistors. Die auf der Basis von S-Parametern berechneten Ein- und Ausgangsimpedanzen
des gegengekoppelten CLY5 bei Ry = 0 und unter Variation von R; sind in Bild 2.5
dargestellt. Ohne Anpassmafinahmen nimmt aufgrund der Fehlanpassung die Verstér-
kung Sp; des gegengekoppelten Transistors ab obwohl G, zunimmt (Bild 2.4). Durch
LC-Anpassnetzwerke konnen die Blindanteile der Ein- und Ausgangsimpedanzen teilwei-
se kompensiert werden. In der Praxis ist die Wirksamkeit derartiger Anpassnetzwerke
auf etwa 1... 2 Oktaven begrenzt [40]. Die Anpassung des gegengekoppelten CLY5 mit
LC-Netzwerken ist in Abschnitt 3.4 beschrieben.

Induktivitit im Gegenkopplungszweig

Es kann nicht ganz verhindert werden, dass der Gegenkopplungszweig induktive Anteile
enthélt. Leistungstransistoren sind gewohnlich auf einem metallischen, mit Source ver-
bundenen Tréger (Flange) angebracht, welcher zur Warmeabfuhr dient. Die Gegenkopp-
lung kann bei solchen Transistoren nur um das Flange herum (Bild 2.6 a), oder iiber das
Transistorgehduse hiniiber (bzw. seitlich daran vorbei) gefithrt werden (Bild 2.6b). Im
ersteren Fall ldsst sich die Gegenkopplung als Leitung mit niedrigem oder mittleren Wel-
lenwiderstand ausfithren. Im zweiten Fall entsteht eine Leitung mit ungenau festgelegtem
Massebezug und hohem Wellenwiderstand. Aufgrund der folgenden Untersuchung sowie
aus aufbautechnischen Gesichtspunkten, wird man der Konfiguration in Bild a den Vorzug
geben.

(Ansicht von oben)

Ry Cioppe Microstrip-
Leitung (Seitenansicht)
Q / Geausekappe Ri Cioppel
| Sl Platine — ':’_ Geausekappe
N\
O [/////]/)/ |
Flange Flange
(a) (b)

Abbildung 2.6: Montage des Riickkopplungszweiges; (a) um das Flange herum, (b) iiber
den Transistor hiniiber (nicht empfohlen).
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R, L,
W——N

]
R, § o

Abbildung 2.7: Gegenkopplungsnetzwerk, bestehend aus dem der dufleren Riickkopplung,
dem Innenwiderstand der Signalquelle, und den parasitdren Elementen des Transistors.

Frequenz [GHz]

Abbildung 2.8: G,y des nach Bild 2.2 mit R; = 60 und Ry, = 0 gegengekoppelten
Leistungs-MOSFET LP801, mit und ohne zusétzliche Induktivitat L,.

In beiden in Bild 2.6 dargestellten Fillen entsteht eine Phasendrehung zwischen dem
Ein- und dem Ausgang des gegenkoppelnden Netzwerks. Sie ergibt sich aus der Lénge und
dem Wellenwiderstand der riickkoppelnden Leitung sowie aus parasitdren Elementen der
beteiligten Bauteile. In Bild 2.7 ist eine Ersatzschaltung des riickkoppelnden Spannungs-
teilers dargestellt. Sie besteht aus dem &dufleren Riickkopplungszweig, dem Innenwider-
stand der Signalquelle und dem Transistoreingang. Die induktiven Anteile des Riickkopp-
lungszweiges sind durch L; beriicksichtigt. Soll eine Konfiguration nach Bild 2.6 a betrach-
tet werden, so ist Ly durch eine Leitung zu ersetzen. In jedem Fall wird mit zunehmender
Frequenz die Phasendifferenz zwischen Upg und U; wachsen. Die gegenkoppelnde Wirkung
nimmt dabei ab und geht ab einer Phasendrehung von —270° sogar in Mitkopplung iiber.
In letzterem Fall entsteht eine Uberhohung der Verstirkung.

Die Induktivitat im Riickkopplungszweig macht sich vor allem bei niedrigen Werten
von Ry, bemerkbar. In Bild 2.8 ist die anhand von S-Parameter-Daten berechnete, ma-
ximale verfiigbare Leistungsverstirkung G,,, des mit 60 ) gegengekoppelten Leistungs-
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MOSFET LP801 (Polyfet) [39] dargestellt. Ein Induktivitiatswert von L; = 4nH im
Gegenkopplungszweig bewirkt eine Uberhéhung von G, um etwa 1dB. Nahezu die glei-
chen Verlaufe erhilt man, wenn man L; durch eine Leitung mit Z;, = 502 und der
Lange = 2 x 12mm, oder mit Z, = 25 und der Lange = 2 x 23 mm ersetzt.

Auch ohne zusatzliche Induktivitdt L; berechnet man mit 12; = 602 eine leichte Ver-
starkungsiiberhohung bei hohen Frequenzen. Diese wird durch die Phasendrehung auf-
grund der parasitiren Elemente des Transistors hervorgerufen.

2.2 Ein zweistufiger MOSFET-Verstirker

Bei einem zweistufigen Verstéirker kann der Frequenzgang durch ein zwischen den Stu-
fen liegendes Netzwerk beeinflusst werden. Hierbei wird ausgenutzt, dass zwischen den
Verstéarkerstufen, anders als am Verstérker-Ein- und -Ausgang, Fehlanpassung herrschen
darf. Im einfachsten Fall kann das Zwischenstufen-Netzwerk aus einer Verbindungsleitung
bestehen. Der Frequenzgang des Zwischenstufen-Netzwerks kann nicht isoliert betrachtet
werden; er ist das Ergebnis der Ausgangsimpedanz der Eingangsstufe, des Zwischenstufen-
Netzwerks und der Eingangsimpedanz der Ausgangsstufe.

Es wird der Frequenzgang des in Bild 2.9 dargestellten, zweistufigen Leistungsverstér-
kers untersucht. Die Eingangsstufe ist im Bild als Treiber-, die Ausgangsstufe als Endstufe
bezeichnet. Der Transistor der Treiberstufe ist der VDMOS-FET F2001 (Polyfet) [38].
Der Transistor der Endstufe ist der schon in Abschnitt 2.1 untersuchte LDMOS-FET

| |

| |

UGate ! UGate !

| |

Treiberstufe : Endstufe :

Abbildung 2.9: Zweistufiger MOS-Leistungsverstérker.
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LP801. Beide Transistoren sind mit 60 €2 spannungsgegengekoppelt. Die Gegenkopplung
ist jeweils auf zwei Zweige (zu beiden Seiten des Transistors) aufgeteilt, zum einen um
die Induktivitdat gering zu halten und zum anderen um die in den Gegenkopplungswider-
stdnden umgesetzte Verlustleistung (die bei dieser Endstufe Werte bis zu 1 W annimmt)
zu verteilen. Die Gegenkopplungswidersténde sind seitlich neben der Gehéusekappe, iiber
dem Transistor-Flange angebracht. (Elektrisch #hnelt diese Gegenkopplungsfithrung der
in Bild 2.6b dargestellten.) Die Gatespannungszufithrung ist durch Widerstédnde von
ca. 1k€2, die Drainstromzufithrung mit Hilfe selbst gewickelter Ferritdrosseln realisiert.
Die beiden Stufen wurden zunéchst jede fiir sich aufgebaut und mitsamt der
Gatespannungs- und Drainstromzufithrung mit dem Netzwerkanalysator gemessen. An-
hand dieser Messungen wurde die fiir einen flachen Frequenzgang optimale Lénge der
Verbindungsleitung zwischen den Transistoren mit dem Schaltungssimulator ermittelt.

2.2.1 Analyse des Frequenzgangs

Fiir die folgend durchgefithrte Analyse des Frequenzgangs des zweistufigen Verstér-
kers werden die Begriffe der Ubertragungsleistungsverstérkung Gy, der Leistungsver-
starkung G, der verfiigharen Leistungsverstiarkung G, und der maximalen verfiigharen
Leistungsverstarkung Gy, in Ubereinstimmung mit den gemeinhin iiblichen Definitionen
verwendet. Diese sollen anhand der in Bild 2.10 dargestellten Zweitoriibertragung kurz
wiederholt werden. Gleichungen zur Berechnung dieser Groflen aus Zweitor-S-Parametern
kénnen z.B. [13] entnommen werden.

Die Ubertragungsleistungsverstéirkung Gy ist das Verhéltnis der in der Last umge-
setzten Leistung zur verfiighbaren Leistung der Quelle. Sie héngt von den Impedanzen Zg
und Z;, und von den Parametern des Zweitors ab und beschreibt in also die Zusammen-
schaltung aus Quelle, Zweitor und Last. Sind fiir das Zweitor S-Paramter mit Zq und Z,
als Bezugsimpedanzen fiir Tor 1 und 2 gegeben, so ist Gy = 52155;.

Die Leistungsverstarkung G ist von der Quelle unabhéngig und beschreibt die Zusam-
menschaltung aus Zweitor und Last. Sie ist als das Verhéltnis der von der Quelle an das
Zweitor abgegebenen Leistung zu der von der Last aufgenommenen Leistung definiert und
h&ngt nur von der Impedanz Z;, und von den Parametern des Zweitors ab.

Die verfiighare Leistungsverstiarkung G, ist von der Last unabhéngig und beschreibt
die Zusammenschaltung aus Quelle und Zweitor. Sie ist als das Verhéltnis der verfiigbaren

Quelle Last

Zq Zweitor Z

-

Z,

2

Abbildung 2.10: Darstellung einer Zweitoriibertragung.
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Leistung der Quelle zur verfiigharen Leistung am Ausgang des Zweitors definiert und
hangt nur von der Impedanz Zg und von den Parametern des Zweitors ab.

Die maximale verfiigbare Leistungsverstirkung G, beschreibt nur das Zweitor allein.
Sie ist als die Ubertragungsleistungsverstirkung definiert, welche sich bei beidseitiger
Anpassung, also fiir Zq = Z7 und Z;, = Z; ergibt.

F2001

LP801

1T

z

z

aus,1 ein,2

Abbildung 2.11: Blockschaltbild des zweistufigen MOS-Leistungsverstéirker in Bild 2.9.

Der Analyse des Frequenzgangs des zweistufigen Verstéarkers wird das in Bild 2.11
dargestellte Blockschaltbild zugrunde gelegt. Die Verbindungsleitung zwischen den beiden
Verstéarkerstufen wird diesen zu etwa gleichen Teilen zugerechnet. Die gestrichelten Linien
in Bild 2.9 zeigen die Bezugsebenen an.

Der Verstéarker wird in einer Impedanzumgebung von 12,5 {2 untersucht. Ausgangssei-
tig ist ein Impedanzwert dieser GroBlenordung notwendig, um die gewiinschte Ausgangs-
leistung der Endstufe zu erhalten, ohne die Drain-Source-Durchbruchspannung zu iiber-
schreiten. Fingangsseitig erweisen sich 12,52 zur Erzielung eines konstanten Frequenz-
gangs und einer geringen Torreflektionen als geeignet. Der Wert 12,5 (2 kann aus 50 €2 mit
Hilfe von 4: 1-Leitungstransformatoren breitbandig realisiert werden.

Die Gesamt-Ubertragungsleistungsverstirkung Gy ges des wie in Bild 2.11 dargestellt
betriebenen, zweistufigen Verstérkers ist geméaf3

G = GU,I . GU,Q (2.10)

U,ges
als das Produkt der Ubertragungsleistungsverstarkungen der beiden hintereinander ge-
schalteten Stufen gegeben, wobei bei der Berechnung von Gy, und Gy, die Ein- und
Ausgangsimpedanzen Zq und Zgin 2 bzw. Zays1 und Zj, zugrunde zu legen sind.

Zur weiteren Analyse der Gesamt-Ubertragungsleistungsverstirkung wird die
(Fehl-) Anpassung zwischen den beiden Stufen betrachtet, welcher die Ubertragungsleis-

tungsverstirkung
Zein 2 Zaus 1 ?
Gup=|1-|——"—— 2.11
vz < ‘ Zein,2 + Zaus,l ( )
zugerechnet werden kann. Mit dieser kann fiir die Gesamt-
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Treiberstufe (F2001)

[dB]

\
\
x
08 1

4 | |
0 02 04 06
Frequenz [GHz]
------- GIm,1
-——-—G
v,1
GU,1

[dB]

Endstufe (LP801)

Abbildung 2.13: Fehlanpassung zwischen Treiber- und Endstufe. Links sind die Aus-
gangsimpedanz der Treiberstufe und die Eingansimpedanz der nachfolgenden Verstir-
kerstufe dargestellt, rechts der daraus resultierende Verlauf der Ubertragungsleistungs-

verstarkung G-

Beide Stufen zusammen

24 v

s, [dB]

04 0.6

\

\

|
08 1
Frequenz [GHz]

Beide Stufen zusammen

0 T T T T T
| | |
| | | |
- P TS
.__\J_ | | \/'/;//
NN e e N
| | —-—T S
\ \ \ \ 22
| | | | |
0 02 04 06 0.8 1 1.2

Frequenz [GHz]

Abbildung 2.14: Gemessene Verstarkung und Torreflektion des zweistufigen Verstérkers.
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Ubertragungsleistungsverstiarkung

G gee = Gt - Gy - Go. (2.12)

U,ges

geschrieben werden, wobei G die verfiighare Leistungsverstéarkung der Treiberstufe bei
Beschaltung ihres Eingangstors mit Zq = 12,5 ist, und G, die Leistungsverstiarkung der
Endstufe bei Beschaltung ihres Ausgangstors mit Z;, = 12,5Q.

Bild 2.12 zeigt die aus Messwerten berechneten G-, G- bzw. G-, und Gy;-Verlaufe
der beiden Verstéarkerstufen. Vergleicht man die G- und G- bzw. G-Verlidufe, so findet
man, dass die Wahl der Umgebungsimpedanz von 12,5 () giinstig ist, da die Kurven erst
bei hohen Frequenzen auseinander laufen. Der Gy-Verlauf der Treiberstufe zeigt im be-
trachteten Frequenzbereich einen leichten Anstieg. Der G-Verlauf der Endstufe nimmt bei
etwa 600 MHz ein Maximum an und fallt dann stark ab.

Die Uberhohung im G-Verlauf der Endstufe bei 600 MHz sowie der starke Abfall zu
hoheren Frequenzen hin werden durch die frequenzabhéngige Fehlanpassung zwischen den
beiden Stufen kompensiert. Dies zeigt sich bereits an den in Bild 2.12 ebenfalls eingetra-
genen G-Verldufen, welche im Bereich um 600 MHz von G, bzw. G erheblich abwei-
chen, zu hoheren Frequenzen hin sich jedoch wieder an G und G, bzw. G anndhern.
Die durch Gy, gegebene (Fehl-) Anpassung zwischen den beiden Stufen ist im kartesi-
schen Diagramm in Bild 2.13 dargestellt. Das Smithdiagramm zeigt die aus den Impe-
danzen Z,,s1 und Zy 2 bei einer Bezugsimpedanz von 12,5 €2 berechneten Reflektionsfak-
toren ' 50(Zausy) und I'io 50(Zein2). Im Bereich um 600 MHz, bei dem das Maximum
der Leistungsverstirkung der Endstufe liegt, nimmt G5 ein Minimum an. Am Rand des
Frequenzbands, bei f ~ 1,1 GHz, sind Z,,s1 und Z, 2 ndherungsweise konjugiert komplex
zueinander und Gy j, nimmt sein Maximum an.

In Bild 2.14 sind Verstdarkung und Torreflektion des gesamten Verstédrkers darge-
stellt. Der Frequenzgang ist weitgehend konstant. Ab etwa 800 MHz nehmen sowohl am
Eingang als auch am Ausgang die Torreflektionen deutlich zu. Durch Hinzufiigen von
LC-Anpassgliedern konnten diese vermindert werden, wobei gleichzeitig die Verstéirkung
bei hohen Frequenzen etwas zunihme. (Eine Verbesserung der Anpassung von —7dB
auf —10dB entspricht einer Erh6hung der Verstirkung um etwa 0,5dB.)

2.3 Ein Verstirkermodul mit MOSFET-Endstufe

Unter Verwendung der bis hierher beschriebenen Verstarkerstufen wurde ein Verstéarker-
Modul aufgebaut. Es handelt sich dabei um einen eigenstidndigen, in ein Aluminium-
gehduse eingebauten Verstérker, welcher Schaltungen fiir eine geregelte Versorgung der
Transistoren sowie Schutzschaltungen gegen Uberhitzung und falsch angelegte Versor-
gungsspannung enthélt. Es wird eine DC-Versorgungsspannung benétigt und es muss fiir
eine geeignete Kiihlung gesorgt werden.

Die wichtigsten Eigenschaften des Verstéirkermoduls sind:

o Klasse A Eintakt-MOSFET-Endstufe
e Frequenzbereich (BWq54p): 0,5-1100 MHz
e Verstirkung: 40,5dB ( £0,5dB )

18



KAPITEL 2: Breitbandverstérker-Konzepte

I A S Y
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be1 be2 be3
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Abbildung 2.15: Schaltbild des Verstérkermoduls (nur HF-Teil).

o 1dB-Kompressionspunkt: > 37,5dBm
e Intermodulationspunkt IP3: >45dBm
e Versorgungsspannung: 32V DC (2 A)

Schaltung

Das Schaltbild des HF-Teils des Verstéarkers ist in Bild 2.15 dargestellt. Als Eingangsstufe
dient der MMIC-Verstarker SGA 4186 (Stanford Microdevices). Seine Verstéirkung be-
tragt etwa 10 dB, seine maximale Ausgangsleistung 26 dBm und seine Rauschzahl 4,2 dB.
Die néchste Stufe bildet der in Abschnitt 2.1 ausfiihrlich betrachtete GaAs-FET CLY5
mit Spannungsgegenkopplung. Der Eingangswiderstand der CLY5-Stufe ist (bei niedrigen
Frequenzen) etwa 502, der Ausgangswiderstand etwa 12.5. Auf eine Beschaltung der
CLY5-Stufe mit LC-Anpassgliedern, wie sie in Abschnitt 3.4 beschrieben wird, wurde ver-
zichtet. Stattdessen wurde zwischen den Ausgang des MMIC-Verstérkers und den Eingang
der CLY5-Stufe das Dampfungsglied R/ Ry gelegt. Dieses dampft Reflektionen an dem
schlecht angepassten Eingang der CLYJ5-Stufe, was wegen der starken Riickwirkung des
MMIC-Verstérkers notwendig ist; auBlerdem wird die Verstarkung der Gesamtschaltung,
die etwas iiber dem geforderten Wert von 40dB liegt, reduziert. Aus den in Bild 2.15
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dargestellten Werten fiir R; und Rs erhélt man fiir das Dampfungsglied die Eingangsim-
pedanz 50 €2, die Ausgangsimpedanz 482 und die Dampfung 1,8 dB.

Der niederohmige Ausgang der CLY5-Stufe liegt direkt am Eingang des in Ab-
schnitt 2.2 beschriebenen, zweistufigen MOSFET-Leistungsverstérkers. Der niederohmi-
ge Ausgang der Endstufe (ca. 12,5Q) wird mit Hilfe eines Ferrit-Leitungstransformators
auf 50 Q transformiert. (Da das Design dieses Leitungstransformators — obwohl bereits
funktionsfihig — noch verbessert werden konnte, wird er hier nicht beschrieben; einen
geeigneten Leitungstransformator findet man in Abschnitt 7.3.1.)

Wahl der Arbeitspunkte

Die Arbeitspunkte der Transistoren wurden mit dem Ziel gewihlt, einen moglichst ho-
hen 1dB-Kompressionspunkt zu erreichen. Hierbei ist, neben der Durchbruchsspannung
der Drain-Source-Strecke, die zuléssige Verlustleistung der Transistoren der begrenzen-
de Faktor; hierauf wird weiter unten néher eingegangen. Zur Ermittelung der optimalen
Arbeitspunkte wurden dieselben variiert, und dabei jeweils die 1 dB-Kompressionspunkte
iitber das gesamte Frequenzband gemessen. Die Strome und Spannungen der einzelnen
Verstéarkerstufen sind in Bild 2.15 angegeben. Aus ihnen erhélt man die Verlustleistungen
P, =1W fiir den CLYS, P, = 7,5W fiir den F2001 und P, = 30,5W fiir den LP801.
Der 1 dB-Kompressionspunkt ist frequenzabhéngig. Dies kann durch eine vereinfachte,
von einem linearen Transistorersatzschaltbild ausgehende Betrachtung anschaulich ge-
macht werden. In dem in Bild 2.16 a dargestellten Ersatzschaltbild des Ausgangs der
Endstufe ist der Transistorausgang (Drain) durch eine gesteuerte Stromquelle, die Drain-

R 3 ' ' '
-- AN 50 MHz
500 MHz
L — 2] |
D < 1000 MHz
- Yo

J_Cds L. £ \\\\g\) |

0 10 20 30 40
(V]

H—(=
—

Drain

(a) (b)

Abbildung 2.16: Vereinfachte Groflsignalbetrachtung; (a) Kleinsignal-Ersatzschaltbild
(dargestellt ist der Ubersichtlichkeit halber nur der Verstirkerausgang), (b) Auf Grundlage
von Bild a berechnete Ortskurven (ug,iq) im Ul-Ausgangskennlinienfeld des Endstufen-
transistors.
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Source-Kapazitat und eine Zuleitungsinduktivitat reprasentiert. Es werden der Strom 44
und die Spannung uq der gesteuerten Stromquelle betrachtet. Wird iq negativ oder wird uq
kleiner als die Sattigungsspannung, so hat man den Giiltigkeitsbereich des Stromquellen-
modells und damit auch den Aussteuerungsbereich des Transistors verlassen.

Zur grafischen Darstellung kann die Ortskurve der (uq,7q)-Paare in das Kennlinienfeld
des Transistors eingetragen werden. Bild 2.16 b zeigt (ugq, iq)-Ortskurven fiir den Endstuf-
entransistor LP801, welche nach Bild 2.16 a fiir unterschiedlichen Frequenzen und einer
Ausgangsleistung von jeweils 37 dBm berechnet wurden. Bei 50 MHz liegt die Ortskurve
nahezu auf einer Geraden. Aufgrund der Drain-Source-Kapazitat weitet sich die Orts-
kurve bei hoheren Frequenzen zu einer Ellipse auf. Man erkennt eine leichte Drehung
der Ellipsen-Mittelachse mit zunehmender Frequenz. Beide Effekte bewirken, dass mit
zunehmender Frequenz die (ug,iq)-Ortskurven immer weiter in nichtlineare Gebiete des
Transistor-Kennlinienfelds geraten. In Ubereinstimmung hiermit findet man in Bild 2.19
mit zunehmender Frequenz ein Abnehmen der maximalen Ausgangsleistung des Verstér-
kers.

FET-Vorspannungserzeugung und Arbeitspunktstabilisierung

Die Ruhestrome der Transistoren werden durch Anlegen der Gatespannung eingestellt.
Der jeweils benotigte Spannungswert muss abgeglichen werden, da hier trotz Verwendung
ein und desselben Transistortyps erhebliche Schwankungen auftreten koénnen. Ein Maf
hierfiir ist die Streuung der Schwellenspannung.

Die Gate-Vorspannungen der Transistoren werden mit Hilfe einer nach dem in Bild 2.17
dargestellten Prinzip arbeitenden Regelschaltung eingestellt. In dieser Schaltung erzeugt
der Drainstrom iiber dem Widerstand R; einen Spannungsabfall, welcher mit Hilfe eines
Operationsverstirkers mit dem am Spannungsteiler R,/ R3/ R, voreingestellten Wert ver-
glichen wird. Der Operationsverstarker ist zur Vermeidung von Schwingungen als Tiefpass
(Integrierer) geschaltet. Der Spannungsteiler R5/Rg reduziert den Ausgangsspannungsbe-
reich des Operationsverstéirkers auf den zur Stromregelung durch den FET notwendigen
Spannungsbereich.

o tU

SR

Up

U R, R

FET-Verstarker —AMA\— R
3

J R I R

4

Abbildung 2.17: Regelschaltung zur Einstellung der Gate-Vorspannung (nach [10]).
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Der GaAs-MESFET CLY5 benétigt eine negative Vorspannung. Diese wird mit einem
IC erzeugt (nicht abgebildet). Da der MESFET selbstleitend ist, muss beim Einschal-
ten des Verstérkers der Drainstrom begrenzt werden, bis sich die Vorspannung am Gate
aufgebaut hat. Die Strombegrenzung wird von einem zur Erzeugung einer niedrigen Drain-
spannung ohnehin notwendigen Spannungsregel-IC iibernommen (nicht abgebildet).

Die Schaltungen zur Vorspannungsregelung in dem Verstérkermodul sind ausfiihrlich
in der Studienarbeit von Michael Margraf [30] beschrieben.

Wirmeabfuhr; mechanischer Aufbau

Die Ausgangsleistung des Verstérkers ist hauptséichlich durch die maximal zuldssige Ver-
lustleitung der Transistoren begrenzt. Durch Anderung der Arbeitspunkte kann die Aus-
gangsleistung des Verstéarkermoduls von 37dBm auf 40 dB erhcht werden, ohne dass die
Transistoren sofort Schaden nehmen. Es nehmen jedoch die Verlustleistung und damit
auch die Kanaltemperatur in den Transistoren zu, wodurch die zu erwartende Lebens-
dauer und damit die Zuverlédssigkeit des Verstérkers abnehmen. Laut [40] sollte die Ka-
naltemperatur der verwendeten MOSFETs im Dauerbetrieb eine Temperatur von 150°C
nicht iiberschreiten. Ist, wie beispielsweise in militdrischen Anwendungen, eine besonders
hohe Zuverlassigkeit gefordert, wird ein Maximalwert von 125°C empfohlen.

Bestimmend fiir die Kanaltemperatur sind neben der Verlustleistung die Auflentempe-
ratur bzw. die Temperatur der Wéarmesenke und die Summe der thermischen Widersténde.
Im Fall des Verstéirkermoduls wird als Warmesenke die Auflenseite des Gehduses ange-
nommen. Bei vergleichbaren kommerziellen Verstérkermodulen wird typischer Weise eine
zulassige Maximaltemperatur von 40°C gefordert. Mit diesem Wert, und der Kanaltempe-
ratur von 150°C erhélt man ein maximal erlaubtes Temperaturgefille von 110 K. Im Fall
des Endstufentransistors LP801 mit P, = 30 W berechnet man hieraus, dass die Summe
der thermischen Widerstiande 3,7 K/W nicht {iberschreiten darf.

Der kritischste Streckenabschnitt bei der Warmeabfuhr liegt zwischen dem Kanal und
dem Transistor-Flange. Fiir den Transistor LP§01 wird der thermische Widerstand zwi-

FET-Gehausedeckel

. . . Flange (=Source)
Microstrip-Zuleitung

PCB

\ﬁ Aluminium-Chassis
\

Lotverbindungen Kupfertrager

Abbildung 2.18: Montage von Platine und Leistungs-FETs (Querschnitt).
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schen Kanal und Flange bei 25°C mit 2,4 K/W angegeben. Dieser Wert steigt jedoch
mit der Temperatur T an; in erster Nidherung [40] ist der Anstieg linear und geniigt der
Gleichung

Rth - Rth, 25°C * (1 -+ O, 006 . (T - 25 K)) . (213)

Rechnet man bei Betrieb des Verstiarkers mit einer mittleren Temperatur der Kanal-
Flange-Strecke von 80°C, so erhilt man fiir den LP801 den Wert Ry, ~ 3,2K/W. Bei
30 W Verlustleistung entsteht ein Temperaturgefille von etwa 96°K. (Bei dem kleineren
Treiberstufen-Transistor F2001 ist zwar die abzufithrende Verlustleistung geringer, man
erhélt jedoch wegen der geringeren Transistorchipfliche hohere thermische Widerstands-
werte und damit ein dhnlich grofles Temperaturgefélle.)

Der Warmewiderstand der Strecke durch das Flange hindurch und auf den Tréger,
auf welchem der Transistor montiert ist, wird fiir die Flangegrofie des LP801 mit etwa
0,1 K/W angegeben. Dies setzt eine gute mechanische Verbindung zum Tréger voraus, wie
sie durch Lotung oder Verschraubung auf eine fein gearbeitete Oberfliche (5... 10 um)
entsteht.

Es verbleibt die Strecke durch den Tréger hindurch auf die Tréagerunterseite. Bei der Er-
mittelung des hier entstehenden Temperaturgefilles kann die Analogie ausgenutzt werden,
welche zwischen dem stationédren thermischen Stromungsfeld und dem elektrostatischen
Feld besteht. Mit der thermischen Leitfahigkeit o, und der Verlustleistungsdichte p, gilt
namlich

div (o, grad T') = py. (2.14)

Das Analogon zum thermischen Widerstand Ry, ist die Kapazitit C.. Hat man Cy fiir
eine Anordnung mit homogener Permittivitit € bestimmt, so kann man mittels der Um-
rechnungsvorschrift
Ry _ 6/[\/}_;} (2.15)
W] C/[%] o/ (&)
den thermischen Widerstand Ry, fiir die gleiche Geometrie bei Ausfiillung mit einem
Medium mit oy, berechnen.

Zur Bestimmung des thermischen Widerstands, der bei der Warmeabfuhr durch einen
Metalltriager, auf welchem der Transistor angebracht ist (vgl. Bild 2.18), entsteht, wird ein
Stiick Streifenleitung betrachtet, welches sich auf einem Substrat mit hoher relativer Per-
mittivitat befindet. Das Stiick Streifenleitung entspricht der Grundflache des Transistor-
Flanges. Das Substrat entspricht dem Metalltrager. Die Wahl einer hohen Permittivitat
tragt dem Umstand Rechnung, dass die Warmeleitfahigkeit des Metalltréagers wesentlich
hoher ist, als die von Luft. Daher triagt der Luftraum kaum zum Warmetransport bei,
und Gleichung (2.15) gilt trotz inhomogener Materialverteilung néherungsweise.

Die Kapazitiat der beschriebenen Ersatzanordnung kann mit Hilfe von Leitungsbe-
rechnungsprogrammen ermittelt werden. Nach (2.15) berechnet man aus dieser den Wiér-
mewiderstand. Mit den MaBlen des LP801-Flanges (6,5 mm x 19mm), einer Trégerdicke
von 10mm und der Wirmeleitfdhigkeit von Kupfer (380 W/mK) erhélt man einen ther-
mischen Widerstandswert von 0,07 K/W. Fiir Aluminium (220 W/mK) erhoht sich dieser
Wert auf das 1,7-fache, fiir Messing (111 W/mK) auf das 3,4-fache. Der Warmewiderstand
des Tragers ist demnach nicht zu vernachléssigen.
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s, [dB]

An dieser Stelle muss betont werden, dass die Vorstellung hintereinandergeschalteter
thermischer Widerstinde nur eine Niherung ist, da die Uberginge (z.B. Transistorchip
auf Flange, Flange auf Tréger etc.) in der Realitéit keine Fldchen gleicher Temperatur
darstellen.

Wegen seines geringen Gewichts und seiner guten thermischen Leitfahigkeit wurde
Aluminium als Material fiir das Modulgehéduse gewéhlt. Aufgrund der nicht allzu hohen
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Abbildung 2.19: Gemessene Charakteristiken des Verstédrkermoduls.
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Leistung der Endstufentransistoren sprédche nichts gegen eine Montage der Transistoren
direkt auf den Aluminiumkérper. Dennoch wurde ein Kupfertrager zwischen Transisto-
ren und Gehiuse angebracht. Hierdurch verringert sich zum einen der thermische Uber-
gangswiderstand, wodurch sich die Lebensdauer der Transistoren erhéht. Zum anderen
ermoglicht der Kupfertrédger, dass sowohl die Transistoren als auch die Verstirkerplatine
eingelotet werden kénnen. Durch das Einléten der Platine wird eine gute Masseverbindung
sichergestellt. Bei Verschraubungen kénnen Aufwolbungen der Platine entstehen, welche
die Masseverbindung zwischen Triger und Platine unterbrechen, und so zu erheblichen
Umwegen in der Signalmasse fithren kénnen. Die Anordnung aus eingelotetem Transistor,
Platine, Trager und Gehéuse ist in Bild 2.18 dargestellt.

Messergebnisse

Die gemessenen Charakteristiken des Verstdrkermoduls sind in Bild 2.19 dargestellt.
(Simulationen des Verstarkermoduls in seiner Gesamtheit wurden nicht durchgefiihrt.)
Zur Verdeutlichung der Leistungskompression wurde die Verstdrkung bei unterschiedli-
chen Eingangspegeln gemessen. Die 1 dB-Kompressionspunkte (dargestellt im Graf un-
ten) wurden mit einem Leistungsmessgerit gemessen. Die Ausgangsleistung des Verstér-
kers bei 1 dB-Kompression betrégt bei den meisten Frequenzen iiber 38 dBm, der kleinste
gemessene Wert ist 37,5dBm. Die Intermodulationspunkte dritter Ordnung liegen et-
wa 8 ... 9dB iiber den 1dB-Kompressionspunkten. Schwankungen der Verstiarkung blei-
ben unter 0,5dB. Die 0,5dB-Bandbreite ist etwa 0,5—-1100 MHz; die 3 dB-Bandbreite
ist etwa 0,2-1300 MHz. An den Réndern dieser Frequenzbédnder nimmt allerdings die
Ausgangsreflektion stark zu: bei Frequenzen unter 1 MHz und iiber 800 MHz wéchst sie
iiber —10dB. Die Reflektion am Eingang bleibt im gesamten Frequenzband deutlich un-
ter —10dB; dies ist dem MMIC zu verdanken.

2.4 Gegentakt-Endstufe

Die Ausgangsleistung gehauster Mikrowellentransistoren liegt typischer Weise im Bereich
von nur einigen Watt (vgl. Tabelle A.1 im Anhang A). Durch Zusammenschaltung meh-
rerer Transistoren kann deren Ausgangsleistung kombiniert, und dadurch eine héhere Ge-
samtleistung erzielt werden. Die Zusammenschaltung kann auf unterschiedlichen Ebenen
erfolgen. Gehéuste Leistungstransistoren enthalten gewohnlich mehrere parallel geschal-
tete Transistorfelder. Diese bestehen ihrerseits wiederum aus vielen parallelen Transistor-
fingern. In vielen Endstufen werden zwei (gewohnlich gehéuste) Transistoren, entweder
in Parallelschaltung oder seriell (gewohnlich im Gegentakt-Betrieb) zusammengeschaltet.
Zur Erzielung sehr hoher Leistungen kénnen mehrere, einzeln funktionsfdhige Verstarker-
module mit Hilfe von Leistungskombinierern zusammengeschaltet werden.

Im Rahmen dieser Dissertation wurden keine durch Zusammenschaltung mehrerer
Transistoren gebildeten Endstufen untersucht. Wegen ihrer grofien Bedeutung, und da
sie einen wichtigen Anwendungsfall fiir die weiter hinten betrachteten Leitungstransfor-
matoren und -Symmetrierer darstellt, soll hier dennoch kurz die Gegenktakt-Endstufe
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Abbildung 2.20: Gegentakt-Endstufe mit spannungsgegengekoppelten MOSFETSs
(nach [36]).

beschrieben werden. Ausfiihrlichere Beschreibungen von Endstufen aus zusammengeschal-
teten Transistoren findet man unter anderem in [10].

Die Gegentakt-B- oder Push-Pull-Endstufe ist eine der wichtigsten Schaltungen zur
seriellen Kombination zweier Transistoren. Obwohl beide Transistoren im B- oder AB-
Betrieb arbeiten, entsteht bei der Zusammenschaltung ein weitgehend linearer Ausgang.
Der Vorteil liegt in einer gegeniiber dem A-Betrieb wesentlich verbesserten Effizienz.

Ein Beispiel einer Gegentakt-Endstufe ist in Bild 2.20 dargestellt. Die Schaltung ent-
halt zwei MOSFETS, welche in Spannungsgegenkopplung betrieben werden. Um trotz
Typenstreuung einen symmetrischen Betrieb einstellen zu konnen, sind getrennte Gate-
spannungsanschliisse vorgesehen. Die fiir den Gegentaktbetrieb notwendige symmetrische
Ansteuerung der Transistoren wird durch den eingangsseitigen kompensierten Symmetrie-
rer (vgl. Abschnitt 7.1.3) erzeugt; auf die Kompensationsleitung kann in vielen praktischen
Fillen verzichtet werden. Da der Symmetrierer keine Impedanztransformation verursacht,
liegt an jedem der beiden Transistoreingénge die halbe Systemimpedanz Z,. Haufig werden
zwischen dem eingangsseitigen Symmetrierer und den Transistoren zur Impedanztransfor-
mation ein symmetrischer Leitungstransformator (Abschnitt 7.1.1) oder zwei (unsymme-
trische) Ruthroff-Transformatoren (Abschnitt 7.1.2) eingefiigt (nicht abgebildet).

An die Ausginge der Transistoren ist ein symmetrischer Leitungstransformator an-
geschlossen. Uber diesen werden die Transistoren mit Strom versorgt. Ein kompensierter
Symmetrierer verbindet den symmetrischen Ausgang des Leitungstransformators mit der
unsymmetrischen Last. In Féllen ausreichender Symmetrierwirkung des Leitungstransfor-
mators kann der Symmetrierer auch weggelassen werden (vgl. Abschnitt 7.1.1).
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Kapitel 3

LC-Anpassnetzwerke

Die bis hierher betrachteten Verstédrker sind in ihrer Bandbreite nach oben durch die
parasitdren Blindelemente des Transistors beschrinkt. Mit Hilfe von Anpassnetzwerken
konnen diese teilweise kompensiert werden. Derartige Netzwerke konnen aus konzentrier-
ten Elementen oder aus Leitungen bestehen.

Wihrend in der theoretischen Beschreibung von Anpassnetzwerken Transformatoren in
Form idealer Ubertrager als existent angenommen werden, sollen diese in diesem Kapitel
ausdriicklich ausgeklammert werden. Der Grund hierfiir ist, dass Transformatoren bei
Mikrowellenfrequenzen nur in wenigen, diskreten Ubersetzungsverhéltnissen realisierbar
sind.

3.1 Das Anpassproblem

In Bild 3.1 ist die Aufgabe der Anpassung dargestellt. Eine Quelle ist iiber ein Anpassnetz-
werk mit einer Last verbunden. Die Quellimpedanz Z, wird durch das Anpassnetzwerk
in Z, transformiert, die Lastimpedanz Zy, in Z;.

1 2
Zq T Anpass- (G
T Netzwerk r, Z
> “
Z, Z,

Abbildung 3.1: Das Anpassproblem in allgemeiner Form.

Fiir die Reflektionsfaktoren I'y und I'y an den beiden Toren des Zweitors gelten die
Beziehungen
Zy— 24

S 1 3.1
77 (3.1)

1
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1 2
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Abbildung 3.2: Das von Bode und Fano behandelte RC-Anpassproblem.

und
B Zy — ZF

I+ 7y
Fiir den Fall eines verlustlosen Zweitors sind die Betrége der Reflektionsfaktoren I'y und I'y
gleich. Fiir die Ubertragungsleistungsverstirkung Gy; der Anordnung gilt dann

(3.2)

2

Gy=1—I =1-|Ty>% (3.3)

Es gilt, ein verlustloses Zweitor zu finden, mit dem die gréBtmégliche Ubertragungs-
leistungsverstarkung bzw. kleinstmdogliche Reflektion in einem moglichst groflen Frequenz-
bereich erzielt wird. Das Problem wird in Abhéngigkeit von der Art der Quell- und La-
stimpedanz unterschiedlich bezeichnet. Enthalten sowohl Quell- als auch Lastimpedanz
Blindanteile, so spricht man vom zweiseitigen, enthélt nur eine der Impedanzen Blindan-
teile, vom einseitigen Anpassproblem. Sind beide Impedanzen reell, so spricht man bei
unterschiedlichen Impedanzwerten von einem Impedanzanpassungs-, und bei gleichen Im-
pedanzwerten von einem Filterproblem [14]. Die folgenden Betrachtungen betreffen das
einseitige Anpassproblem.

3.2 Bandbreite-Begrenzung

Die Bandbreite, welche mit Anpassnetzwerken erzielbar ist, ist Beschrankungen unterwor-
fen. Diese Beschrinkungen werden in den Theorien von Bode [6], Fano [11] und Youla [51]
betrachtet. Die Theorien beruhen auf der Beschreibung der anzupassenden Impedanzen
mit Hilfe von gebrochen rationalen Funktionen. Die betrachteten anzupassenden Impedan-
zen bestehen demnach aus einer endlichen Zahl konzentrierter Induktivititen, Kapazité-
ten und idealer Ubertrager (LCU-Netzwerke). Die Ergebnisse sind jedoch auf Netzwerke,
welche Leitungen enthalten, {ibertragbar.

Die Einbeziehung idealer Ubertrager in die Betrachtungen hat zur Folge, dass eine Im-
pedanzanpassung mit reellwertigem Ubersetzungsverhiltnis als beliebig breitbandig rea-
lisierbar angesehen wird. Insofern behandeln die Theorien Beschrankungen, denen die
Kompensation von Blindelementen unterliegt.

Durch den Ausschluss von Transformatoren entstehen weitere Beschrankungen, welche
von den Theorien nicht erfasst werden.
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Der Grundgedanke bei der Beschreibung der Bandbreitebeschrankung ist, dass bei
Vorhandensein von Blindelementen in der Last Nullstellen der Leistungsiibertragung exis-
tieren und dass diese durch ein vorgeschaltetes Netzwerk nicht behoben werden koénnen.
Damit sind diese Nullstellen unabhéngig von einem vorgeschalteten Anpassnetzwerk auch
Nullstellen der Ubertragungsleistungsverstirkung Gy. Im Fall des in Bild 3.2 dargestell-
ten, von Bode beschriebenen RC-Anpassproblems ist eine solche Nullstelle fiir w — oo
gegeben: da die Kapazitdt C' direkt neben dem Lastwiderstand liegt, geht die im Lastwi-
derstand umgesetzte Leistung fiir hohe Frequenzen unabénderlich gegen Null. Nach Fano
ist die Anpassungs-Bandbreitebeschrankung in diesem Fall gemafl

171 1
- /111 dw < — = WRC, (34)
T

0

Ty (w)] - RC

durch die 45°-Grenzkreisfrequenz wrc des RC-Tiefpasses gegeben. Aus (3.4) ist ersichtlich,
dass eine optimal breitbandige Leistungsanpassung durch die in Bild 3.3 dargestellt Cha-
rakteristik |I'opt(w)| gegeben ist. Innerhalb des Durchlassbereiches sollte der Reflektions-
faktor moglichst wenig wellig sein, damit im Integral in (3.4) keine Fliche verschenkt wird.
Auflerhalb des Durchlassbereichs ist ein moglichst steiler Anstieg des Reflektionsfaktors
auf den Wert Eins giinstig. Dies bestétigt sich beim praktischen Entwurf von Anpassnetz-
werken (vgl. Bild 3.6). Man erkennt aus Bild 3.3, dass zur breitbandigen Anpassung einer
RC-Last mit dem reellen Anteil Ry, eine von Ry, verschiedener (!) Innenwiderstand Rq der
Quelle optimal ist.

L

|ropt(0))| 4

1k

opt,0

(O3 ®

Abbildung 3.3: Optimaler Reflektionsfaktorverlauf bei Anpassung der RC-Last (nach [11]).

Setzt man Iy (w) geméB Bild 3.3 in (3.4) ein, so erhélt man

11
Fopt,O—RwCC

1

— In (3.5)
Die rechte Seite dieser Beziehung ist die Giite der anzupassenden RC-Last bei der Eck-
kreisfrequenz w,. Verallgemeinernd kann gesagt werden, dass die Kompensation von Blin-
delementen umso besser bzw. breitbandiger moglich ist, je geringer die Giite des anzupas-
senden Netzwerks ist. Da Zufithrungsleitungen im Allgemeinen die Giite erhchen, sollten
breitbandige Anpassnetzwerke moglichst nahe an dem anzupassenden Objekt liegen. (In
Einzelfillen konnen Zufiihrungsleitungen auch Teile des Anpassnetzwerkes sein.)
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Abbildung 3.4: Verstiarkungs-Bandbreite-Beschréankung bei Anpassung einer RC-Last un-
ter Verwendung von Tschebyscheff-Funktionen der Ordnung n (nach [11]).

Bei gegebenen R und C' und einer geforderten Anpassbandbreite w. erhélt man
aus (3.5) durch Umrechnung die Untergrenze Iy, fiir den innerhalb des angepassten
Frequenzbands maximal auftretenden Reflektionsfaktor zu

Topto = €RCot . (3.6)

Ist umgekehrt der in einem anzupassenden Frequenzband maximal erlaubte Reflekti-
onsfaktor I'p o vorgegeben, so erhélt man aus (3.5) durch Umrechnung fiir die hochste
zu erzielende Bandbreite w,

—T

" RCIn(Topro)’ (3.7)

We

Wegen des geforderten steilen Anstiegs des Reflektionsfaktors aufferhalb des Durch-
lassbereichs erscheinen Tschebyscheff-Funktionen als fiir eine breitbandige Anpassung am
besten geeignet. (In [8] wird gezeigt, dass mit Tschebyscheff-Funktionen entworfene An-
passschaltungen noch verbessert werden konnen.) Entwirft man fiir das betrachtete RC-
Anpassproblem Tschebyscheff-Filter unterschiedlicher Ordnung n, welche einerseits die
Kapazitit Cf, in Bild 3.2 beinhalten, und andererseits die in Bild 3.3 dargestellte Charak-
teristik bestmoglich nachbilden, so findet man die in Bild 3.4 dargestellte Abhéngigkeit des
im Durchlassbereich maximal auftretenden Reflektionsfaktorbetrags I',.« von der Giite
der RC-Last [11]. Der Fall n = oo ist der in (3.5) gegebene Zusammenhang. Der Falln = 1
ist der triviale Fall, bei dem keine weiteren Blindelemente zusétzlich zu Cr, verwendet wer-
den. Erwartungsgemifl nehmen Bandbreite bzw. Verstarkung mit n zu. Es ist jedoch zu
erkennen, dass der Einsatz von mehr als insgesamt 8 Blindelementen die Anpassung nur
noch unerheblich verbessert.
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3.3 Rechnergestiitzter Entwurf

Die Theorien von Fano und Youla beschreiben zwar die Beschrankungen, denen die Leis-
tungsiibertragung unterliegt, es konnen aber bei Vorhandensein von mehr als zwei Blin-
delementen keine Rechenvorschriften zur Synthese der Anpassungsnetzwerke angegeben
werden. Auflerdem kénnen Anpassnetzwerke nicht fiir tabellarisch vorliegende Impedan-
zen Zp(w) entworfen werden. Im Netzwerkentwurf kann jedoch auf unterschiedliche Opti-
mierungsverfahren zuriickgegriffen werden.

Liniensegment-Verfahren

Das élteste Verfahren stammt von Carlin [7] und wurde als Real-Frequency-Methode be-
kannt. Der Begriff weist auf die Betrachtung der Impedanzen in Abhéngigkeit von der
reellen Kreisfrequenz w, im Gegensatz zur komplexen Kreisfrequenz s = 0 + jw hin. Eine
aussagekraftigere, ebenfalls in der Literatur vorkommende Bezeichnung ist Liniensegment-
Verfahren [1]. Das Verfahren beruht auf der Tatsache, dass bei einer realisierbaren Im-
pedanzfunktion Z,(w) (vgl. Bild 3.1) der Realteil Ry(w) und der Imaginérteil Xs(w) zu-
einander Hilberttransformierte sind. Umgekehrt kann mit Hilfe der Hilberttransformation
aus jeder Funktion Rs(w) eine Funktion Z(w) = Ra(w) + jXa(w) gebildet werden, die
— zumindest ndherungsweise — realisierbar ist. Ndherungsweise deswegen, weil nur eine
begrenzte Anzahl von Blindelementen zur Verfiigung steht.

Im ersten Schritt des Verfahrens wird die stiickweise lineare, also aus Liniensegmenten
bestehende, reelle Funktion Ry(w) angesetzt und solange variiert, bis mit der zugehorigen
Funktion Zs(w) optimale Anpassung erreicht ist. Im zweiten Schritt wird die gefunde-
ne Impedanzfunktion Zs(w) durch eine gebrochen rationale Funktion approximiert. Diese
kann im Fall einer Tiefpasscharakteristik durch ein LC-Kettennetzwerk représentiert wer-
den, an deren Ende jedoch gegebenenfalls ein Ubertrager steht. Letzteres ist bei der prak-
tischen Anwendung des Verfahrens ein grofler Nachteil. Der erste Berechnungsschritt des
Verfahrens ist von theoretischem Interesse. Die in diesem Schritt berechnete Anpassung
hat aufler ihrer Realisierbarkeit keinen Bezug zu einem physikalischen Netzwerk.

Eine detaillierte Beschreibung der Implementierung des Liniensegmentverfahrens in
Matlab findet man in [14].

Weitere Verfahren

Weitere Verfahren stammen von Abrie [1] und von Cuthbert [9]. Diese suchen in einem
mehrdimensionalen Raum systematisch nach Losungen. Abrie geht in dem als @-Match
bezeichneten Verfahren von einem Kettennetzwerk aus und schreibt jeder Stufe eine Gii-
te gemafl Gleichung (3.5) zu. Es werden dann alle in ein verniinftiges Intervall fallenden
Giitekombinationen durchprobiert. Im Verfahren von Cuthbert (GRABIM ) wird eine Su-
che durchgefiihrt, bei der gleichzeitig die Filtertopologie und die Elementwerte optimiert
werden. Beide Methoden haben den Vorteil, dass konzentrierte Elemente ebenso wie Lei-
tungen uneingeschrankt verwendet werden kénnen. Implementierungen dieser Methoden
sind nur kommerziell erhéltlich und standen in dieser Arbeit nicht zur Verfiigung.

In ADS-ESyn ist die Berechnung von LC-Netzwerken fiir schmalbandige Impedanz-
transformationen vorgesehen. Fiir die hier untersuchten breitbandigen Anpassprobleme
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erwies sich ADS-FESyn als ungeeignet.

Schaltungsoptimierer

Die einfachste Vorgehensweise beim Entwurf von Anpassnetzwerken ist, eine geeignete
Netzwerktopologie zu erraten und dann mit einem Schaltungsoptimierer die Elementwerte
zu optimieren. Fiir eine Anpassung mit Tiefpasscharakter eignet sich stets eine LC-Kette.
Als Ziel der Optimierung kénnen ein nicht zu iiberschreitender Eingangsreflektionsfaktor
und die Bandbreite vorgegeben werden. Es ist wichtig, die Anforderungen nicht zu hoch
anzusetzen, da sich der Optimierer sonst ,,verirrt®.

Ein prinzipieller Vorteil bei der Verwendung des Schaltungsoptimierers ist die hohe
Flexibilitat. Es konnen verteilte sowie konzentrierte Elemente angesetzt, und bei Bedarf
auch ineinander iiberfithrt werden. Des Weiteren kénnen parasitéire Elemente der zur Ver-
fiigung stehenden Bauteile beriicksichtigt werden. Anpassnetzwerke konnen gleichzeitig
auf beiden Seiten eines Transistors optimiert werden. Bei der Wahl der Optimierungsziele
ist man nicht auf Leistungsanpassung beschrankt.

3.4 Eingangsanpassung einer FET-Verstirkerstufe

Ein reales Anpassproblem ist in Bild 3.5 dargestellt. Anzupassen ist der Eingang der
in Abschnitt 2.1 beschriebenen CLY5-Verstirkerstufe, welche ausgangsseitig mit einem
LC-Glied beschaltet ist. Geeignete Werte fiir dieses LC-Glied wurden durch Schaltungssi-
mulation gefunden. Die ausgangsseitig beschaltete Verstérkerstufe wurde dann aufgebaut
und gemessen. Die Messwerte dienen als Basis fiir den im Folgenden beschriebenen Ent-
wurf des Eingangs-Anpassnetzwerks.

Anpassung mit konzentrierten Elementen

Im Smithdiagramm in Bild 3.6 ist der auf 502 bezogene FEingangsreflektionsfaktor
500(Zein) der Verstirkerstufe ohne Anpassung als gestrichelte Linie dargestellt. Aufler-
dem sind die Ausgangsreflektionsfaktoren I'sg(Z5) zweier Netzwerke eingetragen, welche
mit dem Liniensegmentverfahren (diinne Linie) und mit dem Schaltungsoptimierer (dicke
Line) gefundenen wurden. Bei der Berechnung nach dem Liniensegmentverfahren wur-
de nur der erste Berechnungsschritt durchgefiihrt, d.h. es besteht kein Bezug zu einem
tatsdchlichen Netzwerk. Es wurden zehn Liniensegmente angesetzt. Bei der Berechnung
mit dem Schaltungsoptimierer wurde eine LC-Kette mit acht Elementen angesetzt. Es
ergaben sich die in Bild 3.7 angegebenen Elementwerte.

Eine optimale Anpassung wére durch einen zu I'soq(Zen) konjugiert komplexen Ver-
lauf gegeben. Ein solcher Verlauf ist jedoch wegen der im Smithdiagramm stets auftre-
tenden Rechtsdrehung [18] nicht realisierbar. Man erkennt in beiden I'soq(Z2)-Verlaufen
in Bild 3.6, wie der gewiinschte linksdrehende Verlauf durch Resonanzen (Schleifen im
Smithdiagramm) nachgebildet wird.

Im kartesischen Diagramm in Bild 3.6 ist die Eingangsreflektion S;; der Verstérkerstufe
ohne Anpassung (gestrichelte Linie) und mit Anpassung (durchgezogene Linien) darge-
stellt. Mit dem mit Hilfe des Schaltungsoptimierers gefundenen Anpassnetzwerk wird eine
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Abbildung 3.5: Eingangsanpassung der CLY5-Verstarkerstufe.
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Abbildung 3.6: Berechnete Losungen des Anpassproblems in Bild 3.5.
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Abbildung 3.7: 8-elementiges Kettennetzwerk zur Anpassung der CLY5-Verstarkerstufe.
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Abbildung 3.8: CLY5-Verstarkerstufe mit Anpassnetzwerk.

bessere Anpassung erzielt. Dies ist sicher nicht dem Verfahrensprinzip, sondern der wesent-
lich komfortableren Bedienbarkeit des verwendeten Schaltungsoptimierers zuzuschreiben.

Anpassung mit realen Bauelementen

Das LC-Kettennetzwerk soll mit realen Kondensatoren und Induktivitéiten realisiert wer-
den. Die Schaltung wird zunéchst mit den in Bild 3.7 dargestellten, konzentrierten Ele-
mentwerten angesetzt. Zusétzlich werden die parasitdren Elemente der Bauteile [27] sowie
zur Verschaltung auf der Platine bendtigten Microstrip-Leitungen beriicksichtigt. Hieraus
ergibt sich zunéchst eine Frequenzcharakteristik, die von der in Bild 3.6 dargestellten
abweicht. Mit dem Gradientenoptimierer werden die Werte der Induktivitdten und Kapa-
zitdten nachgefahren und die urspriingliche Charakteristik wieder hergestellt.

Das Layout der CLY5-Verstérkerplatine ist in Bild 3.8 dargestellt. Die Eingangsanpas-
sung besteht aus acht SMD-Bauelementen, dem gegengekoppelten Transistor und der Aus-
gangsanpassung. Letztere wird durch die zwei parallel geschalteten Koppelkondensatoren
und den Kondensator gegen Masse gebildet. Die Koppelkondensatoren (100 nF nominal)
wirken im betrachteten Frequenzbereich induktiv mit einem Wert von etwa 0,9 nH.

In Bild 3.9 sind die gemessenen Reflektionsfaktoren Si; und Sy der vollstédndigen
Schaltung, sowie der Schaltung ohne Eingangsanpassung, ohne Ausgangsanpassung und
ohne jede Anpassung dargestellt. Man erkennt, dass die Reflektionsfaktoren in erhebli-
chem Mafle von der Beschaltung des Transistors auf der jeweils anderen Seite abhéngen.
Des Weiteren ist die Verstarkung Sp; der Verstérkerstufe mit (dicke Linie) und ohne (ge-
strichelte Linie) Eingangsanpassung dargestellt.

3.5 Anzahl der Blindelemente

Bei der Realisierung der Anpassung der CLY5-Verstarkerstufe wurden — um eine mog-
lichst gute Eingangsanpassung zu erreichen — acht Blindelemente angesetzt. Dies er-
scheint zunéchst sinnvoll, da man davon ausgehen kann, dass der in Bild 3.4 dargestellte
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Abbildung 3.9: Gemessene Reflektion (oben) und Verstdarkung (unten) der CLY5-
Verstéarkerstufe mit und ohne Anpassung.

Zusammenhang zwischen der Anzahl der Blindelemente und der verbleibenden Fehlan-
passung prinzipiell auch im vorliegenden Fall giiltig ist.

Vergleicht man die berechnete Anpassung in Bild 3.6 mit den Messergebnissen
der realen Schaltung in Bild 3.9, so findet man eine deutlich schlechtere Eingangs-
Reflektionsdémpfung als erwartet. Gleichzeitig hat sich die Balancierung der Anpassung
iiber den genutzten Frequenzbereich verschlechtert: die drei lokalen Maxima der Reflektion
sind nicht mehr gleich hoch. Dies ist eine Folge von Bauteilstreuungen und Ungenauigkei-
ten im Aufbau.

Es ist zu erwarten, dass der Einfluss von Bauteilstreuungen von der Anzahl der verwen-
deten Bauteile abhéngt. Dieser Zusammenhang wird fiir das Anpassproblem der CLY5-
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Abbildung 3.10: 4-elementiges Kettennetzwerk zur Anpassung der CLY5-Verstérkerstufe.

Frequenz [GHz] (1 MHz... 1.2 GHz)

mit 4—elementiger Anpassung
mit 8 elementiger Anpassung
———— ohne Anpassung

Abbildung 3.11: Berechnete Eingangsreflektion bei Anpassung mit 8-elementigem (diinne
Linie) und mit 4-elementigem (dicke Linie) Kettennetzwerk.

Verstarkerstufe in Bild 3.5 exemplarisch untersucht.

Bild 3.10 zeigt eine 4-elementige Anpassschaltung fiir die Verstarkerstufe. Die damit
rechnerisch erzielte Anpassung ist in Bild 3.11 der errechneten Anpassung mit dem acht-
elementigen Anpassnetzwerk aus Bild 3.7 gegeniibergestellt. Anstelle von drei, weist bei
vier verwendeten Elementen die Reflektion nur zwei lokale Maxima auf. Das Maximum
der Reflektion ist bei Verwendung von acht Elementen um etwa 1 dB besser als bei vier
Elementen.

Zur Erfassung der Bauteilstreuungen wird eine so genannte ,,Monte-Carlo“-Analyse
durchgefiihrt. Bei dieser Analyse werden die Werte der freigegebenen Elemente zufillig,
mit einer wahlbaren Wahrscheinlichkeitsverteilung variiert und jeweils eine Schaltungs-
simulation durchgefiihrt. Im betrachteten Fall wurde von einer Gauflschen Wahrschein-
lichkeitsverteilung ausgegangen. Bild 3.12 zeigt das Ergebnis der Analyse bei einer Stan-
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| 4 Elemente

1.063 1.4
Frequenz [GHz] Frequenz [GHz]

Abbildung 3.12: Monte-Carlo-Simulation zur Untersuchung der Auswirkung von
Bauelement-Toleranzen auf den Eingangsreflektionsfaktor.
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Abbildung 3.13: Abhéingigkeit des Eingangsreflektionsfaktors (links) und der Band-

breite (rechts) der angepassten CLY5-Verstérkerstufe von der Hohe der Bauelement-
Toleranzen.
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dardabweichung von 2,5% und einer Anzahl von 50 Versuchen (Simulationen). Die 8-
elementige Anpassung zeigt eine hohere Empfindlichkeit gegeniiber Bauteilstreuungen als
die 4-elementige. Die minimal erzielte Reflektionsdampfung ist deutlich schlechter als bei
vier Elementen. Die minimal erzielte Bandbreite ist im Fall von 8 Elementen etwas grofier.

Der Einfluss der Standardabweichung auf die erzielten Mindestwerte der Reflektions-
ddampfung und Bandbreite ist in Bild 3.13 dargestellt. Die Werte wurden wie in Bild 3.12
dargestellt ermittelt, wobei jeweils 50 Simulationen durchgefiihrt wurden. Es wurden Ket-
tennetzwerke mit zwei, vier, sechs und acht Elementen untersucht.

Man erkennt aus Bild 3.13, dass die Verwendung einer groffen Zahl von Blindelementen
nur dann zu einer verbesserten Anpassung fithren kann, wenn Bauelemente mit engen
Toleranzen zur Verfiigung stehen. Anderenfalls empfiehlt es sich, sich beim Entwurf von
Anpassnetzwerken auf die Verwendung von zwei oder drei Elementen zu beschrénken.
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Kapitel 4

Weichmagnetische Ferrite

Mit Hilfe von weichmagnetischen Ferriten kénnen Transformatoren mit mehreren Dekaden
Bandbreite hergestellt werden. Hier werden die hierfiir in der Mikrowellentechnik in Frage
kommenden Ferrittypen und deren elektrische Eigenschaften kurz untersucht. Im Hin-
blick auf die in spéteren Kapiteln durchgefiihrte Kleinsignalmodellierung von Wicklungs-
und Leitungstransformatoren werden nur Kleinsignalparameter betrachtet. Ein weiter-
reichende Beschreibung weichmagnetischer Ferrite findet man in [45]. Die im Folgenden
angegebenen Ferritdaten sind, wenn nicht anders vermerkt, [12] entnommen.

4.1 Herstellung und Zusammensetzung

Die allgemeine Formel fiir die Zusammensetzung von Ferriten ist MeFesO4, wobei Me
fir eines der Metalle Mangan (Mn), Zink (Zn), Nickel (Ni), Kobalt (Co), Kupfer (Cu),
Eisen (Fe) und Magnesium (Mg) oder eine Kombination aus diesen steht. Die grofite
Verbreitung haben Ferrite mit Mangan- und Zink-Anteilen (kurz MnZn-Ferrite), dicht
gefolgt von Ferriten mit Nickel- und Zink-Anteilen (kurz NiZn-Ferrite). Wegen ihrer auch
bei hoheren Frequenzen nahezu verschwindenden elektrischen Leitfdhigkeit eignen sich fiir
die hier beschriebenen Anwendungen vor allem NiZn-Ferrite.

Die Herstellung von Ferriten erfolgt in einer Feststoffreaktion im so genannten Sin-
terungsprozess. Die Ausgangsstoffe sind Oxide oder kohlensaure Salze (Carbonate), in
welchen die Metalle in der vorgesehenen Zusammensetzung enthalten sind. Diese werden
zu einem feinen Pulver zermahlen und in der Vorsinterung bei etwa 1000° C gebrannt
(kalziniert), wobei die Kohlenséure entweicht und die iibrigen Stoffe chemisch reagieren.
Das so entstandene Material wird wieder zermahlen und mit Bindemittel zu einem Gra-
nulat verarbeitet. Aus dem Granulat werden die Kerne durch Formpressung hergestellt.
Diese werden dann in der Hauptsinterung nochmals bei etwa 1150°C bis 1300°C und unter
atmosphirischem Druck gebrannt. Hierbei schrumpfen die Kerne um etwa 10% bis 20%
linear (ca. 50% im Volumen), und es stellen sich die endgiitigen Ferriteigenschaften ein.
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4.2 Kleinsignalparameter

4.2.1 Leitfahigkeit und Permittivitét

Wegen der granularen Struktur von Ferriten muss zwischen Eigenschaften der Ferritkris-
talle, deren Abmessungen um 10... 20 gm betragen, und den makroskopischen Eigenschaf-
ten der Ferritkerne unterschieden werden. Das trifft ganz besonders fiir die elektrischen
Eigenschaften zu.

Ferrite sind Halbleiter; ihr spezifischer Widerstand ist daher stark temperaturabhén-
gig. Der spezifische Widerstand von NiZn-Ferrit-Kristallen liegt bei etwa 10 2m, der von
MnZn-Ferrit-Kristallen bei nur etwa 1073 Qm. Wegen der isolierenden Wirkung der Schich-
ten zwischen den einzelnen Kristallteilchen weisen trotzdem sowohl NiZn- als auch MnZn-
Ferritkerne bei Gleichstrom einen spezifischen Widerstand von 10%... 106 Qm auf. Mit zu-
nehmender Frequenz nimmt jedoch der kapazitive Leitwert der Zwischenschichten, und
demzufolge auch der Stromfluss in den Kristallen immer mehr zu. Bei einer Frequenz
von 100 MHz misst man bei NiZn-Ferritkernen nur noch einen spezifischen Widerstand
von etwa 103 Qm und bei MnZn-Ferritkernen nur etwa 1072 Qm.

Die relative Permittivitat ist sowohl bei NiZn- als bei MnZn-Ferrit-Kristallen etwa
gleich zehn. Bei MnZn-Ferriten wird diese jedoch nicht wirksam, da sich wegen des ge-
ringen spezifischen Widerstandes der Kristalle in diesen kein elektrisches Feld aufbauen
kann. Bei einer Messung der Permittivitat stellt man aufgrund der diinnen, isolierenden
Zwischenschichten eine (virtuelle) relative Permittivitit in einer GréBenordnung von 10°
fest.

—— er’ (MnZn)

" —¥— ¢” (MnZn)
i —_—— er’ (NiZn)
@ S e” (NiZn)

Frequenz [Hz]

Abbildung 4.1: Real- und Imaginédrteil der komplexen relativen Permittivitéit
e = &’ — j&,” von MnZn- und NiZn-Ferriten (typische Werte; Quelle: [12]).
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Fiir Feldberechnungen ist es zweckméBig, den spezifischen Widerstand p gemé&f

1
g = (4.1)
W pPEp

als den Imaginérteil der komplexen relativen Permittivitit e, = &, — &,” zu behandeln.

Die Realteil €,” ist dann die echte relative Permittivitit. Anhand des komplexen e, kann
der elektrische Verlustwinkel direkt abgelesen, bzw. es kann beurteilt werden, ob Verschie-
bungsstrome oder Konvektionsstrome {iberwiegen.

In Bild 4.1 ist der Verlauf der komplexen relativen Permittivitat iiber der Frequenz fiir
typische NiZn- und MnZn-Ferrite dargestellt (Quelle: [12]). Man liest fiir MnZn-Ferrite
auferordentlich hohe Werte ab, sowohl im Real- als auch im Imaginérteil. Im unteren
Gigahertz-Bereich {iberwiegen Konvektionsstrome. NiZn-Ferrite weisen vergleichsweise
moderate Permittivitdtswerte auf. Thr elektrischer Verlustwinkel-Tangens betragt im un-
teren Gigahertz-Bereich tans e, ~ 0,05.

4.2.2 Permeabilitat

Die Verldaufe der Permeabilitdt und des magnetischen Verlustwinkels sind bei NiZn- und
MnZn-Ferriten dhnlich. In der Regel weisen MnZn-Ferrite jedoch eine fiinf bis zehn Mal
hohere Anfangspermeabilitiat als NiZn-Ferrite auf.

Bild 4.2 zeigt den Verlauf der komplexen Permeabilitit p, = p,’ — ju,” des NiZn-
Ferrits K1 von EPCOS. Der Imaginérteil u,” beriicksichtigt die magnetischen Verluste.
Die Permeabilitat u,” bleibt fiir niedrige Frequenzen zunéchst konstant, wahrend die ma-
gnetischen Verluste mit der Frequenz zunehmen. Im Bereich der magnetischen Resonanz

z H

= ur’ (genahert)
A .;_ — ur”

3.

ur” (genéahert)

Frequenz [Hz]

Abbildung 4.2: Real- und Imaginérteil der komplexen relativen Permeabilitét
e = pi’ — ju” des NiZn-Ferrits K1 von EPCOS — laut Datenblatt sowie gendhert nach
Gleichung (4.2) mit 1,0 = 80 und wyes = 27 - 108571
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nimmt g,” ein Maximum an und féllt danach ab. Jenseits der magnetischen Resonanz
iiberwiegt der Imaginérteil u,”, welcher bei hohen Frequenzen etwas langsamer als pro-
portional zur Frequenz fallt.

Der Verlauf der komplexen Permeabilitét folgt in erster Naherung dem einfachen Zu-

sammenhang
~ Hr.0
e e

Wres

(4.2)

der die Anfangspermeabilitdt p,( und die Kreisfrequenz wyes = 27 fres der magnetischen
Resonanz enthélt. Die sich fiir y1, o = 80 und wyes = 27 - 103571 aus Gleichung (4.2) durch
Real- und Imaginérteilbildung ergebenden p,’- und p,”-Verlaufe sind ebenfalls in Bild 4.2
dargestellt.

4.3 Wellenausbreitung in weichmagnetischen Fer-
riten

4.3.1 Ausbreitung im ferritgefiillten Raum

Die Wellenausbreitung im homogen mit einem Medium mit p, und ¢, ausgefiillten Raum
ist durch die Ausbreitungskonstante ~ mit

72 - _502,['61‘51“7 (43)
und durch den Feldwellenwiderstand 7 mit

&

- (4.4)

m="To
charakterisiert. Hierbei sind 3y = w/J10e0 und 19 = 1/ pto/€0 die Phasenkonstante und der
Feldwellenwiderstand im freien Raum.
Die relative komplexe Permeabilitdt g, nimmt im unteren Gigahertz-Bereich sowohl
fiir NiZn- als auch fiir MnZn-Ferrite nahezu rein imaginidre Werte an:

Mo = _j“r”- (4'5)

Fiir die komplexe Permittivitdt gilt im unteren Gigahertz-Bereich im Fall von NiZn-
Ferriten
e R, (4.6)

und im Fall von MnZn-Ferriten
&~ —jg’. (4.7)

Durch Einsetzten von (4.5) und (4.6) bzw. (4.7) in (4.3) und (4.4) erhalt man fiir NiZn-

Ferrite
1 /

My Er

I

fox

v B (L4g) und R/ omg - (1) (4.8)
und fiir MnZn-Ferrite
Mr//
YR LG Vi"s"”  und  nan- o (4.9)

42



KAPITEL 4: Weichmagnetische Ferrite

Die Parameter in (4.8) beschreiben eine Wellenausbreitung wie sie &hnlich von elek-
trisch leitenden Materialien her bekannt ist. Der Feldwellenwiderstand hat einen Phasen-
winkel von nahezu —45°, d.h. es wird ebenso viel Blind- wie Wirkleistung gefiihrt. Die
Dampfungskonstante o = Re [y] und die Phasenkonstante # = Im [y] nehmen etwa gleiche
Werte an; die Eindringtiefe 6 = 1/« ist etwa der 27-te Teil einer Wellenldnge A = 27 /.

Setzt man die Nidherung fiir die Ferritpermeabilitidt laut Gleichung (4.2) mit w >> wyes
in (4.8) ein, so erhélt man fiir die Eindringtiefe von NiZn-Ferriten den Zusammenhang

W EQEY o r,0 Wres

0~ \/ 2 (W >> Wres)- (4.10)

Fiir den im vorangegangen Abschnitt beschriebenen NiZn-Ferrit K1 berechnet man
aus (4.10) eine Eindringtiefe von § ~ 8 mm bei 1 GHz.

Die Parameter in (4.9) beschreiben eine rein abklingende Ausbreitung. Der Wellenwi-
derstand ist reell, d.h. es wird keine Blindleistung gefiihrt. Die Eindringtiefe erhélt man
aus v in (4.9) durch Kehrwertbildung. Sie nimmt aufgrund der hohen Permittivitét von
MnZn-Ferriten sehr kleine Werte an. Bei der Frequenz 1 GHz berechnet man mit €,” ~ 10*
und p,” ~ 10 eine Eindringtiefe von § ~ 150 pm.

4.3.2 Koaxiale Leitung mit Ferriteinsatz

Bild 4.3 zeigt den Querschnitt einer koaxialen Leitung, in welcher zwischen Innen- und
Auflenleiter ein Ferritrohr mit den Materialparametern €, p. und p, . eingebracht ist.
Der Durchmesser des Innenleiters der Leitung ist 2a = 3 mm, der Innendurchmesser des
Aufenleiters 2d = 10 mm; der Innendurchmesser des Ferritrohres ist 2b = 5mm und sein
Auflendurchmesser 2c¢ = 7mm. Es wird von ideal leitenden Leitern ausgegangen.

Ferrit Aulenleiter

Innenleiter \

\

Abbildung 4.3: Koaxiale Leitung mit Ferriteinsatz.
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(a) (b)

Abbildung 4.4: Quasistatische Berechnung (a) des Kapazitéitsbelags und (b) des Indukti-
vitdtsbelags der koaxialen Leitung mit Ferriteinsatz.

Quasistatische Berechnung

Sind die Eindringtiefe und die Wellenlédnge im Ferritmaterial deutlich gréfier als die Dicke
der Ferritschicht, so kann eine Quasi-TEM-Wellenausbreitung angenommen werden. Das
elektrische und das magnetische Feld gleichen dann quasistatisch berechneten Feldern und
die Leitungsparameter kénnen aus dem Kapazitéts- und dem Induktivitdatsbelag bestimmt
werden.

Der Kapazititsbelag C” der Leitung ist geméfl Bild 4.4 a als Hintereinanderschaltung

!

der drei Kapazititen C7, Cyr, und Cy gegeben. Es ist

; 271'50
(@) () +m ()

€r,Fe

(4.11)

Der zweite Term im Nenner in Gleichung (4.11) beschreibt die Kapazitit Cy .. Wegen der
vergleichsweise hohen relativen Permittivitéit von Ferriten nimmt dieser Term sehr kleine
Werte an und kann in erster Ndherung vernachlassigt werden. Aus diesem Grund kann
eine ungenaue Kenntnis der Ferritpermittivitdt bei der Berechnung der Ausbreitungs-
eigenschaften der Leitung hingenommen werden. (Umgekehrt ist durch Messung einer
derartigen Leitung die Ferritpermittivitat auch nur ungenau bestimmbar; siehe Abschnitt
4.4.)

Der Induktivitdtsbelag L’ der Leitung ist gemé&fl Bild 4.4b durch die magnetischen
Fliissse ®;, ®yp. und Pz gegeben. Er erscheint als eine Hintereinanderschaltung dreier
Induktivititen. Es ist

L= ;‘—7‘; - [111 (g) + fiepe - In (g) +In <g)} . (4.12)

Der zweite Term in der Klammer beschreibt den Flussanteil ®; g, innerhalb des Ferrits.
Da dieser wegen der magnetischen Verluste komplexe (bei Giiltigkeit von 4.5 sogar fast
rein imagindre) Werte annimmt, ist L’ komplex.
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Aus den Gleichungen (4.11) und (4.12) konnen die quasistatischen Ausbreitungspara-
meter der Leitung geméf

Yrem = J VL'C' und ZuTEM = \| = (413)

berechnet werden.

Geschlossene Lésung

Die Felder der Eigenwellen der koaxialen ferritbelasteten Leitung konnen mit Hilfe von
Besselfunktionen geschlossen berechnet werden [35]. Es muss jedoch — zur Findung der
Ausbreitungskonstanten der Eigenwellen — die Eigenwertgleichung geltst werden, welche
aufgrund der Besselfunktionen transzendent, und daher nicht geschlossen l6sbar ist. Da die
gesuchten Ausbreitungskonstanten komplexe Werte annehmen, ist ein zweidimensionaler
Raum nach Losungen abzusuchen. Beschrénkt man sich auf die (Quasi-TEM-)Grund-
Moden, so kann man mit Hilfe von (4.13) die Ausbreitungskonstante abschétzen, und so
das abzusuchende Gebiet einschrénken.

Die Eigenwertsuche wurde in Matlab als Rastersuche in der «-Ebene implementiert.

’ NiZn; 9 GHz ’ MnZn; 200 MHz
— \ \ — \ \
<\EE \ \ 5 \ \
— ‘ — - |
— | iy AN S
< | | < N e T
T \ \ T \ \
_ 0 | | _ 0 | |

1.5 2.5 3.5 5 1.5 2.5 3.5 5

Radius p [mm] Radius p [mm]
(a) (b)

1 MnZn; 1 GHz ’ MnZn; 1 GHz
— \ \ — \
?% \ \ g \ \
— - \ — \ \
— ! o — \ \
< \ | T ] < \ \
T \ \ T \ \
— 0 l | - 0 | l

1.5 2.5 3.5 5 1.5 2.5 3.5 5

Radius p [mm] Radius p [mm]

(c) (d)

Abbildung 4.5: Feldverteilung Hy(p) der Quasi-TEM-Moden bei unterschiedlichen Fre-
quenzen und Ferrittypen; (gestrichelt: Verldufe proportional zu p~t zum Vergleich).
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Von jedem Rasterpunkt aus wird eine Routine zur Suche von Minima komplexer Funk-
tionen gestartet, mit deren Hilfe eine Losung der Eigenwertgleichung gefunden wird.

Bild 4.5 zeigt die Betrige |H,| (normiert auf einen Maximalwert von 1 Am™!) iiber
der Mittelpunktsabstands-Koordinaten p fiir unterschiedliche Frequenzen und Ferrittypen.
Zum Vergleich mit der zugehorigen quasistatischen Feldverteilung ist jeweils ein zu p
umgekehrt proportionaler Verlauf mit eingetragen (gestrichelt).

In Bild 4.5a wurden der Rechnung die Materialdaten des NiZn-Ferrits 4B1 von Fer-
roxcube zugrunde gelegt. Der Graf zeigt die Feldverteilung bei 9 GHz. Gegeniiber dem
quasistatischen H-Feld-Verlauf ist eine geringe Uberhshung im Bereich des Ferrits festzu-
stellen. Bei niedrigeren Frequenzen ist die Abweichung vom quasistatischen Verlauf noch
geringer (nicht abgebildet). Die Ausbreitungskonstante des Modes weicht um weniger als
1% von der nach (4.13) quasistatisch ermittelten ab (v ~ yrgy - (0,994 — 5 0,02)).

In Bild 4.5b bis d wurden der Rechnung die Materialdaten des MnZn-Ferrits 381 von
Ferroxcube zugrunde gelegt. Schon bei 200 MHz zeigt sich eine deutliche Abweichung von
der quasistatischen Feldverteilung (Bild b). Der Wert der Ausbreitungskonstanten weicht
hier fast 20 % vom quasistatisch berechneten Wert ab (v &~ yrgy - (0,81 — 5 0,01)).

Die Bilder 4.5 ¢ und d zeigen zwei unterschiedliche, bei 1 GHz ausbreitungsfihige Mo-
den. Die Eindringtiefe in den Ferrit ist hier so gering, dass sich dieser wie ein verlustbehaf-
teter, wellenfithrender Leiter verhalt. Die Feldverteilung der beiden Moden ist auflerhalb
des Ferrits nahezu iibereinstimmend mit einer quasistatischen Verteilung (die gestrichelte
Linie wird von der durchgezogenen iiberdeckt). Die Ausbreitungskonstanten liegen in der
Néhe der Freiraum-Ausbreitungskonstanten; aufgrund der Ferritverluste haben sie einen
erheblichen Dampfungsanteil (y = j Gy - (1,18 — 5 0,83) in Bild ¢; v =~ j Gy - (1,18 — 5 0,78)
in Bild d).

4.4 Messung der Permeabilitét

Die Permeabilitat weichmagnetischer Ferrite wird von Herstellern typischer Weise nur bis
zu etwa dem Zehnfachen der Resonanzfrequenz angegeben; fiir NiZn-Ferrite findet man
Angaben bis etwa 100 MHz . .. 1 GHz. In Leitungstransformatoren — und mit Einschran-
kungen auch in Wicklungstransformatoren — konnen Ferrite bis zu deutlich héheren Fre-
quenzen eingesetzt werden. Die fiir die Modellierung derartiger Bauelemente notwendigen
Permeabilitdtsdaten kénnen im Fall von NiZn-Ferriten in einem einfachen Verfahren ge-
messen werden, welches im Folgenden dargestellt wird.

Gemessen werden die Streuparameter von koaxialen Leitungen mit Ferriteinsatz, wie
sie im vorangegangenen Abschnitt beschrieben wurden (vgl. Bild 4.3).

Die komplexe Permeabilitdt p und die komplexe Permittivitit ¢ sind vermoge der
Beziehungen 4.11 bis 4.13 iiber die wohlbekannten Leitungsgleichungen mit den Streu-
parametern der zu messenden Leitung verkniipft. Ein Vergleich der gemessenen und der
berechneten Streuparameter S7; und Sy fithrt auf ein Gleichungssystem, welches in jedem
Frequenzpunkt aus zwei komplexen Gleichungen besteht und die zwei komplexen Unbe-
kannten g und e enthélt. Da in den Leitungsgleichungen die Tangensfunktion enthalten
ist, handelt es sich um ein transzendentes Gleichungssystem. Dieses ist nicht geschlossen,
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sondern nur mit Hilfe von iterativen Verfahren losbar.

Um Messfehler herauszumitteln, konnen zusétzlich zu S7; und Ss; auch Sy, und Sis in
die Rechnung mit einbezogen werden. Zum Ausgleich von Fehlern in der Probengeometrie
ist es auflerdem sinnvoll, Leitungen unterschiedlicher Lénge, und — falls verfiighar —
mit unterschiedlichen Querabmessungen zu untersuchen. Auf diese Weise erhélt man eine
Vielzahl von Gleichungen, mit denen unterschiedlich verfahren werden kann:

1. Eine Moglichkeit besteht darin, mehrere, aus je zwei Gleichungen bestehende Glei-
chungssysteme zu losen. Man erhélt eine Anzahl von Losungen, die aufgrund der Mes-
sungenauigkeiten mehr oder weniger unterschiedlich sind. Die Streuung der Losungswerte
gibt einen Hinweis auf die Genauigkeit der Messwerte. Aus den Losungswerten kann durch
Mittelwert- oder Medianbildung eine Losung extrahiert werden.

2. Eine zweite Moglichkeit besteht darin, sdmtliche Gleichungen in einem einzigen
Gleichungssystem zusammenzufassen. Dieses ist iiberbestimmt und hat aufgrund der Mes-
sungenauigkeiten keine exakte Losung. Zu jeder Gleichung wird eine Fehlerfunktion auf-
gestellt, welche den Grand der Nichterfiillung der Gleichung beschreibt. Die Summe der
Fehler wird dann durch Variation der unbekannten Materialparameter minimiert. Bei
diesem Verfahren gibt das Konvergenzverhalten einen Hinweis auf die Genauigkeit der
Messwerte. Zur Implementierung eignen sich kommerzielle Schaltungsoptimierer. Diese
bieten zudem den Vorteil, dass die explizite Aufstellung von Gleichungen entfallen kann,
indem fiir die gemessenen Leitungen S-Parameter-Datenkomponenten, und fiir die zu be-
rechnenden Leitungen die in Abschnitt 6.2 beschriebenen Leitungskomponenten eingesetzt
werden.

Die Losung des Gleichungssystems erfolgt in jedem Frequenzpunkt fiir sich.

Fiir die Messung werden prézise Messleitungen und Ferritproben benotigt. Als Messlei-
tungen eignen sich koaxiale Luftleitungen, wie sie fiir Kalibrierzwecke verwendet werden.
Zur Messung werden Ferritperlen oder -Rohre auf den Innenleiter geschoben und fixiert
(z.B. mit Papier). Die meisten Ferrittypen sind mit Ringdurchmessern von einigen Milli-
metern erhéltlich. Hier eignen sich Luftleitungen mit N-Anschliissen (z.B. 2a = 3,04 mm
und 2d = Tmm (vgl. Bild 4.3)). Fiir kleinere Ferritproben koénnen Luftleitungen mit
PC 3.5-Anschliissen verwendet werden (z.B. 2a = 1,52mm und 2d = 3,5mm).

Bei Verwendung préziser Messleitungen ist die Messgenauigkeit vor allem durch die
Ferritproben begrenzt. Zum einen sind die Mafle der Proben einer Toleranz unterworfen,
welche von der Schrumpfung beim Sinterungsprozess herriihrt. Typischer Weise liegen
die Radius- und Dicken-Toleranzen von Ferritkernen bei 5%. Zum anderen sind die Ei-
genschaften von Ferriten nicht nur von der Materialzusammensetzung abhéngig, sondern
variieren aufgrund des Herstellungsprozesses auch mit der Kerngeometrie. Die an kleinen
Proben gemessenen Eigenschaften treffen demnach nur bedingt fiir andere Kernformen
gleichen Materials zu.

Wichtige Voraussetzungen fiir die Anwendbarkeit des Messverfahrens sind die vol-
lige Durchdringung der Ferritproben vom magnetischen Feld und die Giiltigkeit der
Quasi-TEM-Nédherung. Geringe Abweichungen von letzterem kénnen mit Hilfe von Aus-
gleichsfaktoren korrigiert werden, mit welchen man die Quasi-TEM-Leitungsparameter
nach (4.13) beaufschlagt. Die Ausgleichsfaktoren werden nach einer in einem ersten Durch-
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Abbildung 4.6: Ermittelte Ferritparameter p’, p” und ¢’ des Ferritmaterials K10 (NiZn;
EPCOS).

gang erfolgten Bestimmung von p und € durch Modenanalyse ermittelt. In einem zweiten
Durchgang bestimmt man dann unter Beriicksichtigung der Ausgleichsfaktoren p und e
erneut.

Fiir die Messung der Permeabilitdt von MnZn-Ferriten nach dem beschriebenen Ver-
fahren wéren wegen deren geringer Eindringtiefe fiir eine Quasi-TEM-Wellenausbreitung
Ringdicken der Ferritproben von nur wenigen zehn Mikrometern erforderlich. Da derartige
Proben nicht verfiigbar sind, ist das Verfahren fiir MnZn-Ferrite ungeeignet.

Fiir die in dieser Arbeit durchgefithrten Messungen stand eine Messleitung der
Steckerfamilie PC 3.5 zur Verfiigung. Mit dieser wurden Ferrit-Ringe des Materials K10
(NiZn) von EPCOS gemessen. Die Ringe hatten die nominalen Maie 2b = 1,78 mm und
2c¢=343mm (vgl. Bild 4.3). Die Lange (Hohe) eines einzelnen Rings betrug nomi-
nal hging = 2,11mm. Es wurden jeweils 1, 2,... 8 Ringe hintereinander aufgereiht und
in der Messleitung gemessen. Die Auswertung der Messung (Losung des Gleichungssys-
tems) erfolgte fiir sdmtliche Messungen gleichzeitig mit Hilfe des Schaltungsoptimierers.
Es wurde von einer rein reellen Permittivitit ¢ = ¢’ ausgegangen.

Bild 4.6 zeigt die gefundene relative Permittivitdt e’ und die Permeabili-
tét e = g’ — " in den untersuchten Frequenzpunkten. Zum Vergleich sind die vom
Hersteller angegebenen Permeabilitdtsdaten im Grafen mit eingetragen; diese liegen nur
bis 50 MHz vor. Bei der Auswertung wurde bei Frequenzen von 0,5 MHz bis 8 GHz ei-
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(20 kHz... 8 GHz) (

... 8 GHz)

............. berechnet
- =— = gemessen

Abbildung 4.7: Streuparameter der Mess-Koaxialleitung (vgl. Bild 4.3) bei Einsatz von
vier Ferritringen (Leitungslénge: [ = 4 x 2,11 mm).

ne ausgezeichnete Konvergenz festgestellt. Die dargestellten Permeabilitétswerte streuen
in diesem Frequenzbereich nahezu iiberhaupt nicht. Im Bereich von 800 MHz bis 5 GHz
nimmt g,” sehr kleine Werte an (i, < 0,04); hier fiithrt die Auswertung zu stark streuen-
den und demnach unbrauchbaren Werten (nicht mehr im Grafen enthalten). Die Permit-
tivitat e, kann, wie in Abschnitt 4.3.2 erlautert, durch das Messverfahren nur ungenau
bestimmt werden. Man erkennt eine dementsprechend starke Streuung der gefundenen
Werte, vor allem bei sehr hohen und sehr niedrigen Frequenzen.

Im Vergleich zu den Herstellerdaten sind die ermittelten Permeabilitétswerte etwas zu
niedrig. Dies kann unterschiedliche Ursachen haben. Méglicher Weise wurden die Abmes-
sungen der untersuchten Ferritkerne falsch angesetzt (von einer Uberpriifung der Mafe
mit prézisen Messgeriten wurde abgesehen). Die Abweichung kann auflerdem dadurch
entstanden sein, dass die Herstellerdaten an anderen Kernformen als den untersuchten
gemessen wurden.

Die gemessenen, sowie die auf Basis der gefundenen Permeabilitidt und Permittivitét
berechneten Streuparameter sind fiir die mit vier Ferritkernen bestiickte Koaxialleitung
(Gesamtlénge: [ = 4 x 2,11 mm) in Bild 4.7 dargestellt. Man erkennt eine nahezu exakte
Ubereinstimmung. Eine ebenso gute Ubereinstimmung liegt auch bei den iibrigen Mes-
sungen (mit 1, 2,... 8 Ringen) vor. (Abweichungen der angenommenen Geometriedaten
von den tatséchlichen werden durch diese Priifung nicht erfasst.)

Kerne aus dem Material K10 standen nur in sehr kleinen Groflen zur Verfiigung.
Eine Auswahl groflerer Kerne aus NiZn-Ferritmaterial wird von Ferroxcube angeboten
(4B1, 452, 4C65). Diese wurden ebenfalls gemessen. Die gemessenen Permeabilitétswerte
dieser Ferrite sowie die gemessene Permeabilitédt des Ferrits K10 und die dem Datenblatt
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Abbildung 4.8: Relative Permeabilitit u, = p' — ju” verschiedener NiZn-Ferrite.

entnommene Permeabilitit des Ferrits K7 sind in Bild 4.8 zusammengestellt.

Da keine kleinen Proben der Ferroxcube-Ferrite erhéltlich waren, musste fiir deren
Messung eine Messleitung in geeigneter Grofle selbst angefertigt werden. Die Prézision
dieser Leitung war leider sehr diirftig, was zu einer schlechten Konvergenz bei der Opti-
mierung fiihrte. Im Bereich stark iiberwiegender magnetischer Verluste konnte nur dann
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eine Losung gefunden werden, wenn die Reflektion an der koaxialen Leitung mit Fer-
riteinsatz unberiicksichtigt gelassen, und nur die Transmission ausgewertet wurde. Die in
Bild 4.8 dargestellten Materialdaten der Ferroxcube-Ferrite sind daher nur ndherungswei-
se giiltig. In Bereichen sehr kleiner y,” zeigten diese eine starke Streuung. (Die streuenden
Werte sind in Bild 4.8 nicht eingetragen; die Verlaufe sind stattdessen durch gepunktete
Linien verbunden.) Die mit der selbstgefertigten Messleitung gemessenen Permittivitéits-
werte streuten bei allen Frequenzen zwischen Werten von 1...2000 und waren damit
unbrauchbar.
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Wicklungstransformatoren

Nach dem Prinzip des Wicklungstransformators werden Transformatoren und Symmetrie-
rer fiir Frequenzen von typischer Weise bis zu einigen 100 Megahertz, in manchen Féllen
sogar einigen Gigahertz [43] realisiert. Derartige Wicklungstransformatoren bestehen aus
feinen Dréhten, welche auf Ferritkerne mit Abmessungen von wenigen Millimetern ge-
wickelt sind. Bei hohen Frequenzen werden wegen ihrer geringen elektrischen Verluste
hauptséachlich NiZn-Ferritkerne eingesetzt.

Die obere Frequenzgrenze von Wicklungstransformatoren ist nicht durch die magne-
tischen Eigenschaften des Ferritmaterials, sondern durch Streuinduktivitéiten, welche aus
ungeniigender Flussiiberlappung der Wicklungen resultieren, bestimmt. Um hohe Grenz-
frequenzen zu erzielen, verwendet man wenige Windungen. In einigen Fiéllen kann durch
Verdrillen der Dréahte die Flussiiberlappung verbessert, und damit die obere Frequenz-
grenze erhoht werden [10].

Ein wichtiges Merkmal von Wicklungstransformatoren ist ihre elektrische Kleinheit.
Wegen den hieraus bei Mikrowellenfrequenzen resultierenden kleinen Kernabmessungen
kénnen Wicklungstransformatoren in der Mikrowellentechnik nur bei kleinen Leistungen
eingesetzt werden.

Ersatzschaltbild des Transformators

Es existieren unterschiedliche Ersatzschaltbilder fiir Wicklungstransformatoren, die jeweils
in einander umgerechnet werden konnen [2]. Den hier durchgefiihrten Betrachtungen wird
die in Bild 5.1 dargestellte Ersatzanordnung zugrunde gelegt. Sie enthilt zwei Ubertrager,
welche die Windungszahlen m und n der Primé&r- und Sekundirwicklung représentieren.
Aus dem Ersatzschaltbild berechnen sich die Induktivitatskoeffizienten des Transformators

7z
Lll = m2 ' Lg + Lstr,la (51)
L22 = TL2 : Lg + Lstr,2 (52)
und
M=m-n-L,. (5.3)
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Abbildung 5.1: Einfaches Transformator-Ersatzschaltbild.
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Abbildung 5.2: Ersatzschaltbild des Transformators bei Betrachtung von magnetischen
Verlusten und Streukapazitéiten.

Fiir den Koppelfaktor erhélt man daraus

M L
k= = g . (5.4)
VL1 L
11 L2 \/<Lg n L::er,1> ' (Lg n L:;,z)

Im Fall verschwindender Streuinduktivitéten Lg, ; und L, o wird der Koppelfaktor gleich
Eins. Das Spannungs-Ubersetzungsverhéltnis U des Transformators ist dann durch

U =

L11 m
Lstr=0 Lo n

(5.5)

gegeben.

Bei hohen Frequenzen miissen Streukapazitdaten und magnetische Verluste beriicksich-
tigt werden. Es ergibt sich das in Bild 5.2 dargestellte Ersatzschaltbild. In dem Ersatz-
schaltbild sind Kapazitdaten zwischen der priméren und der sekundédren Wicklung unbe-
riicksichtigt. Aulerdem sind ohmsche Verluste unberiicksichtigt, da sie bei den betrachte-
ten Frequenzen und geringen Windungszahlen vernachlissigbar sind.
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Abbildung 5.3: Transformator mit nebeneinander liegenden, einlagigen Wicklungen.

5.1 Transformator mit nebeneinander liegenden, ein-
lagigen Wicklungen

In den folgenden Uberlegungen wird die in Bild 5.3 dargestellte Transformatoranordnung
betrachtet, bei der auf einen magnetischen Kern zwei einlagige Wicklungen mit m und n
Windungen nebeneinander gewickelt sind. Die folgenden vereinfachenden Annahmen sol-
len gemacht werden:

1. Die Kapazitédt zwischen nicht benachbarten Windungen ist vernachléassigbar klein.
Diese Annahme ist bei einlagig nebeneinander liegenden Windungen néherungsweise rich-
tig. Die Kapazitét zwischen zwei benachbarten Windungen sei Cy w-

2. Ein in einer beliebigen Windung flieBender Strom der Stérke I ruft in dem magneti-
schen Kern einen magnetischen Fluss der Stérke ®, w hervor, der alle anderen Windungen
mit umfasst. Diese Annahme ist dann ndherungsweise richtig, wenn der Betrag der rela-
tiven Permeabilitdt des Kerns erheblich gréfler als Eins ist. Des Weiteren wird von dem
Strom ein magnetischer Fluss der Stérke ®g, w hervorgerufen, der aufler der anregenden
Windung keine weiteren Windungen umfasst. Alle anderen magnetischen Fliisse, wie die
im Bild gestrichelt gezeichneten, sollen vernachlédssigt werden kénnen. Diese Annahme ist
dann ndherungsweise richtig, wenn die Windungen aus diinnem Draht bestehen und nicht
zu dicht nebeneinander gewickelt sind.

Unter diesen Voraussetzungen konnen den Elementen des Ersatzschaltbildes in Bild 5.2
in einfacher Weise physikalischen Groflen zugeordnet werden:

Die Gegeninduktivitat L, ist die Induktivitdt des Kerns mit nur einer Windung. Fiir
niedrige Frequenzen ist L, gleich dem Aj-Wert, welcher eine géngige Kenngrofle von
Transformatorkernen ist. Mit dem oben definierten Fluss ®, v ist

o
Ly = gTW = Ap. (5.6)

Bei hoheren Frequenzen wird ®, w aufgrund der magnetischen Verluste komplex, und Z,
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in Bild 5.2 ist .

JwPg w
T

Die Streuinduktivitdten der beiden Wicklungen ergeben sich als Hintereinanderschal-

tung der Streuinduktivitéiten der einzelnen Windungen zu

Z, = (5.7)

(I)str,W CI)str,VV

Lstr,l =m:- T und Lstr,2 =n- T (58)
Bei Bertiicksichtigung magnetischer Verluste wird ®, w komplex und es ist
‘ (I)s r ] (I)S r
Zsa =m- L2 und Zgp = (5.9)

Da die Streukapazitidten Cg, w der Windungen hintereinander geschaltet sind, verrin-
gern sich die Gesamtstreukapazitéiten Cg,; und Cg, 2 der beiden Wicklungen mit zuneh-
mender Windungszahl. Fiir m > 1 und n > 1 sind

Cs r C's r
Cstr,l = mti_’vi und C1str,2 = nt—_,Vi/' (510)
Fiir m = 1 oder n = 1 ist in der hier angestellten vereinfachten Betrachtung die Streuka-
pazitét gleich Null.

Gegeninduktivitat

Aus dem Ersatzschaltbild Bild 5.2 erkennt man, dass soweit Streuinduktivititen und
Streukapazitéiten vernachlissigt werden konnen, die Funktion des Transformators gewéhr-
leistet ist, solange die Impedanz der Gegeninduktivitét Z, hoch ist gegen die sie umge-
bende Impedanz:
|2, 122
m? n?
Die Frequenzabhéngigkeit von Z, wird im Folgenden untersucht.
Aufgrund der oben gemachten Annahme, dass der magnetische Fluss ®,w in Glei-
chung (5.7) ausschliefllich im magnetischen Kern fliefit, und der zusétzlichen Annahme,
dass die auBerdem im Kern vorhandenen magnetischen Fliisse ®, w vernachldssigbar
klein sind, kann der einfache Zusammenhang

q)g,W =1I- Holly - Faeo (512)

1Z, > wd  |Z,] > (5.11)

geschrieben werden, nach dem der Fluss ®, w von dem erregenden Strom I, der komple-
xen Permeabilitit pou, des Kernmaterials und einem die Kerngeometrie beschreibenden
Faktor Fge, abhéngt.

Verwendet man fiir die relative Kernpermeabilitit geméfi Abschnitt 4.2.2 die Ndherung

[y A Hr,0
T 1+ji,

Wres

(5.13)

so erhélt man aus Gleichung (5.7) mit Gleichung (5.12) fir die Impedanz der Gegenin-
duktivitiat die Beziehung

Ty ————— (5.14)
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mit
Lg,O = MoHro * FGeo (515)

und
Ry = Wres L. (5.16)

Die magnetischen Verluste konnen demnach in erster Naherung frequenzunabhéngig mit
Hilfe eines zur Induktivitéit parallel liegenden Widerstandes repréisentiert werden. Das
Verhéltnis R, /L, o hdngt nur von der Resonanzfrequenz des verwendeten Ferritmaterials
und nicht von der Kerngeometrie ab. Die Induktivitét bei niedrigen Frequenzen L ist
durch den A;-Wert gegeben. Die Ersatzanordnung fiir die Gegeninduktivitidt nach Glei-
chung (5.14) ist in Bild 5.4 a dargestellt.

(a) (b)

Abbildung 5.4: Ersatzanordnungen fiir die frequenzabhéngige Impedanz Z,; (a) nach Glei-
chung (5.14), (b) verbesserte Anordnung (siehe Bild 5.7).

Ein typischer Doppellochkern fiir Mikrowellen-Wicklungstransformatoren ist der Kern
B62152-A27-X1 von EPCOS. Er besteht aus dem NiZn-Ferritmaterial K1, dessen Per-
meabilitdt in Bild 4.2 dargestellt ist. Die Geometriedaten des Kerns sind in Bild 5.5a
angegeben. Dem Datenblatt entnimmt man Ay = 60 nH; die Resonanz-Kreisfrequenz des
Kernmaterials K1 ist gemiB Bild 4.2 w,es ~ 27 - 108s7L. Hieraus ergibt sich nach Glei-
chung (5.16) R, ~ 38

Die Gegeninduktivitdt des Kerns wurde sowohl messtechnisch als auch durch Feldsi-
mulation bestimmt.

Zur Messung wurde ein Netzwerkanalysator und eine Microstrip-Testfassung verwen-
det. Es wurde die in Bild 5.5b dargestellte Testplatine aufgebaut, bei der ein dicker,
u-formiger Draht durch den Kern gefiihrt, und an das Ende einer Microstrip-Leitung
gelotet ist. Durch Verwendung eines dicken Drahtes, der die Bohrungen fast vollig aus-
fullt, werden die bei der Gegeninduktivitét unbeteiligten Flussanteile @y, w (vgl. Bild 5.3)
weitgehend ausgeschlossen.

Der Feldberechnung wurde eine zweidimensionale Geometrie zugrunde gelegt, bei wel-
cher die beiden Bohrungen des Ferritkerns vollkommen mit Leitern ausgefiillt sind. Die
Leiter bilden eine — wegen des Ferrits stark verlustbehaftete — Leitung. Die zu bestim-
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. dicker

Ferritkern Draht
h=2,5mm ~— \ / \ Microstrip-Zuleitung

A
2mm ( 0,8mm W/ LTI
15 mm T (Seitenansicht)
’ Messebene
(a) (b)

Abbildung 5.5: (a) Geometriedaten des Ferritkerns EPCOS B62152-A27-X1. (b) Anord-

nung zur Messung von Z,.

Frequenz [Hz] (1 MHz... 2 GHz)

gemessen
— —— aus Feldanalyse
----- Ersatzanordnung: (60 nH || 38 Q)

Abbildung 5.6: Impedanz Z, des Ferritkerns in Bild 5.5 a.

mende Impedanz Z, ist ndherungsweise die Eingangsimpedanz dieser, nach einer Lénge
von h =2 5mm kurzgeschlossenen Leitung. Aus den in der Modenanalyse berechneten
Leitungsparametern Zi, und « erhdlt man Z, demnach mit Hilfe von

Zy & Zy, - tanhh. (5.17)

In Bild 5.6 sind die gemessenen und mittels Feldsimulation berechneten Impedan-
zen Z4, sowie die mit der Ersatzanordnung in Bild 5.4 a berechneten Werte dargestellt.
Da Permeabilitéitsdaten des Ferrits nur bis 2 GHz vorlagen, ist die Darstellung auf Fre-
quenzen unterhalb 2 GHz beschréankt. Das kartesische Diagramm zeigt die Betrige |Zg],
und im Smithdiagramm sind zugehorigen, auf 50 {2 bezogen Reflektionsfaktoren I'soo(Zy)
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150

g 100
ND)
2
g 50

0
10
Frequenz [Hz] (1 MHz... 8 GHz)
gemessen
------ Ersatzanordnung: (60 nH || 38Q) + (2.5nH || 150 Q)

Abbildung 5.7: Impedanz Z, fiir den Ferritkern in Bild 5.5 a.

eingetragen. Man erkennt eine gute Ubereinstimmung zwischen den gemessenen und den
durch Feldsimulation ermittelten Werten. Die Ersatzanordnung beschreibt die verlustbe-
haftete Gegeninduktivitdt dagegen nur fiir Frequenzen unterhalb der Resonanzfrequenz
ndherungsweise richtig. Fiir hohere Frequenzen liefert sie einen konstanten Wert fiir Z,
wihrend |Z,| tatséchlich zunimmt.

Die Ersatzanordnung fiir Z, kann durch serielles Hinzuschalten einer weiteren RL-
Parallelkombinationen verbessert werden. Die resultierende Anordnung ist in Bild 5.4b
dargestellt. Die damit berechnete Impedanz Z, ist in Bild 5.7 der gemessenen gegeniiber-
gestellt. Die im Bild angegebenen Werte der zusétzlich eingefiihrten Elemente R, und L,
wurden durch Anfitten an die Messwerte mit dem Schaltungsoptimierer gefunden. Eine
Untersuchung dariiber, wie R, und L, von der Kerngeometrie und dem Kernmaterial
abhéngen, wurde nicht durchgefiihrt.

Aufgrund von Gleichung (5.11) und der in Bild 5.7 gezeigten Zunahme des Betra-
ges |Z,| bis zu hohen Frequenzen kann festgestellt werden, dass die mit der Frequenz
abnehmende Permeabilitiat des Ferritmaterials fiir die obere Frequenzgrenze von Wick-
lungstransformatoren nicht ausschlaggebend ist.

Uberschliigige Bestimmung der Streuinduktivitit und -Kapazitit

Die in Bild 5.3 eingefiihrte Streuinduktivitét Lg, w bzw. Zg, w einer einzelnen Windung
sowie die Streukapazitit Cg, w zwischen zwei Windungen kénnen grob iiberschligig an-
hand der in Bild 5.8 dargestellten Anordnung bestimmt werden. Die Abbildung zeigt den
Querschnitt einer Zweidrahtleitung, die iiber dem ferritgefiillten Halbraum verlauft. Die
beiden Leiter représentieren zwei nebeneinander liegende Windungen der Transformator-
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SHCHS

TN,

Abbildung 5.8: Zweidrahtleitung iiber Ferrit; Anordnung zur iiberschlégigen Bestimmung
der Streuinduktivitdt und Streukapazitét.

2.5 T T ]
2
15 ——=" Cyw [PFI
om0 O
TFr——r==d-=====F=1 Rstr,W [kQ]

Frequenz [Hz]

Abbildung 5.9: Berechnete Streukapazitit Cy, w und Streuinduktivitdt Lg, w || Rstrw -

wicklung. In einer Modenanalyse werden der Induktivitéitsbelag L’ und der Kapazitatsbe-
lag C’ bestimmt. (Wegen der magnetischen Verluste nimmt L’ komplexe Werte an.) Aus
den Beldgen und aus der Gesamtlénge [y einer Windung werden die Streuinduktivitéat
und die Streukapazitdat mit Hilfe der Gleichungen

Zgew = 0,5+ jwI - Iy (5.18)
und
C’str,VV ~ C/ : lW (519)

berechnet. Der Faktor 0,5 in Gleichung (5.18) beriicksichtigt, dass nur der Strom eines
Leiters zum magnetischen Fluss ®g, w nach Bild 5.3 beitrdgt, wogegen an der Leitungs-
induktivitdt Hin- und Riickstrom beteiligt sind. Zg, w kann analog zu (5.14) geméfl

1
Zstr,W - 1 1 (520)

jWLstr,W Rstr,W

als Parallelkombination der Gréfien Ly, w und Ry, w modelliert werden.
Bild 5.9 zeigt die sich ergebenden Werte iiber der Frequenz. Cy, w und Lg, w sind iiber
den betrachteten Frequenzbereich nahezu konstant. Bei sehr niedrigen Frequenzen kann
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Ryt w nicht ermittelt werden, da dort 1/jwLg,w zu grofie Werte annimmt. Zu hohen
Frequenzen hin zeigt Rg.,w eine leichte Zunahme, da die Beschreibung von Zg, w mit
Hilfe von (5.20) nur ndherungsweise zutreffend ist.

Mit Lg, w und Rs, w nach Bild 5.9 erhilt man aus Gleichung (5.16) die Eckkreisfre-
quenz w, ~ 2.6 - 10°s7!, die deutlich hoher als die Ferritresonanz liegt. Die Ferritverluste
treten demnach nur vermindert in Erscheinung. Dies riihrt daher, dass der magnetische
Fluss @, w nur teilweise im Ferrit verléduft. Ein dhnliches Verhalten ist vom magnetischen
Kreis mit Luftspalt her bekannt.

5.2 Ausfiihrung als Spartransformator

Aufbau

Mit dem in Bild 5.5 dargestellten Ferritkern wurde der in Bild 5.10 a abgebildete Spar-
transformator mit dem Ubersetzungsverhiltnis 3 : 2 hergestellt und im Microstrip-Testset
gemessen. Der Transformator war dabei wie in Bild 5.10b abgebildet angebracht. Die
Messung fand bei einer beidseitigen Torimpedanz von 50 €2 statt.

Bei der Platzierung des Transformators zwischen zwei Microstrip-Leitungen entste-
hen geometrische Probleme, da sowohl die Masse als auch die beiden positiven Leitungs-
anschliisse mit dem Transformator verbunden werden miissen, ohne dass dadurch eine
(hochohmige) Liicke zwischen den Leitungen entsteht. In der Abbildung sind die beiden

Mircrostrip- Mircrostrip-
Zuleitung Zuleitung
Draht: & N
0,2 mm \ ;
= “NGND
(a) (b)

Abbildung 5.10: HF-Spartransformator mit Ubersetzungsverhiltnis 3:2; (a) Kern mit
Wicklung, (b) Einbau in die Microstrip-Messplatine. (Kern: EPCOS B62152-A27-X1).

[ e ]
50 O § § 220
L. -

1:2

Abbildung 5.11: Spartransformator mit Ubersetzungsverhiltnis 3:2 in symbolischer Dar-
stellung.
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Leitungen durch einen Zwischenraum (Microstrip-Gap) von 0,5 mm voneinander getrennt.
Der Transformator ist mit moglichst kurzen Zuleitungen direkt iiber dem Zwischenraum
angebracht. Der Masseanschluss ist seitlich direkt neben den Leitungen durch eine Boh-
rung gefiihrt.

Messung und Simulation

Die gemessenen und simulierten Streuparameter des Spartransformators sind in Bild 5.12
dargestellt. Zugunsten einer besseren Interpretierbarkeit wurden die Messergebnisse auf
die in Bild 5.11 dargestellten Torimpedanzen umgerechnet. Diese entsprechen dem
Impedanztransformations-Verhiltnis 3%: 2% ~ 1:0,44 des Transformators.

Fiir die Simulation wurde das Transformator-Ersatzschaltbild in Bild 5.2 mit m =1

gemessen
----- simuliert

Frequenz [Hz]

Abbildung 5.12: Streuparameter des Spartransformators.
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und n = 2 verwendet, wobei die primére und die sekundire Wicklung gemé&f Bild 5.11
verbunden wurden. Fiir die Impedanz Z, der komplexen Gegeninduktivitdt wurde die
Ersatzanordnung in Bild 5.4b mit den in Bild 5.7 angegebenen Werten eingesetzt. Die
Impedanz der Streuinduktivitidten wurde geméfl den Gleichungen (5.9) und (5.20) mit den
in Bild 5.9 angegebenen Werten eingesetzt.

Die Priméarwicklung wiirde nach der oben durchgefiihrten Betrachtung (vgl. Gleichung
(5.10)) keine Streukapazitit aufweisen. Dies ist aber wegen der eng benachbarten zweiten
Wicklung unrichtig. Die oben durchgefiihrte Betrachtung erfasst keine entlang der Win-
dung verteilten Kapazitiatsbeldge, sondern nur Gesamtkapazititen pro Windung, woraus
fiir geringe Windungszahlen zwangslaufig ein Fehler resultiert. Fiir die Simulation wurden
deshalb in Gleichung (5.10) rein pragmatisch (m — 1) mit m und (n — 1) mit n ersetzt
und der in Bild 5.9 angegebene Kapazitédtswert verwendet.

Im Vergleich zwischen Messung und Berechnung der Charakteristik des Spartransfor-
mators zeigt sich eine gute Ubereinstimmung. Diese kann noch verbessert werden, indem
man die verwendeten Ersatzelemente an die Messung anfittet (nicht dargestellt).

Variation des Impedanzniveaus

Das Verhalten des Spartransformators bei anderen Impedanzniveaus als 50 €2 :22 () ist in
Bild 5.13 dargestellt. Die Kurven ergeben sich durch Umrechnung aus den in Bild 5.12
dargestellten Messwerten.

Auf niedrigem Impedanzniveau (10 :4,4Q) macht sich der Einfluss der Streuin-
duktivitdten stark bemerkbar. Das Verhéltnis der Impedanz der Gegeninduktivitat zur
umgebenden Impedanz ist schon bei relativ niedrigen Frequenzen ausreichend groff. Im

I [ ==
| d
/
S W Y 2 A
. L/ ! ~
5 L/ /)
il e o
& I/ o
2 . K
‘ ﬁ ﬁ~. ‘\Q‘ -
! !
| | |
10° 107 10° 10°  10°  10° 107 10° 10° 10"
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]
-0 ZTor1= 109, ZTor2=4’4'Q'
ZT0r1 = 50 Q, ZTor2= 222 Q
_________ 4 =100Q, Z =444 Q
Tor 1 Tor 2

Abbildung 5.13: Abhéngigkeit der Transformatorcharakteristik vom Impedanzniveau.
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Vergleich zur Charakteristik bei 50€2:22 (2 ist das nutzbare Frequenzband nach unten
verschoben und die Einfiigeddmpfung geringer.

Bei hohem Impedanzniveau (100€2 : 44 Q) ist die Einfigeddimpfung mit mehr 1 dB
erheblich. Dafiir kann eine obere Grenzfrequenz von iiber 3 GHz angegeben werden.

Realisierbare Transformationsverhiltnisse

Sollen Spartransformatoren mit anderen Impedanz-Transformationsverhéltnissen als
1 : 0,44 realisiert werden, so konnen die Gesamtwindungszahl (m + n) oder die Position
des Mittelabgriffs n variiert werden. Da mit der Windungszahl auch die Streuindukti-
vitdat wéchst, kann man bei hohen Frequenzen nur wenige Windungen verwenden; hier-
durch wird die Anzahl realisierbarer Transformationsverhéltnisse stark eingeschréankt. Die
Verwendung von halbzahligen Windungsverhéltnissen fiihrt nicht zu zusétzlichen Trans-
formationsverhéltnissen, da die zur Ganzzahligkeit fehlende letzte halbe Windung durch
die Verschaltung aufierhalb des Transformators gebildet wird. (Das Induktionsgesetz be-
schreibt nur volle Spannungsumléufe!) Beispiele realisierbarer Transformationsverhéltnis-
se zeigt Tabelle 5.1.

Impedanz-Transformationsverhéltnis
n?/(n + m)?
0,25
0,11
0,44
0,0625
0,25
0,56

(m +n)

el s IS IOV IOV WUl
WIS

Tabelle 5.1: Impedanz-Transformationsverhéltnisse von (Spar-)Transformatoren mit we-
nig Windungen.
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Kapitel 6

Mehrleitersysteme in der
Schaltungssimulation

Das in dieser Dissertation ausgearbeitete Modellierungskonzept fiir gestreckte Leitungs-
transformatoren beruht auf der Beschreibung dieser Komponenten als Quasi-TEM-
Mehrleitersysteme. Eine Darstellung der Theorie der Quasi-TEM-Mehrleitersysteme fin-
det man in [31]. Dort werden inhomogene, verlustlose Dielektrika betrachtet. Durch Ver-
wendung komplexer Groflen kann die Theorie auf verlustbehaftete Medien erweitert wer-
den.

Im ADS-Schaltungssimulator stehen keine Mehrleitersystem-Komponenten zur Ver-
fiigung. Ebenso wenig findet man Leitungsmodelle, in welchen man die gewohnlich zur
Beschreibung von Leitungen verwendeten Groflen «, § und Zj, direkt einsetzen kann.
Komplexe Wellenwiderstande Zp, die bei stark verlustbehafteten Leitungen auftreten,
sind ebenfalls nicht vorgesehen.

Auf Grundlage der Leitungsgleichungen fiir Mehrleitersysteme koénnen Ersatzschal-
tungen fiir Quasi-TEM-Mehrleitersysteme aufgestellt werden, welche aus gesteuerten
Strom- bzw. Spannungsquellen bestehen, wie sie in fast allen Schaltungssimulatoren ver-
fiighar sind [31]. Diese Ersatzschaltungen erlauben die direkte Angabe komplexer Aus-
breitungskonstanten und Wellenwiderstéinde. Mit ihrer Hilfe wurden Mehrleitersystem-
Komponenten fiir den ADS-Schaltungssimulator fiir einen, zwei und drei unabhéngige
Leiter erzeugt.

6.1 Grundlagen

Ein Mehrleitersystem ist eine von einer kartesischen Koordinate (z.B. der z-Koordinate)
unabhédngige Anordnung, die aus mehreren Leitern und einem im Allgemeinen transversal
inhomogenen dielektrischen, und im Fall von Ferrit auch magnetischen Medium besteht.
Bild 6.1 zeigt eine solche Anordnung. Dargestellt sind drei von n unabhéngigen Leitern
und ein Masseleiter. Die Leiter, obwohl hier als Linien gezeichnet, haben eine endliche
Dicke und eine beliebige Form. Es wird von ideal leitenden Leitern und verlustbehaf-
tetem umgebenden Medium ausgegangen. Die Verluste des Mediums werden durch die
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U U1 Un M, &

Fr7rrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrrirrrrry

Abbildung 6.1: Mehrleitersystem.

Verwendung komplexer Werte fiir die relative Permeabilitét

foo = flp = J - 1y (6.1)
und die relative Permittivitat

e =¢c —j-el (6.2)
beriicksichtigt.

Bei einem Mehrleitersystem mit n unabhéngigen Leitern und einem Masseleiter exis-
tieren n Grund-Ausbreitungsmoden in z-Richtung. Diese sind bei Giiltigkeit der TEM-
Néherung durch die Strome auf den unabhéngigen Leitern, durch die Potentiale der un-
abhéngigen Leiter gegeniiber dem Masseleiter und durch eine komplexe Ausbreitungskon-
stante vollstédndig charakterisiert. Jeder von (n + 1) Leitern kann als Masseleiter definiert
werden. Oft ist es auch sinnvoll, die unendlich ferne Hiille als Bezug zu verwenden; so kann
beispielsweise ein leitender Zylinder im freien Raum als Leitung betrachtet werden [17].

Der v-te Ausbreitungsmode des (n + 1)-Mehrleitersystems sei durch die Strom- und
Spannungsvektoren

Uly [1V
g,— | U= wd L= | (6.3)
Um/ ITLl/

und die Ausbreitungskonstante
YW=, +7 6 (6.4)
charakterisiert. U, und I, liegen nur bis auf einen gemeinsamen skalaren Faktor fest, und
kénnen normiert werden. Bei inhomogenem Medium sind die Phasenwinkel der Elemente
von [71, und fv im Allgemeinen unterschiedlich, so dass keiner der beiden Vektoren zu
einem rein reellen Vektor normiert werden kann.
Die Strom- und Spannungsvektoren der verschiedenen Ausbreitungsmoden kénnen in
Strom- und Spannungsmatrizen

U:[U’lﬁg...ﬁn} und I:[flI;...fn] (6.5)

zusammengefasst werden, aus welchen sich die Wellenwiderstands- und die Wellenleit-
wertsmatrix

Z,=UI' und Y,=1U"! (6.6)
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berechnen lassen. Diese verkniipfen die Leiterstréme und -Spannungen eines jeden Aus-
breitungsmodes durch die Gleichungen

U,=%7,-1, wd I,=Y-U,. (6.7)

Die Ausbreitungsmoden des Mehrleitersystems liegen aufgrund der Lage und Form der
Leiter und aufgrund der Verteilung des dielektrischen und magnetischen Mediums fest.
Bei Giiltigkeit der TEM-Néaherung geniigen zu ihrer Bestimmung die der Magnetostatik
entnommene Matrix der Induktivitatskoeffizienten pro Linge L’ und die der Elektro-
statik entnommene Matrix der Kapazitiatskoeffizienten K’, welche die Leiterstrome und
-Spannungen durch die Beziehungen

dU = jwl'-Tdz und  dl =jwK' - U d. (6.8)

miteinander verkniipfen. Die Kapazitétskoeffizienten pro Léngeneinheit Kfj in K’ sind
nicht mit Teilkapazititen pro Lingeneinheit Cj; zwischen den Leitern zu verwechseln.
(Die Bedeutung von Teilkapazitéiten geht beispielsweise aus Bild 6.8 hervor). Kapazitéts-
koeffizienten und Teilkapazitédten sind durch die Beziehungen

Cii = Z Ky und e = —Kig (6.9)
k=1

miteinander verkniipft [17].
Mit Hilfe von L’ und K’ konnen die bei der Kreisfrequenz w auftretenden, die n
Ausbreitungsmoden beschreibenden U, I, und ~, aus einem der Eigenwertprobleme

LK) U, +9*U,=0  oder K -L]-L+7*1,=0 (6.10)

bestimmt werden. Die zugehorigen Strome bzw. Spannungen erhélt man dann aus

—

L="K.U, b U =211, (6.11)
T Tv
Fiir den Sonderfall der gewohnlichen, aus insgesamt zwei Leitern bestehenden, ver-
lustlosen Leitung erhdlt man aus (6.10) und (6.11) die wohlbekannten Beziehungen

1
e =%=v, —=v-C Zi=v-L. 6.12
ﬁ v; ZL v ) L v ( )
Im Sonderfall eines homogenen Mediums ist die Wellenausbreitung exakt TEM. Die
Ausbreitungskonstanten sdmtlicher Moden sind gleich und durch

Tv = 50 "V HrEr (613)

gegeben. Die Elemente der Strom und Spannungsvektoren Uv und fv haben jeweils gleiche
Phasenwinkel, d.h. wahlweise kann einer der beiden Vektoren [jv oder fv Zu einem rein
reellen Vektor normiert werden. Jede beliebige reellwertige Verteilung von Leiterspannun-
gen U, kann als die Spannungsverteilung eines Eigenmodes definiert werden. Sie breitet
sich zusammen mit der zugehdrigen Verteilung von Leiterstrémen I, - e mit der Aus-
breitungskonstanten gemafl (6.13) auf dem Mehrleitersystem aus. Der Phasenwinkel ¢ ist
bei verlustlosem Medium gleich Null.
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Seite 1 Seite 2
1
11 1@
—> o o—r— Leiter 1 1—o° 2
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Abbildung 6.2: Symbolische Darstellung der (n + 1)-Mehrleitersystem-Komponente.

6.2 Implementierung im Schaltungssimulator

Die oben beschriebene Theorie der (n+1)-Mehrleitersysteme kann mit Hilfe einfacher Er-
satzanordnungen im Schaltungssimulator implementiert werden [31]. Die Ersatzanordnun-
gen konnen entweder aus Impedanzmatrizen und gesteuerten Spannungsquellen, oder aus
Admittanzmatrizen und gesteuerten Stromquellen bestehen. Erstere Moglichkeit wird im
Folgenden beschrieben.

In Bild 6.2 ist ein (n+1)-Mehrleitersystem symbolisch als Schaltungskomponente dar-
gestellt. Auf jeder Seite des Mehrleitersystems liegen n Anschliisse. Die Strome, welche auf
den beiden Seiten 1 und 2 in das Mehrleitersystem hineinflieen, werden in den Strom-
vektoren () und [(?) zusammengefasst. Die Spannungen an den Anschliissen werden mit
Bezug auf die Schaltungsmasse angegeben und in den Spannungsvektoren U™ und U®?)
zusammengefasst. Der gemeinsame Masseleiter des Mehrleitersystems ist kein unabhéngi-
ger Leiter und verschwindet zunéchst in der Schaltungsmasse; er wird in Abschnitt 6.3.2
weiter behandelt.

Ebenso wie bei der gewthnlichen, aus insgesamt zwei Leitern bestehenden Leitung,
konnen aus den Leiterstromen und -Spannungen an einer beliebigen Stelle des Mehrleiter-
systems die dort in die beiden Ausbreitungsrichtungen laufenden Wellenanteile berechnet

werden. Auf der Seite 1 des Mehrleitersystems sind die hineinlaufenden Spannungsanteile
durch

— 1 —
U = 5 <ZL W Um) (6.14)
gegeben. Da sich lje(lln) aus einer Uberlagerung der n Eigenmoden ergibt, kann
U4 =>"4,-0, (6.15)
(n)

geschrieben werden. Die skalaren A, sind Elemente eines Vektors ff, welcher mit Hilfe der
Matrix U der Eigen-Spannungsvektoren geméfl

A=u1t.70Y (6.16)

ein
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berechnet werden kann.

Die auf der Seite 1 hineinlaufenden Moden treten geddmpft und phasenverschoben auf
der Seite 2 als hinauslaufende Moden auf. Mit der Leitungslénge L gilt demnach fiir die
auf der Seite 2 hinauslaufenden Spannungsanteile

UR=>"A,-U0, e (6.17)

(n)

Andererseits konnen die auf der Seite 2 hinauslaufenden Spannungsanteile aus den Ge-
samtstromen 1) und den Gesamtspannungen U®) in der zu (6.14) analogen Beziehung

U® =7, .1® 12.7?

aus

(6.18)

berechnet werden. Uber die Gleichungen (6.17) und (6.18) sind mit Hilfe von (6.14)
bis (6.16) die Strome und Spannungen der beiden Seiten des Mehrleitersystems miteinan-
der verkniipft.

Die Gleichung (6.18) kann im Schaltungssimulator mit Hilfe eines Impedanznetzwerks
und gesteuerter Spannungsquellen implementiert werden. Fiir Mehrleitersysteme beste-
hend aus einem, zwei und drei unabhéngigen Leitern zuziiglich des Masseleiters wurden
ADS-Schaltungskomponenten in Form von Unterschaltkreisen aufgestellt. Bild 6.3 zeigt
das Schaltbild der (2+1)-Mehrleitersystem-Komponente.

Der erste Term auf der rechten Seite von (6.18) stellt Spannungen dar, welche an einem
Impedanznetzwerk abfallen und durch Strome in den Anschliissen auf der Seite 2 hervorge-
rufen werden. Das Impedanznetzwerk wurde im Fall des (2+41)-Mehrleitersystems aus drei
Impedanzen in T-Schaltung gebildet. Alternativ kénnen Impedanzmatrix-Komponenten
verwendet werden, wie sie im A DS-Schaltungssimulator fiir bis zu 10 x 10 Elemente vor-
gesehen sind; bei diesen kénnen Z-Parameter direkt angegeben werden.

Der zweite Term auf der rechten Seite von (6.18) kann durch Spannungsquellen re-
prisentiert werden, welche geméafl den Gleichungen (6.14) bis (6.17) durch die Strome
und Spannungen auf der jeweils anderen Seite des Mehrleitersystems gesteuert sind.
Da im ADS-Schaltungssimulator keine Matrixrechnung zur Verfiigung steht, muss Glei-
chung (6.17) aufgelost werden, was fiir den Fall eines (2+1)-Mehrleitersystems zu einem
Gleichungssystem mit zwei Gleichungen fithrt. Aus dem zweiten Term in (6.18) erhélt
man je Gleichung acht Terme, deren jeder eine von acht in Serie geschalteten, gesteuerten
Spannungsquellen darstellt. Zur besseren Ubersichtlichkeit sind in Bild 6.3 die acht Span-
nungsquellen jedes Anschlusses in je einer einzigen Spannungsquelle zusammengefasst.
Die Gleichungen, mit denen die Quellen gesteuert werden, sind im Anhang B angege-
ben. Dort werden auch das wesentlich umfangreichere (3+1)-Mehrleitersystem und das
(1+1)-Mehrleitersystem (gewohnliche Leitung) beschrieben. Eine Ersatzkomponente fiir
die gewohnliche Leitung wird benotigt, da in den ADS-Leitungsmodellen keine komplexen
Wellenwidersténde angegeben werden koénnen.

Alternativ zur Aufstellung einer Ersatzschaltung aus gesteuerten Quellen hétte in ADS
auch die Moglichkeit bestanden, gleichungsbasierte Schaltungskomponenten, sog. Symbo-
lically Defined Devices oder SDDs zu verwenden. Es trat jedoch in ersten Versuchen ein
Division-durch-Null-Fehler auf, weshalb dieser Weg nicht weiter verfolgt wurde.
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Abbildung 6.3: Ersatzschaltung fiir ein (241)-Mehrleitersystem.

Die Groflen v, U, und I, sind bei Giiltigkeit der TEM-N&aherung frequenzunabhén-
gig, soweit das dielektrische oder magnetische Medium frequenzunabhéngig ist. Bei Ver-
wendung von Ferriten ist jedoch eine starke Frequenzabhingigkeit gegeben. Frequenz-
abhéngige, tabellarisch vorliegende -, U,- und I,-Daten kénnen in ADS mit Hilfe so
genannter Data Access Components (DACSs) verarbeitet werden. Bei der Erstellung der
Datentabellen kann es vorkommen, dass die Nummerierung der Ausbreitungsmoden, d.h.
die Zuordnung der v zu den Moden, von Frequenzpunkt zu Frequenzpunkt variiert. Dies
ist fiir das Verhalten der beschriebenen Mehrleitersystem-Schaltungskomponenten uner-
heblich. Des Weiteren konnen [7,, und f,, mit einem in jedem Mode und Frequenzpunkt
unterschiedlichen Normierungsfaktor beaufschlagt werden, ohne dass sich das Verhalten
der Komponenten &ndert.

6.2.1 Leitungskomponenten mit Masse-Anschliissen

Bei der Schaltungssimulation werden Gleichungssysteme aufgestellt, die die Stréme in den
Zweigen, und die Spannungen an den Knoten eines Netzwerks als Variablen enthalten. In
Kirchhoff’schen Netzwerken sind die Spannungen durch Bezug auf einen gemeinsamen,
virtuellen Knoten — die Schaltungsmasse — definiert.

Bei verteilten Netzwerken, d.h. Netzwerken welche Leitungen enthalten, stellen die
Ein- und Ausgéinge der Leitungen ebenfalls Spannungsknoten bzw. Stromzweige dar. Die-
se werden rechnerisch ebenso wie die Knoten konzentrierter Netzwerke behandelt. Physi-
kalisch sind die Knotenspannungen jedoch nicht auf einen gemeinsamen Punkt innerhalb
der Schaltung, sondern jeweils auf den Masseleiter an der Stelle des Leitungs-Ein- bzw.
-Ausgangs bezogen.

Die Masseanschliisse der Leitungen werden héaufig nicht in die Berechnung aufge-
nommen, da ihre Stréme als das Negative der Summe der Stréme in den unabhéngi-
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—f = =

(a) (b) (c)

Abbildung 6.4: Serienschaltung von Leitungen; (a) physikalisch, (b) und (c) symbolisch.
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Abbildung 6.5: Mehrleitersystem-Komponente mit Masseanschliissen; (a) Schaltung;
(b) Symbol.

gen Leitern keine echten Unbekannten sind. Beispielsweise werden bei der Berechnung
einer Microstrip-Schaltung (wie z.B. in Bild 3.8) nur die Stréme in den Schaltungsele-
menten und Leiterstreifen betrachtet; die gleichen Strome flieflen in entgegen gesetzter
Richtung in der Massemetallisierung. Bei der Verwendung von Leitungskomponenten auf
diese Weise muss darauf geachtet werden, dass die Masseanschliisse von im Schaltungs-
simulator zusammengeschalteten Leitungen auch physikalisch zusammengeschaltet sind.
Bei Microstrip-Leitungen ist das automatisch erfiillt.

In machen Fillen werden die Masseanschliisse von Leitungen bei der Berechnung eines
Netzwerks benotigt. Bild 6.4 a zeigt als Beispiel eine am Ende kurzgeschlossene Koaxial-
leitung, welche mit Microstrip-Leitungen in Serie geschaltet ist. In der Ersatzschaltung
in Bildb wird der Masseleiter-Zweig mit Hilfe eines idealen Ubertragers erzeugt. Fiir die
Einfachleitung mit Masseanschliissen wird auch das in Bild ¢ verwendete Leitungssymbol
verwendet.

Durch den Einsatz mehrerer Ubertrager konnen in der gleichen Weise die Massean-
schliisse der (n-+1)-Mehrleitersystem-Komponenten verfiighar gemacht werden. Es wur-
den entsprechende Komponenten fiir die Verwendung in ADS erzeugt. Dies ist in Bild 6.5
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dargestellt.
Anwendungsbeispiele fiir die Mehrleitersystem-Komponenten mit Masseanschliissen
sind in den Abschnitten 7.2.7 und 7.3.2 beschrieben.

6.3 Beispiele und Sonderfille

Es werden solche Sonderfélle von Mehrleitersystemen betrachtet, die entweder besonders
gut die oben beschriebene Theorie illustrieren, oder die fiir die weiter hinten folgende
Beschreibung von Leitungstransformatoren und Baluns relevant sind. Es werden Strom
und -Spannungsvektoren der Quasi-TEM-Moden sowie die Matrizen der Induktivitéts-
und Kapazitatskoeffizienten untersucht. Die angegebenen Strom- und Spannungsvektoren
gelten fiir den Fall eines inhomogenen Mediums, bei dem die Ausbreitungskonstanten der
Moden unterschiedlich sind.

6.3.1 Zweistreifen-Leitung

Bild 6.6 zeigt den Querschnitt einer aus zwei sich gegeniiberliegenden Leiterstreifen be-
stehenden Leitung auf einer gedruckten Platine. Zu beiden Seiten befinden sich Mas-
seleiter GND, welche — z.B. iiber das Gehéuse der Schaltung — miteinander verbunden
sind (gestrichelte Linien). In dem dargestellten Fall umgibt die Masse die beiden Streifen
symmetrisch.

Es existieren zwei Grund-Ausbreitungsmoden. Bei einem dieser Moden wird die Leis-
tung im Wesentlichen zwischen den Leiterstreifen, also den Leitern 1 und 2, gefiihrt. Dieser
Mode sei als Stripl2-Mode bezeichnet. Bei dem anderen Mode wird die Leistung iiberwie-
gend zwischen den Leitern 1 und 2 einerseits, und GND andererseits gefiihrt. Im Hinblick
auf die Beschreibung von Leitungstransformatoren und -Symmetrierern sei dieser Mode
als parasitdrer Mode bezeichnet.

--------------------------------------------------

Abbildung 6.6: Zweistreifen-Leitung.

Wegen der Symmetrie der Anordnung ist der Strip12-Mode ungerade. Die Strom- und
Spannungsvektoren dieses Modes sind

- 1 - 0,5 [A] - Z1 stni
[Stripl2 == ( 1 ) [A] und Ustrip12 = ( 0 5[[A]] . ZLLS;tp.le ) . (619)
s ,Strip

Der Wellenwiderstand Zp, spip12 und die Ausbreitungskonstante 7rip12 konnen auf Grund-
lage der Ersatzanordnung in Bild 6.7 mit Hilfe von Standardformeln fiir Microstrip-
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Abbildung 6.7: Bestimmung der Leitungsparameter der Zweistreifen-Leitung (a) anhand
einer dquivalenten Microstrip-Leitung (b).
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Abbildung 6.8: Bedeutung der Kapazititskoeffizienten Cy, (a) und der Induktivitatskoef-
fizienten Li, = @ /Iy (b).

Leitungen ermittelt werden. Da hierbei eine zusétzliche Metallisierung eingefiihrt wird,
ist die Ersatzanordnung in Bild 6.7 nur giiltig, wenn Leiterverluste vernachléssigbar sind.
Der parasitare Mode ist gerade. Seine Strom- und Spannungsvektoren sind

T _ 1 7 o 2 [A] : ZL,paras
]paras = ( 1 > [A] und Uparas = ( 9 [A] ) ZL7paras . (620)

Zur Bestimmung der GroBlen Zr, paras Und Yparas in einer Modenanalyse werden die Leiter 1
und 2 elektrisch verbunden.

Die Matrizen L’ und K’ kénnen mit Hilfe der Leitungsbeldge der Zweistreifen-Leitung
und der parasitdren Leitung aufgestellt werden.

Zur Aufstellung der Matrix der Kapazitiatskoeffizienten werden die in Bild 6.8 a dar-
gestellten Teilkapazitéten pro Langeneinheit Cj, betrachtet. Sie stehen mit den Kapazi-
tatsbeldgen der beiden Ausbreitungsmoden in dem Zusammenhang

012 ~ CétriplQ und Cil = Cé2 ~0,5- C;)aras' (621)
Nach (6.9) wird damit die Matrix der Kapazititskoeffizienten
K — 07 5- C;/)aras + C'étrip12 _Cétrip12 (622)
_Oétripu O’ d- Crl)aras + Cétripm

In Bild 6.8 b ist die Bedeutung der Induktivitétskoeffizienten L!, anhand der magneti-
schen Teilfliisse ®!, dargestellt [17]. Hiermit findet man nach kurzer Rechnung und unter
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Beriicksichtigung der Symmetrie fiir die Matrix der Induktivitéatskoeffizienten

. L + O, 25 - LlStriplQ L - 07 25 - L/Strip12

L/ — paras paras 623
L;aras —0,25- L/Stripl2 L;aras + 07 25- L/Strip12 ( )

6.3.2 Koaxiale Leitung iiber Masse

In Bild 6.9 ist an die Stelle der Zwei-Streifen-Leitung des vorangegangenen Beispiels eine
koaxiale Leitung getreten. Die beiden Ausbreitungsmoden sind in diesem Fall vollkommen
voneinander entkoppelt.

Abbildung 6.9: Koaxiale Leitung iiber Masse.

Bei Wellenausbreitung im Inneren der koaxialen Leitung ist der Raum auflerhalb feld-
frei und demnach das Potential des dufleren Leiters (Leiter 2) gleich dem der Masseleiter
GND, d.h. gleich Null. Die Strome auf den beiden Leitern sind entgegengesetzt gleich.
Mit dem Wellenwiderstand der koaxialen Leitung Zi, koax sind also

[_l;oax = ( _11 ) [A] U.nd ﬁkoax — ( 1 [A] -OZL7 koax ) ) (624)

Der Ausbreitungsmode auflerhalb der koaxialen Leitung sei wiederum als parasitérer
Mode bezeichnet. Da bei diesem Mode das Innere der koaxialen Leitung feldfrei ist, sind
die Potentiale der beiden Leiter gleich, und auf dem Innenleiter flieft kein Strom. Daher

sind A
r _ 0 7 o 1[A]- ZL, paras
Iparas — ( 1 ) [A] uIld Uparas — ( 1 [A] . ZL’ baras ) . (625)

Die Induktivitats- und Kapazitéitskoeffizienten kénnen wie oben in Abhéngigkeit von
den Induktivitdts- und Kapazitéitsbeldgen der koaxialen und parasitdren Leitung ange-
geben werden. Offensichtlich sind Ci, = C},,, und C = C/ Wegen der volligen

oax paras*

Abschirmung des Leiters 1 durch Leiter 2 ist C;; = 0. Nach (6.9) wird

I Clioax _C{(oax
K= { _Clioax Cl +Cl/<oax :| ' (626)

paras

Die Matrix der Induktivitatskoeffizienten kann in ebenso einfacher Weise der Anschau-
ung entnommen werden. Es ist

L + L L,
I paras koax koax
L [ Li(oax L&oax :| ' (627)
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6.3.3 Zwei-Streifen-Leitung und Microstrip-Leitung

--------------------------------------------------

..................................................

Abbildung 6.10: Zwei-Streifen-Leitung und Microstrip-Leitung.

In Bild 6.10 ist ein (341)-Mehrleitersystem dargestellt. Es besteht aus einer
Zweistreifen-Leitung zwischen den Leitern 1 und 2, einer Microstrip-Leitung zwischen dem
Leiter 3 und GND, sowie der sich zwischen diesen beiden bildenden parasitdren Leitung.
Die drei Ausbreitungsmoden seien dementsprechend als Strip12-, Strip30- und als parasi-
tarer Mode bezeichnet. Diese Anordnung wird bei dem in Abschnitt 7.3.2 beschriebenen
Leitungstransformator verwendet.

Bei Wellenausbreitung im Stripl2-Mode sind die Potentiale und Strome der Leiter 1
und 2 ndherungsweise entgegengesetzt gleich, so dass dieser Mode nédherungsweise ungera-
de ist. Mit den Leitungsbeligen Lg,; 1, und Cg; 1, sowie dem Wellenwiderstand Zr, sirip12
der Zweistreifenleitung gilt fiir die Strom- und Spannungsvektoren

. 1 [A] . 075 [A] . ZL,StriplZ
IStriplQ ~ -1 [A] und UStrip12 ~ —0,5 [A] : ZL,smpu . (6-28)
I3 Us

Der Strom I3; und die Spannung Us; des Leiters 3 sind klein im Vergleich zu de-
nen der Leiter 1 und 2. (Die Doppelindizierung dieser Groflen wurde im Einklang mit
Gleichung (6.5) vorgenommen.) Sie hiangen gemifl dem Eigenwertproblem (6.10) von den
Induktivitats- und Kapazitatskoeffizienten ab, wobei der Eigenwert als die Ausbreitungs-
konstante ysuip12 bereits bekannt ist. (Von der Ableitung eines expliziten Ausdrucks fiir /5,
und Us; wurde abgesehen.)

Fiir die Wellenausbreitung im Strip30-Mode gilt mit dem Wellenwiderstand Zt, giripso
und den Leitungsbeldgen Lgy,; 30 und Cg50

~ Lo ~ Ura
Isirip3o = I und Usiripso = Usz . (6-29)
1 [A] 1 [A] : ZL,StripSO

Die Groflen Iis, Iss, Ui und Uss sind wiederum relativ klein und sie kénnen aus dem
Eigenwertproblem (6.10) und mit der Ausbreitungskonstanten ~suipso berechnet werden.
Der parasitdre Mode ist ndherungsweise gerade. Es sind

= 1 [A] . 2 [A] ' ZL,paras
Tparas = 1 [A] und  Uparas = 2 [A] - Zp paras | - (6.30)
[33 U33
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05, (1)

e —

” 015'C'paras'&1
\ C'Strip30
[ S
C' ri T L 0’5'C' aras'E.:Z S
st p12b > p N oD

TO’5IC|paras'(1'E.>2)

Abbildung 6.11: Teilkapazitdten der Zweistreifen-Microstrip-Anordnung.

Die Spannung Usz des Leiters 3 ist nur wenig von Null verschieden. Zur Bestimmung des
Wellenwiderstands Zp, paras Werden Leiter 1 und 2 sowie Leiter 3 und GND rechnerisch
leitend verbunden.

Bild 6.11 zeigt die ndherungsweise geltenden Zusammenhénge zwischen den im Lei-
tungssystem auftretenden Teilkapazitdten und den oben definierten Kapazitiatsbeldgen
Ciripr2s Cstmipzo und Cp o Die dem Bild zu entnehmenden Beziehungen Cg ;10 ~ Cy
und Cg .30 =~ Cz3 bediirfen keiner Erklérung. Zur Erlduterung der iibrigen Beziehun-
gen wird von einer Ladungsverteilung entsprechend dem parasitdren Ausbreitungsmode
ausgegangen. Da dieser Mode ndherungsweise gerade ist, gehen von den Leitern 1 und 2
etwa gleich grofle Flussanteile aus. Je ein durch die Faktoren &; und & bestimmter Teil
dieser beiden Teilfliisse miindet anstatt auf GND auf dem n&herungsweise ebenfalls auf

Nullpotential liegenden Leiter 3. Da dieser Teil nur klein ist, gilt
<1 und &« (6.31)

(Fir das in Abschnitt 7.3.2 beschriebene planare Leitungssystem wurde &; = 0,10
und & = 0,09 berechnet.)

Aus den Beziehungen in Bild 6.11 kann mit Hilfe von (6.9) die Matrix der Kapazitéts-
koeffizienten

0’5 ) C/aras
< +Cétr§)p12 > B OétriplQ o 0’5 ) Orl)aras ’ 51
0,5-C
K = . ( ) paras ) _ 075 X O/aras . 6.3
+Cétrip12 p 3 ( )
( 0’5 ’ O{Jaras ’ (61 + 52) )
B +Cétrip30

aufgestellt werden. Die Bezichungen fiir die Elemente K7,, K71,, K, und K}, in Gleichung
(6.32) stimmen mit denen fiir die Zweistreifenleitung iiber Masse in Gleichung (6.26)
iiberein.
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Abbildung 6.12: Zur Definition der Faktoren ¢; und (.

Die Induktivitatskoeffizienten L, L},, Ly, und L}, entsprechen denen der Zweistrei-
fenleitung iiber Masse und kénnen Gleichung (6.27) entnommen werden; (auf eine Herlei-
tung wird verzichtet). Zur Erkldrung der tibrigen Induktivitétskoeffizienten wird Bild 6.12
betrachtet. Bei Stromfluss im Leiter 3 umschliefen Teile des magnetischen Flusses die Lei-
ter 1 und 2. Die Anteile koénnen durch die Faktoren (; und (, ausgedriickt werden. Fiir
die Matrix der Induktivitédtskoeffizienten gilt damit

L;)aras +0,25- L/Strip12 Li:)aras —0,25- LlStriplQ Cl ’ L/Strip?)O
L' = . 6.33
. L;)aras + 0’25 : L/Strip12 CQ ' L/Strip30 ( )
L,StripSO
Aufgrund der Geometrie ist
(<1l und G (6.34)

(Fir das in Abschnitt 7.3.2 beschriebene planare Leitungssystem wurde ¢; = 0,09
und ¢ = 0,09 berechnet.)

Mit Hilfe der Beziehungen (6.32) und (6.33) lassen sich die Matrizen K’ und L’ aus
den physikalisch anschaulichen Leitungsbeldgen der Teilleitungen synthetisieren. In den
meisten praktischen Fillen werden die Leitungsbeléige zuvor mit Hilfe von (6.12) aus den
Ausbreitungskonstanten und Wellenlédngen der Teilleitungen berechnet. Durch Losung
des Eigenwertproblems (6.10) kénnen aus K’ und L’ die Ausbreitungskonstanten und die
Strom- und Spannungsvektoren des Mehrleitersystems bestimmt werden.
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6.4 Bestimmung der Leitungsparameter durch Feld-
berechnung

Modenanalyse

Alle im Rahmen dieser Arbeit notwendigen Feldberechnungen wurden am Ferdinand
Braun Institut fiir Hochstfrequenztechnik (FBH) in Berlin Adlershof durchgefiihrt. Es
wurde die dort hauseigene, nach der FDFD-Methode (finite differences, frequency do-
main) arbeitende Software verwendet. Die untersuchten Anordnungen wurden, je nach
Problemstellung, von ideal leitenden elektrischen oder magnetischen Wéanden umrandet;
absorbierende Randbedingungen wurden nicht verwendet. Es wurden keinerlei dreidimen-
sionalen Berechnungen, sondern nur (zweidimensionale) Modenanalysen durchgefiihrt. Es
ist gerade die Besonderheit der weiter hinten beschriebenen Modellierung von Leitungs-
transformatoren, dass nur Ausbreitungsmoden betrachtet, und aufwendige dreidimensio-
nale Rechnungen vermieden werden.

In der Modenanalyse wird eine von einer kartesischen Koordinate (z-Koordinate) unab-
héngige Geometrie betrachtet. Berechnet werden die komplexen Ausbreitungskonstanten
einer beliebig wihlbaren Anzahl von (gegebenenfalls stark abklingenden) Moden, zusam-
men mit den zugehorigen komplexen Feldern und den jeweiligen komplexen Leistungswer-
ten.

Eine separate Software stand zur Berechnung von Wegintegralen der elektrischen und
der magnetischen Felder zur Verfiigung. Im Fall von quasi-TEM Ausbreitungsmoden,
liefern diese Wegintegrale die benétigten Leiterspannungen und -Stréme.

Es ist eine wichtige Voraussetzung fiir die Anwendbarkeit der beschriebenen
Mehrleitersystem-Theorie, dass die ausbreitungsfahigen Moden die Quasi-TEM-N&herung
tatséchlich erfiillen. Andernfalls ist die Beschreibung der Leitungssysteme mit Hilfe von
Stromen und Spannungen nicht giiltig. Bei den in dieser Arbeit betrachteten Leitungssys-
temen treten Abweichungen von der Quasi-TEM-Eigenschaft vor allem bei Verwendung

1.05 T T T T A
S oo -~
N S R R NS
= | L=l — - |y/y_|
e e L P ® b |
I R D R SO EH’ U
0.95 \ \ \ \ ‘\
| | | | ..
0.9 | | | | ]
0 2 4 6 8 10

Frequenz [GHZz]

Abbildung 6.13: Verhéltnis der tatsdchlichen Ausbreitungsgrofien zu den quasistatisch
ermittelten; berechnet fiir die parasitire Leitung des Transformators (i) in Abschnitt 7.3.1.
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von Ferriten auf. Durch Vergleich der quasistatisch berechneten Ausbreitungskonstan-
ten 74 eines Modes mit der tatséchlichen, in der Modenalayse berechneten Ausbreitungs-
konstanten v, kann die Abweichung quantifiziert werden. Eine andere Moglichkeit der
Quantifizierung besteht darin, die mit Hilfe der Leiterstréme und -Spannungen bestimm-
te Leistung

Py;=05-UxI*T (6.35)

mit der tatsédchlichen Leistung
Py =05- //E x H* dF (6.36)

zu vergleichen.

Fiir den in Abschnitt 7.3.1 beschriebenen, ferritgestiitzten Leitungstransformator (i)
sind in Bild 6.13 die Absolutwerte der Quotienten 7y/vqs sowie Pgp/Pur des den Ferrit
durchlaufenden (in Abschnitt 7.3.1 als parasitdr bezeichneten) Modes iiber der Frequenz
aufgetragen. Unterhalb von 8 GHz betragen die Abweichungen weniger als fiinf Prozent.
Die Beschreibung des Modes mit Stromen und Spannungen ist also gerechtfertigt.

Die Quasi-TEM-Ausbreitungsmoden zeichnen sich im Fall verlustloser Leitungssyste-
me dadurch aus, dass sie bis zu niedrigsten Frequenzen dampfungsfrei ausbreitungsfihig
sind. Thre Ausbreitungskonstanten ~+ sind bis zu niedrigsten Frequenzen rein imaginér.
Hohere Moden haben eine Cut-Off-Frequenz, unterhalb derer sie nicht ausbreitungsfa-
hig sind; die Ausbreitungskonstanten v sind dort rein reell und die Moden fiithren nur
Blindleistung.

Bei geringen Leitungsverlusten und ausreichend niedrigen Frequenzen kénnen die ge-
suchten Quasi-TEM-Moden anhand ihrer Ausbreitungskonstanten herausgesucht werden.
Bei hoheren Frequenzen und bei Vorhandensein stark verlustbehafteter Medien wie Fer-
riten ist dieses Unterscheidungsmerkmal nicht immer ausreichend, da dann auch hohere
Moden einen erheblichen Wirkleistungsanteil, und Quasi-TEM-Moden einen erheblichen
Blindleistungsanteil haben. Das Heraussuchen der gewiinschten Moden wird zudem da-
durch erschwert, dass aufgrund der Umrandung der Anordnung mit elektrischen oder ma-
gnetischen Wénden zusétzliche Moden entstehen. Im Zweifelsfall miissen die Felder der
gefundenen Moden betrachtet werden. Bei der Berechnung von Mehrleitersystemen mit
mehreren Leitern und entsprechend vielen Moden kann das Heraussuchen der richtigen
Moden langwierig sein, zumal die Priifung in jedem berechneten Frequenzpunkt erfolgen
muss.

Quasistatische Berechnung

Wenn von der Giiltigkeit der Quasi-TEM-Niherung ausgegangen werden kann, kann die
Rechnung bei einer niedrigen Frequenz durchgefiihrt werden. Die hoheren Moden klingen
auf diese Weise stark ab und koénnen leicht heraussortiert werden. Die durch Rechnung
bei einer niedrigen Frequenz gefundenen, relativen, d.h. auf 5y = w/cy bezogenen Aus-
breitungskonstanten der Quasi-TEM-Moden koénnen fiir die tatsdchliche Frequenz ohne
weitere Rechnung iibernommen werden. Gleiches gilt fiir die Leiterstrome, die Leiterspan-
nungen und die Leistung der Quasi-TEM-Moden. Bei frequenzunabhéngigen Materialda-
ten ist nur eine Berechnung fiir alle Frequenzen notwendig. Sind, wie bei Ferriten, die
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Materialdaten frequenzabhéngig, so miissen Rechnungen in allen gewiinschten Frequenz-
punkten durchgefiihrt werden.

Interessiert man sich fiir die Matrizen L’ und K’, so kann man diese aus den gefun-
denen Leitungsparametern mit Hilfe von (6.11) berechnen. Dazu werden fiir jeden Mode
v = 1l... n die Grofen 7, [71, und E, in (6.11) eingesetzt, und das so entstehende Glei-
chungssystem gelost.

Eine andere Vorgehensweise zur Bestimmung der Leitungsparameter ist die Berech-
nung der Matrizen L’ und K’ durch Betrachtung statischer Feldprobleme. Aus L’ und K’
kénnen die Leitungsparameter dann mit Hilfe von (6.10) bestimmt werden. Da keine Soft-
ware zur Losung statischer Feldprobleme zur Verfiigung stand, wurde diese Methode nicht
angewendet.
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Kapitel 7

Leitungstransformatoren und
-Symmetrierer

7.1 Funktionsprinzip

7.1.1 Grundelement des Leitungstransformators nach Guanella

Leitungstransformatoren wurden erstmals 1944 von Guanella [16] vorgestellt. Bild 7.1 a
zeigt das von Guanella beschriebene Grundelement des Leitungstransformators. Es han-
delt sich um eine zu einer Spule aufgewickelte Zweidrahtleitung, deren linkes Ende den
unsymmetrischen Eingang der Schaltung bildet. Am Ausgang rechts liegt eine symme-
trische Last. Die symmetrierende Wirkung der Schaltung beruht darauf, dass der gerade
Mode (I; = I) auf der Leitung durch die Spuleninduktivitdt unterdriickt wird, wiahrend
der gewiinschte, ungerade Leitungsmode (I; = —1I5) ungehindert passieren kann.

Die symbolische Form des Guanella-Grundelements zeigt Bild 7.1 b. Sie ist stark an
die in Bild a dargestellte Realisierung angelehnt.

Die Leitungen miissen nicht aufgewickelt, sondern kénnen auch gestreckt sein. Ein ge-
strecktes Guanella-Grundelement mit einer koaxialen Leitung ist in Bild 7.1 ¢ dargestellt.
Zur Erkldarung der Funktionsweise dieser Struktur wird die parasitdre Leitung, welche
sich zwischen dem Auflenmantel der Koaxialleitung und der umgebenden Masse bildet,
betrachtet. Ist die elektrische Lange dieser Leitung 90°, so flielen keine Strome auf der Au-
Benseite der Koaxialleitung, d.h. es tritt nur der gewiinschte, ungerade Mode (I} = —1I5)
auf. Bei 0° oder 180° funktioniert die Schaltung nicht.

Guanella verfolgte den Zweck einer Symmetrierung bei gleichzeitiger Impedanz-
transformation. Letztere ldsst sich durch Zusammenschaltung mehrerer Guanella-
Grundelemente erreichen. In Bild 7.2 sind zwei Leitungsspulen am unsymmetrischen Ein-
gang seriell, und am symmetrischen Ausgang parallel verbunden. Dies ist nur aufgrund
der Unterdriickung des geraden Modes kurzschlussfrei moglich. Die Teilung der Span-
nung aufgrund der Serienschaltung und die Verdoppelung des Stroms aufgrund der Par-
allelschaltung fithren zu einem Impedanzverhéltnis zwischen Ein- und Ausgang von 4: 1.
Durch Verwendung von n Grundelementen kann dementsprechend jedes Impedanzverhéalt-
nis n?: 1 verwirklicht werden.

Im Fall hoher Frequenzen bzw. langer Leitungen muss auf eine wellenwiderstandsrich-
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Abbildung 7.1: Grundelement des Leitungstransformators nach Guanella; (a) als aufgewi-
ckelte Zweidrahtleitung, (b) symbolisch, (c¢) gestreckt, mit koaxialer Leitung.
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Abbildung 7.2: 4:1 Leitungstransformator nach Guanella.

tige Verzweigung an Ein- und Ausgang geachtet werden. Hierfiir muss die Leitungsimpe-
danz 71, der aufgewickelten Leitungen das geometrische Mittel der Ein- und Ausgangsim-
pedanz sein (Z; = Zy/n). Der Transformator arbeitet dann — wie alle Mikrowellenschal-
tungen — am besten auf dem vorgesehenen Impedanzniveau.

Die Schaltungen in Bild 7.1 und 7.2 sind keine echten Symmetrierer. Durch die Unter-
driickung des geraden Modes wird lediglich eine Entkopplung der Leitungen von dem am
Eingang festgelegten Bezugspotential erreicht. Unter der Vorraussetzung, dass der Innen-
widerstand der Last klein ist gegen den induktiven Blindwiderstand der Wicklung, ist das
Bezugspotential am Ausgang nur durch die Last bestimmt. Die Richtung der Symmetrie-
rung kann umgekehrt, d.h. eine symmetrische Quelle und unsymmetrische Last konnen
verwendet werden. Ein beidseitig unsymmetrischer Betrieb ist ebenfalls moglich. In letz-
terem Fall wird in der Schaltung 7.2 auf der unteren Doppelleitung kein gerader Mode
angeregt. Sie muss daher nicht aufgewickelt werden. Sie fungiert lediglich als Verzoge-
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rungsleitung, welche bei hohen Frequenzen eine phasenrichtige Uberlagerung der Wellen
an den Verzweigungs- bzw. Kombinationspunkten sicherstellt.

Eine hohe Wicklungsinduktivitét, welche die Voraussetzung fiir eine Symmetrierung
ist, kann im Bereich der von Guanella verwendeten Frequenzen (einige 10 MHz) mit Hilfe
von auf Ferrit gewickelten Zweidrahtleitungen leicht realisiert werden. Bei Frequenzen im
Gigahertzbereich sind hohe Induktivitdtswerte kaum realisierbar. Eine zufriedenstellende
Symmetrierung wird in diesem Fall mit den Schaltungen in Bild 7.1 und 7.2 allenfalls
schmalbandig erzielt. Fiir groflere Bandbreiten muss der weiter unten beschriebene, kom-
pensierte Symmetrierer eingesetzt werden.

7.1.2 Ruthroff-Transformator

Ruthroft stellte 1959 die in Bild 7.3 dargestellte, abgewandelte Verwendung des Gua-
nella’schen Grundelements vor [42]. Sie kann aus der Schaltung 7.2 abgeleitet werden,
indem die untere Leitung unendlich kurz gemacht wird. Dies ist entsprechend den obigen
Ausfithrungen nur bei beidseitig unsymmetrischem Betrieb méglich; die Schaltung hat kei-
ne Symmetrierwirkung. Voraussetzung fiir die Funktion des Ruthroff-Transformators ist
ein vernachlassighbarer Phasenunterschied zwischen Ein- und Ausgang der aufgewickelten
Leitung. Dadurch unterliegt der Ruthroff-Transformator einer prinzipiellen Bandbreiten-
beschrankung, welche beim Guanella-Transformator nicht vorhanden ist.

[ _ T 24

Z,| 2 * 2| z/4 |
O O
R ¢ C == ST AT

(a) (b)

Abbildung 7.3: 4:1 Leitungstransformator nach Ruthroff; (a) symbolisch, (b) Realisierung
mit Koaxialleitung.

Eine héufig anzutreffende Realisierung des Ruthroff-Transformators zeigt Bild 7.2b.
Eine Koaxialleitung ist zu einem U gebogen, dessen Hohe etwa einer viertel Wellenlénge
entspricht. Zur Verbesserung der Bandbreite kann auch eine Q2-Form verwendet, oder die
Leitung kann durch Ferritringe gezogen werden.
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7.1.3 Kompensierter Leitungssymmetrierer

Die in den beiden vorangegangenen Abschnitten beschriebenen Schaltungen kénnen prin-
zipiell sowohl mit Zweidrahtleitungen als auch mit koaxialen Leitungen realisiert werden.
Fiir die Wirkungsweise des kompensierten Leitungssymmetrierers ist dagegen die Verwen-
dung von koaxialen Leitungen wesentlich.

Die Schaltung des kompensierten Leitungssymmetrierers ist in Bild 7.4 dargestellt. Es
handelt sich um eine Erweiterung der Schaltung in Bild 7.1c. Eine zusétzliche Leitung
— die Kompensationsleitung — bildet die parasitidre Leitung auf der linken Seite nach,
wodurch ein elektrisch symmetrischer &ulerer Aufbau entsteht. Wird zur Realisierung der
Kompensationsleitung ein (starres !) Koaxialkabel verwendet, so bleibt dessen Innenleiter
ungenutzt.

Zur Erklarung der Wirkungsweise des kompensierten Leitungssymmetrierers wird ei-
ne am unsymmetrischen Tor (links) einfallende Welle betrachtet. Sie lauft, gegen die
Umgebung geschirmt, im Inneren der Koaxialleitung zur Mitte und tritt an der Verbin-
dungsstelle zwischen Koaxialleitung und Kompensationsleitung aus. Sie sieht dort eine
symmetrische Umgebung. Aus dieser Uberlegung kann das in Bild 7.5 dargestellte Ersatz-
schaltbild abgeleitet werden, in welchem das unsymmetrische Tor in der Mitte zwischen
parasitdrer und Kompensationsleitung liegt. Es ist ersichtlich, dass die Symmetrie der
Schaltung frequenzunabhéngig gegeben ist; ndhern sich die elektrischen Léangen der pa-
rasitdren und der Kompensationsleitung 0° oder 180°, so wird lediglich die Transmission
beeintrachtigt.

Z D)

ZO § ZL,paras / \ ZL,paras
=-- =77 /////////////////// ///////)K/////////// 717 GND
parasitare Leitung Kompensationsleitung

Abbildung 7.4: Kompensierter Symmetrierer.

ZL,paras ) - -I
- Z 0,527
rC O—l 0 0
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Abbildung 7.5: Ersatzschaltbild des kompensierten Symmetrierers.
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Die elektrische Symmetrie der realen Schaltung ist von der Symmetrie des Aufbaus
abhéngig. Die Verbindungsstelle zwischen der koaxialen und der Kompensationsleitung ist
grundsétzlich unsymmetrisch, da die Speisung von einer Seite erfolgt. Die Verbindungs-
stelle sollte so klein wie moglich gehalten werden. (In die oben angestellten Uberlegungen
geht sie als konzentriertes, Kirchhoff’sches Netzwerk ein.) Ein moglichst induktionsfreier
Kurzschluss zwischen dem Innenleiter der Koaxialleitung und der Kompensationsleitung
ist anzustreben. Abhéngig von Frequenz und verwendeter Technologie kann es zweckmé-
Big sein, anstelle einer galvanischen Verbindung einen Leerlauf mit A/4-Transformation zu
einzusetzen. Die so entstehende Schaltung ist der bekannte, hdufig in MMIC-Schaltungen
verwendete Marchand-Symmetrierer [29)].

o— (Draufsicht)

L T LRI ////\sz\/

ZO§ Short | - \ -
S ke A

o O

\I Short (Seitenansicht)

Abbildung 7.6: Marchand-Symmetrierer in planarer Technologie; nach [48].

Ein planarer Marchand-Symmetrierer ist in Bild 7.6 skizziert. In der Seitenansicht
erkennt man drei Metallisierungsebenen. Oben links befindet sich die Eingangsleitung
mit dem Wellenwiderstand Z,. Darunter befinden sich unten links die parasitére, und
unten rechts die Kompensationsleitung. Diese haben beide den gleichen Wellenwider-
stand Z1, paras; beide sind am Ende kurzgeschlossen. Die Leitung oben rechts ist am Ende
leerlaufend. Der Wellenwiderstand Zkg dieser Leitung wird moglichst klein gewahlt, damit
die Transformation des Leerlaufs zu einem Kurzschluss moglichst breitbandig wird.

In der Draufsicht erscheint die leer laufende Leitung als ein breiter, heller Streifen auf
der rechten Seite. Die Leitung mit Wellenwiderstand Z; erscheint als der schmale, helle
Streifen auf der linken Seite. Jeweils darunter, in der mittleren Metallebene, liegen breitere
(dunkler gezeichnete) Streifen. Diese bilden zusammen mit der Grundmetallisierung (in
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der Draufsicht nicht eingezeichnet) die parasitire und die Kompensationsleitung. Der
Wellenwiderstand Zy, paras dieser Leitungen ist vergleichsweise hoch, da der Abstand von
der untersten zur mittleren Metallisierungsebene wesentlich hoher ist, als der Abstand
von der mittleren zur obersten; (die Abstédnde sind in der Seitenansicht nicht mafistiablich
gezeichnet). Da die in der mittleren Metallebene liegenden Streifen deutlich breiter sind
als die oben gelegenen, sind die parasitire und die Kompensationsleitung von den beiden
oben liegenden Leitungen weitgehend entkoppelt. Auf diese Weise wird die schirmende
Wirkung von Koaxialleitungen auf dem planaren Medium nachgebildet. Die Konfiguration
ist patentrechtlich geschiitzt [48].

Beschreibungen weiterer planarer Marchand-Symmetrierer findet man in [50], [3],
und [28].

7.2 Analyse

7.2.1 Bandbreiten gestreckter Leitungstransformatoren und
-Symmetrierer

In der folgenden, allgemeinen Betrachtung werden anstelle von echten Léngen, die elek-
trischen Léngen der Leitungen betrachtet. Die Bandbreite gestreckter Leitungstransfor-
matoren und -Symmetrierer wird fiir unterschiedliche Wellenwidersténde der parasitéiren
Leitung Zi, paras bezogen auf die Systemimpedanz Z, untersucht.

Ein aus koaxialen Leitungen bestehender gestreckter und symmetrischer Leitungs-
transformator ist in Bild 7.7 dargestellt. Fiir diesen kann das einfache Ersatzschaltbild
in Bild 7.8 aufgestellt werden, in welchem die beiden koaxialen Leitungen und die sich
zwischen diesen ausbildende parasitédre Leitung représentiert sind.

Bild 7.9 zeigt die nach dem Ersatzschaltbild berechnete Transmission So; des Leitungs-
transformators iiber der elektrischen Lénge der parasitiren Leitung; von der elektrischen
Lange der koaxialen Leitungen ist die Transmission unabhéngig. Aus dem Diagramm
kann die Bandbreite des Leitungstransformators entnommen werden. Die haufig verwen-
dete 3 dB-Bandbreite kann bei einem 4 : 1-Transformator irrefithrend sein, da dieses Im-
pedanzverhéltnis auch bei einer direkten Verbindung ohne Transformator bereits zu einer
Transmission von besser als —2dB und einer Reflektion von weniger als —4 dB fiihrt. Da
man in den meisten Anwendungen eine Reflektion von —10dB oder besser fordert, soll
die 0,5 dB-Bandbreite betrachtet werden. (Bei Verlustlosigkeit entsprechen —0,5 dB Trans-
mission gerade einer Reflektion von —9,5dB). Die folgenden 0,5 dB-Bandbreiten kénnen
Bild 7.9 entnommen werden:

21 paras = Zo: Bosap = 20 — 159 [DEG] =~ 0,9 Dekaden
2y, paras = 2Zp:  Bosap = 11 — 170 [DEG] 1,2 Dekaden
ZL,paras — 4Z0: B0_5dB = 5 - 175 [DEG] 175 Dekaden

~
~
~
~

Die gleiche Betrachtung kann auch fiir den kompensierten Leitungssymmetrierer
durchgefiihrt werden. In der Ersatzschaltung in Bild 7.5 tritt zusétzlich zu der der pa-
rasitdren, die zu ihr identische Kompensationsleitung auf. Die beiden Leitungen sind in
Serie geschaltet, wodurch sich ihre Impedanz insgesamt verdoppelt; gleichzeitig ist jedoch

85



KAPITEL7: Leitungstransformatoren und -Symmetrierer

Z,/2

/
7

Tor 1 Tor 2
Z, ? Zd/2 ? Z/4

| o—t / |

Abbildung 7.7: Gestreckter, symmetrischer Leitungstransformator.
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Abbildung 7.8: Ersatzschaltbild des symmetrischen Leitungstransformators.
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Abbildung 7.9: Transmission des Leitungstransformators in Bild 7.7 (berechnet nach
Bild 7.8).

die Impedanz des symmetrischen Tores viermal so hoch wie beim Leitungstransformator.
Hierdurch ergeben sich fiir den Leitungssymmetrierer etwas schlechtere Bandbreiten als
fiir den Leitungstransformator. Man findet die folgenden Werte:

ZL,paras = Zoi B0.5dB =36 — 145 [DEG] ~ 076 Dekaden
ZL,paras = 2Z01 BO.5dB =20 - 159 [DEG] ~ 0,9 Dekaden
ZL,paras = 4Z02 BO.5dB =11-170 [DEG] ~ 1,2 Dekaden

Die ausschlaggebende Grofle fiir die Transmission des Leitungstransformators und des
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Abbildung 7.10: Ersatzschaltbilder fiir Leitungstransformator (a) und -Symmetrierer (b)
zur Berechnung der Transmission.
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Abbildung 7.11: Transmission und Reflektion des symmetrischen Leitungstransfor-

mators und des Leitungssymmetrierers nach Bild 7.10 bei rein imagindrer Impe-
danz Zparas = jXparas-

Transmission
=konst. [dB]
———=— Reflektion

=konst. [dB]

Abbildung 7.12: Linien konstanter Transmission und konstanter Reflektion in der
Iparas-Ebene (I'paras = 'z, (Zparas)) flir den symmetrischen Leitungstransformator.
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Transmission
=konst. [dB]
———= Reflektion

=konst. [dB]

Abbildung 7.13: Linien konstanter Transmission und konstanter Reflektion in der
[ paras-Ebene (I'paras = I'zy(Zparas)) fiir den Leitungssymmetrierer.

Leitungssymmetrierers ist die Eingangsimpedanz der am Ende kurzgeschlossnen parasitér-
en Leitung. Diese sei als Zparas = Lparas T J Xparas bezeichnet. In den Ersatzschaltbildern in
Bild 7.10 werden anstelle der parasitdren Leitung direkt die Impedanzen Z,,,,s verwendet.
Mit diesen Ersatzschaltbildern wurden die Grafen in den Bildern 7.11 bis 7.13 berechnet.

Bild 7.11 zeigt die Transmission und die Reflektion von des Leitungstransformators
und des Leitungssymmetrierers fiir rein imaginére Werte Zpaas = JXparas- Im Fall des
Leitungstransformators wird die 0,5 dB-Eckfrequenz bereits bei X, amas =~ 0,38 Z erreicht.
Fiir den Leitungssymmetrierer benétigt man das Vierfache hiervon, also X,aras =~ 1,5 Zj.

Die Bilder 7.12 und 7.13 beriicksichtigen allgemein komplexwertige parasitére Im-
pedanzen Zpu.s: iber der I'puas-Ebene (I'paras = I'zo(Zparas)) sind Linien konstanter
Transmission und Linien konstanter Reflektion fiir den Leitungstransformator und den
Leitungssymmetrierer aufgetragen. Kennt man bei einem Leitungstransformator oder
-Symmetrierer den Verlauf der parasitiren Impedanz Z,,.,s, so kann man diesen in die
Diagramme eintragen und sofort Transmission und Reflektion abgelesen.

7.2.2 Erweiterung der Bandbreite mit Hilfe von Ferriten

Die Bandbreite von gestreckten und auch gewickelten Leitungstransformatoren und Sym-
metrierern kann durch die Verwendung von Ferriten erheblich erhoht werden. Bei gestreck-
ten Komponenten werden die Leitungen hierzu durch Ferritrohre gefithrt. Aus Sicht der
Leitungstheorie erh6hen sich hierdurch der Induktivitétsbelag und damit auch der Wel-
lenwiderstand der parasitiren Leitung. Bei niedrigen Frequenzen verhélt sich die Leitung
mit Ferrit ndherungsweise wie eine konzentrierte Induktivitéit. Bei Kenntnis des Ap-Werts
kann Zp,ras in einfacher Weise bestimmt werden. Fithrt man beispielsweise die beiden Lei-
tungen des kompensierten Symmetrierers in Bild 7.4 durch je einen Ferrittubus, so gilt
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fir Zparas in Bild 7.10 bei niedrigen Frequenzen
Zparas ~ ,] Xparas 2 jWAL‘ (71)

Die untere Grenzfrequenz kann hieraus mit Hilfe von Bild 7.11 ermittelt werden.

Mit dem Induktivitatsbelag der parasitdren Leitung nimmt auch ihre elektrische Lénge
zu. Eine Verschiebung der \/2-Resonanz zu niedrigeren Frequenzen und die damit ver-
bundene Verringerung der oberen Frequenzgrenze werden jedoch — bei nicht allzu langen
Gebilden — nicht wirksam, da die Permeabilitét der Ferrite nur bis zu einigen 10 MHz kon-
stant bleibt und dann abféllt. Die bei hoheren Frequenzen dominierenden magnetischen
Verluste ddmpfen die \/2-Resonanz so stark ab, dass diese nur noch zu einem Einbre-
chen der Transmission von wenigen dB fithrt. Auf diese Weise konnen auferordentliche
Bandbreiten erzielt werden. Beispielsweise wurde von der Firma Picosecond-Pulse Labs
ein Leitungstransformator fiir den Frequenzbereich 20 kHz bis 18 MHz (!) angeboten [37].
(Die angegebene Bandbreite war eine 3 dB-Bandbreite; auf Anfrage war der Transformator
nicht mehr lieferbar.)

Ein ferritgestiitzter Leitungstransformator wird in Abschnitt 7.3.1 beschrieben.

7.2.3 Aufgewickelte Leitungen

Die Induktivitdt der parasitdren Leitung kann auch durch Aufwickeln der Leitungen er-
hoht werden. Die Bandbreite ist dann nach unten durch die endliche Wicklungsinduk-
tivitdt, und nach oben durch Streukapazitéten begrenzt. Bild 7.14 enth&lt schematische
Darstellungen von Leitungstransformatoren und -Symmetrierern, welche durch Aufwickeln
aus den gestreckten Strukturen in Bild 7.7 und Bild 7.4 hervorgehen. Sind die Spulen ver-
koppelt, so fithrt das zu einer Erh6hung — fiir den Grenzfall vollstéandiger Verkopplung zu
einer Verdopplung — der wirksamen Induktivitdt und damit zu einer niedrigeren unteren
Grenzfrequenz.

Die Berechnung der Bandbreite gewickelter Leitungstransformatoren und
-Symmetrierer kann auf der Grundlage geeigneter Spulenmodelle erfolgen. Es exis-
tieren zahlreiche Néherungsformeln fiir unterschiedliche Ausfithrungsformen, wie z.B.
Drahtspulen oder Spiralinduktivititen. Fiir den Fall génzlich unverkoppelter Wicklungen
konnen in den Ersatzschaltbildern in Bild 7.15 die Induktivitdten durch solche Spulen-
modelle ersetzt werden. Sind die Wicklungen verkoppelt, so werden Modelle verkoppelter
Spulen benotigt, welche allerdings wenig verbreitet sind. Sind die beiden Wicklungen
zu einer einzigen verschmolzen, und verfiigt man iiber ein geeignetes Modell fiir diese
Wicklung, so kann man in den Ersatzschaltbildern die Serienschaltung aus den beiden ver-
koppelten Induktivitdten mit diesem Modell ersetzen (vgl. Bild 7.49 in Abschnitt 7.3.4).
Es konnen auf diese Weise jedoch nur Simulationen von rein symmetrischen Betriebsmodi
berechnet werden.

Ersatzschaltbilder, welche symmetrische Leitungstransformatoren und -Symmetrierer
beschreiben und dabei ohne Modelle fiir gekoppelte Spulen auskommen, sind in Bild 7.16
dargestellt. Sie werden im néchsten Abschnitt beschrieben.
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7.2.4 Beriicksichtigung gerader Moden

In den bisherigen Betrachtungen wurde ein symmetrischer Ein- bzw. Ausgang jeweils als
ein (ungerades) Wellentor behandelt. Dies hat seine Berechtigung solange sowohl Schal-
tung als auch Beschaltung symmetrisch sind, da dann keine geraden Moden auftreten. In
den meisten Anwendungsfillen symmetrischer Komponenten werden zwar symmetrische
Quellen und Lasten verwendet, die Symmetrie ist jedoch nicht streng, und nicht fiir al-
le Frequenzen und Betriebsfille gegeben. Bei Abweichung von der Symmetrie entstehen
gerade Moden.

Zur Berticksichtigung gerader Moden kann zu jedem ungeraden ein gerades Wellentor
eingefithrt werden. Bei Anschluss symmetrischer Leitungen entspricht dies den physika-
lischen Gegebenheiten, da sich gerade und ungerade Moden gewohnlich unterschiedlich
ausbreiten und daher unterschiedliche Eigenwellen sind. In manchen Anwendungsfillen
ist es zweckmiéBiger, anstelle eines geraden und eines ungeraden Wellentors zwei (gegen-
phasige) unsymmetrische Wellentore zu betrachten. Man interessiert sich in diesem Fall
fiir die Isolation zwischen, und die Reflektion an diesen Wellentoren. Diese Grofien kénnen
aus den Eigenschaften der zugehorigen ungeraden und geraden Wellentore berechnet wer-

(a)

Abbildung 7.14: (a) Leitungssymmetrierer, (b) Leitungstransformator mit gewickelten Ko-
axialleitungen.

Z,/2

. :IZ" o
o) A

1
o —
(e, I 1 ]

Z,/2
(a) (b)

Abbildung 7.15: Ersatzschaltbilder fiir den (a) Leitungssymmetrierer, (b) Leitungstrans-
formator mit gewickelten Koaxialleitungen.
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den, indem die Erregung an einem unsymmetrischen Tore als Uberlagerung gleichstarker
Erregungen an dem geraden und dem ungeraden Tor angesetzt wird [5].

Isolation und Reflektion der gegenphasigen Tore kénnen mit Hilfe der Ersatzschal-
tungen in Bild 7.15 untersucht werden. Man findet, dass bei ausreichend hohem Blind-
widerstand der Wicklungen — also im Betriebsbereich des Leitungssymmetrierers — die
Isolation zwischen den gegenphasigen Toren unabhéngig vom Kopplungsfaktor den Wert
—6dB annimmt. Dies rithrt daher, dass in diesem Fall der ungerade Mode ndherungsweise
iitberhaupt nicht, und der gerade Mode néherungsweise mit dem Reflektionsfaktor Eins
reflektiert wird. Ebenso ergibt sich auch fiir die Reflektion an den gegenphasigen Toren
der Wert —6 dB.

Aus der Betrachtung gerader und ungerader Moden lassen sich in Bild 7.16 dargestell-
ten Ersatzschaltbilder fiir den Leitungssymmetrierer und den symmetrischen Leitungs-
transformator ableiten. In diesen werden anstelle von verkoppelten Spulen die Impedan-
zen Zparase UNd Zparas o verwendet. Diese Grofien konnen durch entsprechende Anregung
einfach gemessen werden. Voraussetzung fiir die Anwendbarkeit der Ersatzschaltbilder ist
ein streng symmetrischer physikalischer Aufbau, der keine Uberkopplungen zwischen dem
geraden und dem ungeraden Mode entstehen lésst.

Zur Messung der Impedanzen Zpurase Und Zparaso miissen am Leitungstransformator
bzw. -Symmetrierer die Innenleiter der koaxialen Leitungen abgetrennt werden. Bei Mes-

Tor 2

-- Z, - Z,/2
Tor 1 h 3 °
Z >Z aras,o
0 | paras. Zparas,e

Tor 3
Z,/2
(@) °
Tor 1 Z,/2 Tor 3
e o i
Z,/2 - Z,/2
i Zparas,o Zparas e
Tor 2 — ' Tor 4
- o o i
Z,/2 Z,/2
(b)

Abbildung 7.16: Ersatzschaltbilder des kompensierten Leitungssymmetrierers (a) und des
symmetrischen Leitungstransformators (b) auf Grundlage einfach messbarer Grofien.
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(a) elektrische
Wand

(b) magnetische

Wand
\

o= e B A e N

't (a) 0’5 Zparas,o

()22

paras,e

Abbildung 7.17: Berechnung der Impedanzen (&) Zparso und (b) Zparase mittels Feldsi-
mulation.

sung von Zparase werden die Tore parallel geschaltet. Fiir die Messung von Zpuras wird
ein symmetrisches Messtor zwischen die Tore geschaltet. Es kann beispielsweise das in
Anhang C dargestellte symmetrische TRL-Kalibrierset verwendet werden.

Die Impedanzen konnen auch in 3D-Feldsimulationen berechnet werden. Hierbei ge-
niigt wegen der vorausgesetzten Symmetrie die Betrachtung nur einer Hélfte der Anord-
nung. Ein Beispiel ist in Bild 7.17 dargestellt. Bei Verwendung einer magnetischen Wand in
der Symmetrieebene erhdlt man Z,,, ¢, bei Verwendung einer elektrischen Wand Zaras.0-

Die Analyse eines Leitungssymmetrierers mit Hilfe des Ersatzschaltbilds in Bild 7.16 a
ist in [24] beschrieben.

7.2.5 Unsymmetrischer Leitungstransformator

Die Schaltung eines unsymmetrischen Leitungstransformators ist in Bild 7.18 zusammen
mit der aus dieser berechneten Transmission So; dargestellt. Anders als beim symmetri-
schen Leitungstransformator, beeinflusst bei dieser Schaltung die elektrische Lange der
Koaxialleitungen den Betrag der Transmission. Im Grafen wird das Verhéltnis der elek-
trischen Léngen der Leitungen Vie = lekoax/lelparas als Parameter verwendet. Zuguns-
ten einer besseren Erkennbarkeit der auftretenden Resonanzen wurde bei der Berech-
nung eine verlustbehaftete parasitire Leitung angesetzt; die Verluste bei Durchlaufen der
Gesamtlange der parasitdren Leitung betragen 2dB. Fiir die Wellenwiderstinde wurde
21, paras = 3 L1 koax angesetzt.

Im Fall gleicher elektrischer Léngen (Vi = 1) ist der Verlauf der Transmission &hn-
lich dem des symmetrischen Leitungstransformators (Bild 7.9), es entsteht jedoch eine
Einfligeddmpfung aufgrund der Verluste der parasitéren Leitung. Lediglich bei le) koax =
lel paras = 90° (270°) verschwindet die Einfiigeddmpfung. Bei l¢) koax = le1,paras = 180° (360°)
bricht die Transmission ein; wegen der Verluste der parasitdren Leitung verschwindet sie
jedoch nicht véllig.

Ist das Verhéltnis der elektrischen Léangen unterschiedlich, so entstehen zusétzliche
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Abbildung 7.18: Unsymmetrischer Leitungstransformator mit Koaxialleitungen.

Einbriiche in der Transmission. Diese entstehen durch Resonanzen bei lo koax & 90° (270°,
450° etc.).

7.2.6 Verwendung ungeschirmter Leitungen

Bis hierher wurden, abgesehen von den Guanella-Transformatoren mit Zweidrahtlei-
tungen, nur koaxiale Leitungen zur Realisierung von Leitungstransformatoren und
-Symmetrierern betrachtet. Im Gegensatz zu Leitungssymmetrierern, deren Funktion von
der abschirmenden Wirkung der Leitungsstruktur abhéngig ist, funktionieren Leitungs-
transformatoren prinzipiell auch mit ungeschirmten Leitungen.

Die Verwendung koaxialer Leitungen bringt bei Mikrowellenfrequenzen mehrere Nach-
teile mit sich. Insbesondere erfordert ein Aufbau mit koaxialen Leitungen Handarbeit.
Hierdurch entstehen hohe Kosten, und es leiden Reproduzierbarkeit und Prézision der
gefertigten der Komponenten. Im Fall von Leitungssymmetrierern ist dies besonders sto-
rend, da sich schon geringe bauliche Unsymmetrien als Phasenfehler bemerkbar machen.
Bei Frequenzen oberhalb von etwa einem Gigahertz sind Aufbauten mit koaxialen Leitun-
gen deshalb nur mit grofem Aufwand realisierbar.

Planare Leitungen koénnen mit Hilfe préziser Technologien wie beispielsweise
Platinen-PCB-, LTCC oder MMIC-Technologie hergestellt werden. Die Verwendung von
planaren Leitungen in Leitungstransformatoren und -Symmetrierern bringt, falls keine
Vorkehrungen zur Schirmung der Mittelleiter getroffen werden, aufgrund der Verkopp-
lung aller beteiligten Leiter eine Verkomplizierung der Ersatzschaltbilder mit sich.

Zur Untersuchung der Auswirkungen der Verwendung von ungeschirmten Leitungen
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Zweistreifen-Leitung

Z,/2
Tor 1 Tor 2
Z, Zy/2 Z,/4
X 1

\

|
0 45 90 135 180 225 270 315 360
[DEG]

el,paras

Abbildung 7.19: Unsymmetrischer Leitungstransformator mit Zweistreifen- und Koaxial-
leitung.

wird exemplarisch in der Schaltung in Bild 7.18 die obere Koaxialleitung mit einer sym-
metrisch zur umgebenden Masse liegenden Zweistreifenleitung gleichen Wellenwiderstands
ersetzt (vgl. Abschnitt 6.3.1). Zur Modellierung der Zweistreifen-Leitung wird eine (2+41)-
Mehrleitersystem-Komponente mit Leitungsparametern nach (6.19) und (6.20) verwendet.
Die Rechnung erfolgt analog zum vorangegangenen Abschnitt.

Es ergibt sich die in Bild 7.19 dargestellte Transmission. Gegeniiber Bild 7.18 stellt
man eine geringere Bandbreite, eine hohere Einfiigeddmpfung fest

Wie beim rein koaxialen Leitungstransformator ergeben sich Resonanzen bei l¢) xoax =
Lot strip = 90° (270°, 450° etc.), hier jedoch mit etwas hoherer Giite.

Fiir den Fall gleicher elektrischer Léngen (Viq = 1) erkennt man einen geringfiigigen
Einbruch der Transmission bei lej koax = lelstrip = lel,paras = 90° (270°).

Fiihrt man die Rechnungen zu Bild 7.19 und Bild 7.18 bei unterschiedlichen elektri-
schen Leitungslangen (e koax, leistrip) Und Wellenwiderstandverhéltnissen (21, koax/ZL paras;
21, strip/ 21 paras) durch, so findet man (wenig iiberraschend), dass die Unterschiede zwi-
schen dem Transformator mit koaxialen und dem mit Zweistreifen-Leitungen fiir kurze
elektrische Leitungsldngen sowie fiir kleine Wellenwiderstandsverhéltnisse verschwinden
(nicht dargestellt).

7.2.7 Beriicksichtigung der Breite des Leitungssystems

In den bis hierher angestellten Untersuchungen gestreckter Leitungstransformatoren und
-Symmetrierer wurde vereinfachend davon ausgegangen, dass die Zusammenschaltung der
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Microstrip Zweistreifen-
Leitung Leitung
\ |

Aussparung in der // v

Grundmetallisierung | T

Abbildung 7.20: Zweistreifenleitung iiber einer Aussparung in der Grundmetallisierung;
(vgl. auch Bild 6.6).

T
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s, [dB]

Frequenz [GHZz] 10 MHz... 6 GHz

Messung
Rechnung mit (LX||RX)

Rechnung ohne (L ||R))

Abbildung 7.22: S-Parameter der Anordnung in Bild 7.20, gemessen und nach Bild 7.21
berechnet.
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Leitungen dem Kirchhoff’schen Gesetz geniigt. Dies ist unter der Vorraussetzung eng ne-
beneinander liegender Leitungen gerechtfertigt. In praktischen Fiéllen legt man jedoch
die Leitungen moglichst weit auseinander, um parasitire Leitungen mit hohem Wellenwi-
derstand zu erhalten. Hierdurch kénnen Leitungssysteme entstehen, deren Breite in der
GroBenordnung der Wellenlédnge liegt.

Als Beispiel fiir ein solches Leitungssystem wird die Anordnung in Bild 7.20 betrach-
tet. Es handelt sich um eine Zweistreifen-Leitung wie die in Abschnitt 6.3.1 in Bild 6.6
dargestellte, welche iiber eine rechteckférmige Aussparung in der Massemetallisierung ei-
ner Microstrip-Platine verlduft. An den beiden Enden der Zweistreifen-Leitung ist diese
durch Microstrip-Leitungen angebunden. Als Referenzebenen fiir die S-Parameter der An-
ordnung seien die Orte der Zweistreifen-Microstrip-Ubergéinge definiert.

Die Streifenbreiten, sowohl der Zweistreifen- als auch der Microstrip-Leitungen, sind
fiir einen Wellenwiderstand von 50 €2 ausgelegt. Die Lange der Massenaussparung betragt
[ = 30 mm, die Breite betragt s = 20 mm. Die relative Phasenkonstante der Zweistreifen-
Leitung ergibt sich zu 173. Die relative Phasenkonstante der parasitédren Leitung ergibt
sich zu 1,12 und ihre Impedanz zu etwa 160 €.

Bild 7.21 zeigt das Ersatzschaltbild fiir die Anordnung. Der Masseleiter der Leitungs-
komponente ist ein- und ausgangsseitig iiber eine RL-Parallelkombination mit der Schal-
tungsmasse verbunden. Diese représentiert den Umweg, der aufgrund der Breite der Mas-
senaussparung zwischen der durch die Orte der Messtore definierten Schaltungsmasse und
der an den Seiten der Massenaussparung verlaufenden Bezugsmasse der Zweistreifenlei-
tung entsteht. Die Modellierung des Masseumwegs mit Hilfe einer RL-Anordnung ist eine
Néherung erster Ordnung, die sich jedoch fiir die in dieser Arbeit betrachteten Anordnun-
gen als ausreichend erweist.

Die Transmission S5y der Anordnung ist in Bild 7.22 dargestellt. Durch Anfitten der
berechneten Transmission an die gemessene findet man die Werte L, = 1,1 nH und R, =
350 Q2. Bei Rechnung ohne (Ly||Ry) erhélt man eine Resonanz bei der Frequenz 4,37 GHz;
dort ist die elektrische Léange der parasitiren Leitung etwa 180° (etwas weniger). Aufgrund
des Masseumwegs entsteht die Resonanz bei einer deutlich niedrigeren Frequenz. Dies wird
durch L, beriicksichtigt. Die Abstrahlungsverluste werden durch R, modelliert.

In einem anderen Ansatz konnen die Elemente L, und R, mit Hilfe einer 2,5D-
Simultation ermittelt werden. Hierzu werden die schmalen Kanten der Massenausspa-
rung, an welchen der parasitdre Mode reflektiert wird, als Kurzschliisse einer Coplanar-
Leitung angesehen. Ein entsprechender coplanarer Kurzschluss wird mit A DS-Momentum
untersucht. Die hierzu verwendete Anordnung ist in Bild 7.23 dargestellt. Entsprechend
den Abmessungen der Massenaussparung betrégt der Gesamtbreite der Coplanar-Leitung
s = 20mm, und entsprechend den Abmessungen der 50 )-Zweistreifen-Leitung ist die
Breite des Mittelstreifens w ~ 2mm. Im Unterschied zu der tatsédchlichen Anordnung
(Bild 7.20) wird vereinfachend nur eine Metallisierungsebene und eine dielektrische Schicht
angesetzt. Die Daten der dielektrische Schicht entsprechen dem Substratmaterial (RO4003
von Rogers, mit €, &~ 3,4 und tansg ~ 0,002). Die Metallisierungsebene muss als Negativ-
Ebene angegeben werden; die Coplanar-Leitung besteht aus zwei langgestreckten Rechte-
cken in dieser Ebene (im Bild hell gezeichnet). Auf der rechten Seite der Coplanar-Leitung
befindet sich der untersuchte coplanare Kurzschluss. Auf der linken Seite werden zur An-
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Abbildung 7.23: 2,5 D-Berechnung eines coplanaren Kurzschlusses mit ADS-Momentum.
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Abbildung 7.24: Reflektion des coplanaren Kurzschlusses in Bild 7.23.

regung des geraden Modes zwei gekoppelte Messtore auf den schmalen Kanten angebracht
(im Bild als Pfeile).

Das Ergebnis der Feldsimulation zeigt Bild 7.24 a. Mit im Smithdiagramm eingetragen
ist die Reflektion an einer konzentrierten RL-Kombination, berechnet gemafl Bild 7.24 b
mit den Werten L, = 1,0nH und R, = 300€2. Offensichtlich ist im betrachteten Fre-
quenzbereich die Représentation des coplanaren Kurzschlusses mit einer parallelen RL-
Kombination angebracht. Eine leichte Abweichung der Werte fiir Ly und Ry gegeniiber
den weiter oben ermittelten Werten ist festzustellen.

In der durch Feldsimulation berechneten Reflektionscharakteristik féllt ein leichter
Einbruch auf. Dieser ist die Folge einer Resonanz auf der Coplanar-Leitung bei [ ~ \/2
(Bild 7.23). Der Einbruch hat nichts mit dem untersuchten Kurzschluss zu tun und kann
ignoriert werden.
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7.3 Realisierungsbeispiele

7.3.1 Ein gestreckter Leitungstransformator mit Ferrit

Mehrere gestreckte Leitungstransformatoren mit unsymmetrischen Ein- und Ausgéingen
wurden mit Hilfe von halbstarren koaxialen Leitungen und Ferritkernen realisiert [21], [20].
Hier werden zwei dieser Leitungstransformatoren beschrieben. Es handelt sich um einen
kleinen, besonders breitbandigen Transformator (i) mit einem einzigen Ferritkern (Rohr),
und einen groBeren, fiir hohere Leistungen ausgelegten Transformator (i) mit fiinf hinter-
einander angeordneten Ferritkernen (Ringe).

Aufbau

Das Schaltungsprinzip der Transformatoren, Aufbauskizzen und Geometriedaten sind in
Bild 7.25 dargestellt. Als Tréger dienen Microstrip-Platinen mit einer rechteckigen Aus-
sparung, in welcher die Leitungen und Ferrite angebracht sind. Am 50 2-Tor sind die
beiden Koaxialleitungen seriell zusammengeschaltet. Der Innenleiter der auflerhalb des
Ferrits verlaufenden Leitung ist hierzu an den Auflenleiter der durch den Ferrit fithrenden
Leitung gelotet. Der Auflenleiter der aulerhalb des Ferrits verlaufenden Leitung ist iiber

< h »
A
—*
Tor 1 : Tor 2
(50 Q) (12,5 Q) Tor 1 Tor 2
* Z, Z,/4
A
—>
< I_ >
Transformator (i):
Ferrit: 4S2 (Ferroxcube)
L=12 mm 2a=1,2mm
h=10 mm 2b=3,1mm
s=10mm 2c=8,0 mm
Transformator (ii):
Ferrit: 4C65 (Ferroxcube)
L =36 mm 2a=1,2mm
h=5x6,8mm 2b=10mm
(Schnitt: A-A) s=21mm 2c =20 mm

Abbildung 7.25: Aufbau, Schaltung und Geometriedaten der beiden gestreckten Leitungs-
transformatoren.
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Abbildung 7.26: Berechnete Leitungsparameter der parasitiren Leitungen der Transfor-
matoren (i) und (i7) aus Bild 7.25.

seine gesamte Lange mit Masse verbunden. Rechts am 12,5 Q2-Tor sind die Koaxialleitun-
gen parallel zusammengeschaltet. Die Innenleiter beider Leitungen sind hierzu auf der
Oberseite der Platine mit der quer verlaufenden, breiten Microstrip-Leitung verbunden;
die AuBenleiter sind (im Bild nicht sichtbar) mit Masse verbunden. Durch Verwendung
der quer verlaufenden Microstrip-Leitung miissen die halbstarren Koaxialleitungen nur
an einer Stelle gebogen werden. So konnen in einfacher Weise Ferritkerne iiber die obere
Leitung gezogen werden.

Der Wellenwiderstand der Koaxialleitungen betrigt nominal 25¢2. Die quer verlau-
fende Microstrip-Leitung ist ebenfalls fiir 25€) ausgelegt. Die von beiden Seiten zu dem
Transformator hinfiihrenden Mikrostrip-Leitungen sind, da sie der Messung mit dem Netz-
werkanalysator dienen, beide 50 2-Leitungen.
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Abbildung 7.27: Ersatzschaltung zur Berechnung der Eingangsimpedanz Z,,.s der para-
sitdren, am Ende kurzgeschlossenen Leitung.

Frequenz [GHz] (10 MHz... 8 GHz)

Messung
_ _ Rechnung mit LX =0,7 nH

Rechnung mit LX =0

Abbildung 7.28: Gemessene und nach Bild 7.27 berechnete Eingangsimpedanz Z,,,.s der
parasitiren Leitung des Transformators (7).

Parasitire Leitung

Geméaf den Ausfiithrungen in Abschnitt 7.2.1 bilden sich zwischen den Koaxialleitungen
der Transformatoren (i) und (4) aus Bild 7.25 parasitére Leitungen aus. Wie in Ab-
schnitt 7.2.1 erldutert, bestimmt der Eingangswiderstand dieser, auf einer Seite kurz-
geschlossenen Leitungen das Ubertragungsverhalten der Transformatoren. Die Ausbrei-
tungsparameter der parasitiaren Leitungen werden in einer Modenanalyse bestimmt. Hier-
bei werden der in Bild 7.25 dargestellte Leitungsaufbau (Schnitt-Zeichnung) und die in
Abschnitt 4.4 angegebenen Ferritparameter zugrunde gelegt. Die Massen GND zu beiden
Seiten werden als verbunden angenommen.

Die berechneten Leitungsparameter sind in Bild 7.26 dargestellt. Die parasitére
Leitung (i) hat wegen des groBeren Innendurchmessers der verwendeten Ferritkerne
einen niedrigeren Wellenwiderstand. Die Wellenwiderstdnde beider parasitirer Leitungen
sind wegen der magnetischen Verluste komplex. Entsprechend Gleichung (4.8) in Ab-
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schnitt 4.3.1 erreicht der Phasenwinkel Phase(Zy, paras) nahezu —45°. Aulerdem ist bei
fast allen Frequenzen 1/« deutlich groflier als A, d.h. die Welle klingt auf der parasitér-
en Leitung innerhalb eines Bruchteils einer Wellenldnge ab. Bei Frequenzen {iber 1 GHz
liegt 1/cv bei einigen 10 mm, und damit in der GréBenordnung der Transformatoren.

Zur Modellierung des Eingangswiderstands der am Ende kurzgeschlossenen, parasi-
taren Leitung wird die in Bild 7.27 dargestellte Ersatzschaltung verwendet. Diese enthélt
neben der Leitung selbst zwei Induktivitdten Ly, welche den Versatz zwischen der auflen
liegenden Bezugsmasse der Leitung und der in der Mitte liegenden Bezugsmasse der Mess-
tore représentieren (vgl. Abschnitt 7.2.7; die Einfiihrung eines Widerstands R, ist wegen
der starken magnetischen Verluste iiberfliissig). Fiir den Transformator (i) wurde der Ein-
gangswiderstand der am Ende kurzgeschlossenen, parasitéaren Leitung gemessen. Bild 7.28
zeigt die gemessenen und berechneten Verldufe. Im kartesischen Diagramm ist der Be-
trag |Zparas) und im Smithdiagramm der zugehorige Reflektionsfaktorverlauf I'soo(Zparas)
dargestellt. Anhand der Darstellung im Smithdiagramm kann mit Hilfe von Bild 7.12 die
Bandbreite des Leitungstransformators abgeschétzt werden. Ohne parasitire Effekte wére
eine Obergrenze der 0,5 dB-Bandbreite von fast 8 GHz zu erwarten.

Ersatzschaltung

Die vollstdndige Ersatzschaltung der Leitungstransformatoren ist in Bild 7.29
dargestellt. Die Koaxialleitungen sind nahezu verlustlos und koénnen mit dem
ADS-Koaxialleitungsmodell reprasentiert werden. Fiir die quer liegende Microstrip-
Leitung wird das ADS-Microstrip-Leitungsmodell verwendet. Die Diskontinuitiaten, wel-
che durch die Uberginge zwischen Koaxial- und Microstrip-Leitungen und durch die Se-
rienverzweigung am 50 €2-Tor entstehen, werden durch Induktivitdten Ly, reprisentiert.
Die gemessenen und berechneten S-Parameter des Transformators (3) sind in Bild 7.30
dargestellt. Bei der Berechnung wurden L, = 0,7nH, L, = 0,3nH und eine relative Pha-

Ltr ZL,koax, Ykoax Ltr
YN o+ Ho—rN
O—777777 01
50 Q I:] ZL,strip
Lx ZL,paras, Yparas |_X Vstrip
—ro oo
12,5Q
Ltr ZL,koax, Ykoax Ltr
LMo [ JHHo—rN

Abbildung 7.29: Schaltung zur Berechnung der S-Parameter der Leitungstransformatoren
in Bild 7.25.
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s, [dB]

s,, [dB]

s,, [dB]

gemessen
—————— berechnet

Abbildung 7.30: S-Parameter des Transformators (7).

senkonstante der Koaxialleitungen von (3/5, = 1,6 angesetzt. Der nominale Wellenwi-
derstand der Koaxialleitung von 25¢) erwies sich bei der Simulation als zu niedrig; die
dargestellte Simulation wurde mit 30  durchgefiihrt. Man erkennt eine gute Ubereinstim-
mung von Messung und Rechnung.

Die Ubergangsinduktivitdten Ly, begrenzen die Bandbreite des Leitungstransforma-
tors. Anstelle der aufgrund von Bild 7.28 zu erwartenden hohen Bandbreite entnimmt
man Bild 7.30 eine 0,5dB-Bandbreite von nur etwa 1 MHz bis 5 GHz (= 3,7 Dekaden);
die 3 dB-Bandbreite liegt etwa bei 0,5 MHz bis 8 GHz (= 4,2 Dekaden). Zwischen 1 MHz
und 8 MHz wird eine etwas zu hohe Transmission berechnet; dies kann unrichtigen Per-
meabilitdtsdaten zugeschrieben werden. Bei etwa 2.5 GHz sind die elektrischen Lingen
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[Hz] [GHZ]

gemessen
—————— berechnet

Abbildung 7.31: Transmission des Transformators (7).

der beiden 25 Q-Leitungszweige je 90° und es entsteht eine Resonanz, deren Giite jedoch
aufgrund der Verluste der parasitédren Leitung gering ist. Die Verluste bewirken aulerdem
eine weitgehend frequenzunabhingige Einfiigeddmpfung von etwa 0,5dB.

Die Transmission des Transformators (77) ist in Bild 7.31 dargestellt. Hier wurden bei
der Berechnung die Induktivititen Ly, freigegeben und fiir eine gute Ubereinstimmung
von Messung und Rechnung optimiert. Es stellten sich Werte zwischen 0,2nH und 0,8 nH
ein. Wie oben wurde mit Koaxialleitungen mit der relativen Phasenkonstanten 1,6 und
der Impedanz 30 €2 gerechnet. Die geringere Bandbreite des Transformators ist dem gréfe-
ren Innenradius der hier verwendeten Ferritkerne und der damit verbundenen geringeren
Induktivitéat zuzuschreiben.

Mit Hilfe der Ersatzschaltung des Leitungstransformators kann der Einfluss der ver-
schiedenen Aufbauparameter auf den Frequenzgang untersucht werden. In Bild 7.32 ist
die Transmission des Transformators (i7) dargestellt. Im linken Grafen wird der Einfluss
einer Langenungleichheit der beiden 25 (2-Leitungszweige und im rechten Grafen der Ein-
fluss der Impedanz der Koaxialleitung untersucht. Die Langenungleichheit wird mit Hilfe
des Parameters V] o ausgedriickt, welcher den Quotienten der elektrischen Léngen der bei-
den Leitungszweige darstellt. Man erkennt, dass bei ungleichen elektrischen Langen der
Leitungszweige (Vi = 1,05) der Transmissionseinbruch im Bereich der 1 GHz-Resonanz
verstiarkt wird. Die Abweichung des Wellenwiderstands der Koaxialleitung vom Sollwert
25 Q auf 302 verschlechtert die Transmission um bis zu 0,2dB. Der Wellenwiderstands-
wert 30 2 wurde bei der Untersuchung aller mit der halbstarren Koaxialleitung aufgebau-
ten Leitungstransformatoren gefunden. Moglicher Weise wird die Leitung beim Verloten
beschadigt.
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Abbildung 7.32: Einfluss des Verhéltnisses V} o der elektrischen Léngen der beiden 25 Q-
Leitungszweige (links) und Einfluss des Wellenwiderstands der Leitungszweige (rechts)
auf die Transmission.

Ubertragbare Leistung

Eine ausfiihrliche Untersuchung der Groflsignaleigenschaften ferritgestiitzter Leitungs-
transformatoren wurde nicht durchgefithrt. Dennoch sollen hier einige Uberlegungen zur
Leistungsfestigkeit der Transformatoren angestellt werden.

Als begrenzende Faktoren fiir die iibertragbare Leistung wirken zwei bei Ferriten auf-
tretende Effekte: die Sattigung der magnetischen Flussdichte bei hohen magnetischen
Feldstarken und der Zusammenbruch der magnetischen Wirkung bei Erreichen der Curie-
Temperatur. Wegen der geringen Wérmeleitfihigkeit von Ferriten (ca. 3,5...5W/mK)
konnen diese nicht gut gekiihlt werden, so dass im hier betrachteten Fall eine Leistungs-
begrenzung durch Uberhitzung zu erwarten ist. Ab welcher Verlustleistung diese einsetzt,
miisste in einer thermodynamischen Analyse berechnet werden.

Da bei Flussdichten in der Néhe der Sattigungsflussdichte eine Aufweitung der Hyste-
rese erfolgt, welche zu erhohten Verlusten und damit zur Erhitzung fiihrt, kann die pau-
schale Aussage gemacht werden, dass die Flussdichten im Ferrit deutlich unterhalb der
Sattigungsflussdichte bleiben miissen. Zur Beurteilung der Leistungsfestigkeit der Trans-
formatoren kann demnach die in den Ferritkernen auftretende, auf die Sattigungsfluss-
dichte bezogene Flussdichte betrachtet werden. Diese wird im Folgenden abgeschétzt.

Bei der Ubertragung einer Leistung P mit dem in Bild 7.25 dargestellten, als ideal
angenommenen Transformator, ist die Spannungsamplitude U am Eingang der parasitéren
Leitung die Hélfte der Spannungsamplitude am Z,-Tor (links) und es gilt

PZ
U= 2“. (7.2)

Bei niedrigen Frequenzen, bei denen die parasitére Leitung elektrisch kurz ist, kann hieraus
mit dem Induktionsgesetz die Amplitude ® des in der parasitdren Leitung auftretenden
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Gesamtflusses berechnet werden:

1 [PZ
d=—. 2 (7.3)

w 2

Geht man von einem hohen Betrag der Ferritpermeabilitiat aus, so verlduft erstens nahezu
der gesamte Fluss im Ferrit, und zweitens ist die Verteilung der magnetischen Flussdich-

te B im Ferrit geméaf

1
B~ - 7.4
; (7.4)

niherungsweise nur vom Abstand p zum Mittelpunkt des Ferritkerns abhéngig. Der Ma-
ximalwert By.. der Amplitude der magnetischen Flussdichte tritt auf der Innenseite des
Ferritkerns bei (p = b) auf. Mit der Lange des Ferritkerns h, seinem Innenradius b und
seinem Auflenradius ¢ erhélt man aus (7.2) bis (7.4)

) P-Z

2
Bpax = — - —t— .
w h-b-In(§) (7.5)

Da in Bereichen hoher magnetischer Feldstarke aufgrund der Aufweitung der Hysterese
eine hohere Verlustleistungsdichte auftritt, wird bei der Ubertragung hoher Leistungen in-
nerhalb des Ferritkerns ein Temperaturgefélle entstehen. In den heifleren Gebieten kommt
es einem Riickgang der magnetischen Flussdichte. Im Grenzfall fiithrt dies zu einer nahezu
homogenen Verteilung der Flussdichte iiber den Querschnitt des Ferritrings. Der sich fiir
diesen Fall rechnerisch ergebende Wert By, der Flussdichteamplitude ist

P-Zy
1 2

w h-(c—b)
In Bild 7.33 sind die sich fiir die beiden Transformatoren (i) und (i) aus den Beziehun-

gen (7.5) und (7.6) ergebenden By,.x und By, fiir die Frequenz 10 MHz und die Impe-
danz Z; = 502 grafisch dargestellt. Die Flussdichten sind auf die S&ttigungsflussdichten

Bhom = (7.6)

e
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Abbildung 7.33: Uberschligig berechnete, bei einer Frequenz von 10 MHz in den Ferriten

maximal auftretende magnetische Flussdichten in Abhéngigkeit von der iibertragenen
Leistung.
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By der jeweiligen Ferrit-Typen bezogen. Fiir den im Transformator (i) verwendeten Fer-
rit 452 ist Bgay = 340mT (25°C); fiir den im Transformator (i) verwendeten Ferrit 4C65
ist Bgar = 380mT (25°C) [12]. Man entnimmt dem Diagramm — soweit die hier durchge-
fithrte Betrachtung diese Aussage zuldsst — ein etwa einhundertmal besseres Leistungs-
tibertragungsvermogen des Transformators (i) gegeniiber dem Transformator (7).

Zu hoheren Frequenzen hin, nehmen bei gleicher Leistung gemé8 (7.5) und (7.6) die
Flussdichten im Ferrit ab. Gleichzeitig nehmen jedoch die durch die Hysterese verursachten
Verluste zu. In einem einfachen praktischen Versuch wurde eine weitgehende Unabhén-
gigkeit der Ferriterwarmung von der Frequenz festgestellt. In diesem Versuch wurde ein
Transformator einer zu Transformator (i) d&hnlichen Bauart und GroBe bei einer Leistung
von etwa 5 W betrieben. Die Ferritkerne wurden bei allen Frequenzen handwarm.

7.3.2 Ein planarer gestreckter Leitungstransformator

Ein rein planarer, gestreckter, ferritloser Leitungstransformator mit unsymmetrischem
Ein- und Ausgang wurde mit Hilfe von diinnem Platinenmaterial hergestellt. Der Trans-
formator wird auch in [19] und [23] beschrieben.

Aufbau

Bild 7.34 zeigt den Aufbau des Transformators. Es liegt prinzipiell die gleiche Grund-
schaltung wie bei dem Transformator des vorangegangenen Abschnitts zugrunde (Bild a).
Anstelle von Koaxialleitungen werden eine 25 Q)-Zweistreifen-Leitung (Broadside Coupled
Strips; Leiter 1 und 2 in Bild d) und eine 25-(Quasi-)Microstrip-Leitung (Leiter &
und GND in Bild d) verwendet. Die Zweistreifen-Leitungen befinden sich auf zwei diin-
nen Substratplattchen (RO 4003, h=0,25mm; Bild c). Diese werden zusammengesetzt
(Pfeile in Bild ¢) und in einen rechteckigen Ausschnitt in einer Trager-Platine (RO 4003,
h=0,8mm) eingelotet (Bild b). Die Trigerplatine enthélt zur elektrischen Anbindung des
Transformators zwei 50 (2-Microstrip-Leitungen. Die elektrischen Verbindungen werden
durch Verléten (schwarze Punkte in Bild b) geschaffen; auf der Unterseite der Platine
wird die Masse der seitlich liegenden Streifen durchgéngig mit der Massenmetallisierung
der Tragerplatine verlotet (schwarzer Punkt in Bild d). Beim Zusammensetzen der beiden
Substratplittchen entsteht an der Stelle des 50 Q-Tors (links) eine Uberlappung der Lei-
tungen (vgl. Bild c¢); durch diese wird die an diesem Tor notwendige Serienverzweigung
realisiert. Am 12,5 Q-Tors (rechts) liegen die Platinen auf Stofl aneinander und bilden so
eine Parallelverzweigung.

Auftillig ist die gegeneinander versetzte Position der beiden Anschlusstore an den
schmalen Seiten des von den 25 (2-Leitungen gebildeten Rechtecks. Das 50 (2-Tor muss
in der Nédhe der oberen Ecke liegen, da die nach oben wegfiihrende 25 (2-Leitung keine
Masseverbindung haben darf. Das 12,5 Q-Tor liegt, da die elektrischen Langen der beiden
25 Q-Leitungszweige gleich sein miissen, in der Ndhe der unteren Ecke.

Parameter des Leitungssystems

Die fiir einen Wellenwiderstand von 25 {2 notwendigen Breiten der Leitungsstreifen kon-
nen mit Hilfe von ADS-LineCalc abgeschéatzt. Mit der in Bild 7.34d dargestellten Geo-
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Tor 1

Tor 2

Z,/4 (12,5 Q)

(Schnitt: A-A) ’ 3
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Abbildung 7.34: Aufbauskizzen und Geometriedaten des planaren Leitungstransformators.

metrie wurde bei 10 MHz eine Modenanalyse durchgefiihrt. (Da von einer Quasi-TEM-
Wellenausbreitung auszugehen ist, und da keine frequenzabhéngigen Materialdaten be-
riicksichtigt werden miissen, geniigt die Berechnung bei nur einer Frequenz.) Die beiden
mit GND bezeichneten Leiter werden als elektrisch verbunden angesetzt.

Das Leitungssystem ist durch drei verschiedene Ausbreitungsmoden charakterisiert,
welche in Ubereinstimmung mit Abschnitt 6.3.3 als Strip12, Strip3 und als parasitirer
Mode bezeichnet werden sollen. Es sind

—0,71 —57,7

Bswipr2 = 1,84 By, UStrip12 = 0,71 | [V], jétriplQ = 57,7 | [A]; (7.7)
—0,01 —0,06
0,08 —-04

6Strip3 = 1779 ﬁOv ﬁStrip3 = 0708 [V]a I_étrip3 = 074 [A]a (78)
0,99 41,2
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und
0,71 1,73
ﬁparas = 1705 ﬁOa ﬁparas = 0,71 [V]? I_I;aras = 1772 [A] (79)
0,00 0,30

Den Strom- und Spannungsvektoren entnimmt man die Wellenwiderstén-
de ZL,StriplZ = 24,6 Q, ZL,Strip?) = 24,0 Q und ZL7paras = 205€.

Ersatzschaltung

Bild 7.35 zeigt die Ersatzschaltung des planaren Leitungstransformators. Im Mittelpunkt
steht das durch die Gleichungen (7.7) bis (7.9) charakterisierte Leitungssystem. Da die
Bezugsmasse dieses Leitungssystems seitlich liegt und nicht mit den Bezugsmassen der An-
schlusstore iibereinstimmt, wird eine Mehrleitersystem-Komponente mit Masseanschliis-
sen verwendet (vgl. Abschnitt 6.2.1). Das Mehrleitersystem représentiert nur die langen
Seiten des von den 25 () -Leitungen beschriebenen Rechtecks. Die schmalen Seiten werden
durch Einfachleitungen mit Masseanschliissen reprasentiert, deren Wellenwiderstand, rela-
tive Phasenkonstante und Lénge entsprechend eingesetzt werden. Da die Einfachleitungen
mit Masseanschliisse intern ideale 1:1-Ubertrager enthalten, leiten sie nur die ungeraden
vom (3+1)-Mehrleitersystem kommenden Moden Strip12 und Strip3 weiter. Der para-
sitdre Mode regt keinen Strom in den Einfachleitungen an. Der am 12,5 -Tor fiir den

a
Rea+b
a
L3+
o+ Hod+—o1{ Ho—g4—o+{ "}
O—t17777771° o—{__Ho O—777777
Tor 1 L g%Rx Tor 2
50 Q I:%:I L, g%RX I:; 12,50
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o Ho*+—oH  Ho o H
L O 117777 O O 717717777 O O 171717777 O L
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Abbildung 7.35: Schaltung zur Simulation des Leitungstransformators in Bild 7.34.
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parasitdren Mode entstehende Kurzschluss wird durch die (Ry || Ly)-Kombination model-
liert (vgl. Abschnitt 7.2.7). Anders als am 12,5 Q2 -Tor, verursacht der parasitdre Mode am
502 -Tor eine Anregung des Tores. Dies wird durch die mit den Faktoren a/(a+b) und
b/(a+b) (siehe Bild 7.34e) gewichteten (Ry || Lx)-Kombinationen modelliert.

Mess- und Simulationsergebnisse

Die S-Parameter des planaren Leitungstransformators sind in Bild 7.36 dargestellt. Die
Simulation erfolgte mit Ly, = 2nH und R, = 200 Q2. Die Werte der Léngen a und b wurden

s, [dB]

s,, [dB]

s,, [dB]

10’
[Hz]

gemessen
—————— berechnet

Abbildung 7.36: Messung und Simulation des planaren Leitungstransformators.
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auf die in Bild 7.34 angegebenen Werte gesetzt; die Werte von ¢ und d wurden fiir beste
Ubereinstimmung mit der Messung optimiert; es ergaben sich ¢ = 7mm und d = 3mm.
Die Abweichung zu den in Bild 7.34 angegebenen Werten ist ein Hinweis auf eine Unsym-
metrie in den 25 Q-Leitungszweigen, die durch ungeniigende Prézision beim Aufbau des
Transformators entstanden ist (siche unten).

Die Transmission hat bei etwa 6 GHz einen Einbruch, welcher durch die 180°-Resonanz
der parasitidren Leitung verursacht wird. (Die elektrische Lange der parasitdren Leitung
ist bei dieser Frequenz noch nicht 180°; die Frequenzverschiebung entsteht aufgrund der
Breite der Transformatoranordnung (vgl. Abschnitt 7.2.7).) Aufgrund der Abstrahlungs-
verluste ist die Giite der Resonanz gering und es entsteht nur eine Einfiigeddmpfung von
etwa 3dB. Man kann daher eine 3 dB-Bandbreite angeben, die den gemessenen Bereich
iiberschreitet. Diese gilt allerdings nur fiir den ungehéusten Leitungstransformator. Bei
Einbau des Leitungstransformators in ein Gehéuse ist mit einer Giitenzunahme der Re-
sonanz und damit mit einem stérkeren Einbruch der Transmission zu rechnen.

Man erkennt weitere Resonanzen bei etwa 1,5 GHz und 4,5 GHz. Bei diesen Frequenzen
sind die elektrischen Léngen der 25 Q-Leitungszweige etwa 90° (vgl. Bild 7.19). Werden in
der Simulation die Léngen c und d auf ihre Sollwerte 8 mm und 2 mm gesetzt, so erscheinen
die simulierten Resonanzen schwicher ausgepriagt als die gemessenen.

7.3.3 Ein planarer gestreckter Leitungssymmetrierer
Technologie

Ein planarer, gestreckter Symmetrierer wurde auf einer Platine mit zwei Metalllagen rea-
lisiert. Die Platine wurde industriell in Atztechnik gefertigt. Die verwendete Technologie
entspricht dem Standard moderner Herstellungsverfahren, wenn keine besonderen Forde-
rungen an die Strukturfeinheit gestellt werden. Der kleinste bei dem Symmetrierer ver-
wendete Leiterabstand ist 160 um, der kleinste Bohrdurchmesser 300 pm. Als Substrat
wurde RO4003 von Rogers mit einer Stirke von A = 0,5 mm und einer beidseitigen Kup-

—¢—éééé

GND
" gP i WP o gp o
h =0,5mm g, =0,16 mm d =0,3 mm
w, = 0,44 mm b =0,55mm g, = 0,85 mm

Abbildung 7.37: Planare, quasi-geschirmte Leitungsstruktur.
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ferauflage von 17 um verwendet. Die Enddicke der Metallisierung ist aufgrund des fiir die
Herstellung der Durchkontaktierungen notwendigen Galvanisierungsprozess etwas hoher;
sie kann auf etwa 30 pm geschétzt werden.

Leitungsstruktur

Da die Funktion des Leitungssymmetrierers wesentlich von der Schirmung der verwende-
ten Leitung abhéngt, wird die in Bild 7.37 dargestellte Leitungsstruktur verwendet. Ein
Leiterstreifen ist auf beiden Seiten von weiteren Leiterstreifen umgeben, welche iiber die
gesamte Leitungslénge in Absténden von 0,9 mm durch Durchkontaktierungen mit einem
darunter verlaufenden, breiten Leiterstreifen verbunden sind. Auf diese Weise ist der obere
mittlere Leiterstreifen zu den Seiten und nach unten hin weitgehend abgeschirmt. Die so
entstandene Leitung ist fiir einen Wellenwiderstand von 50 €2 ausgelegt. Zu beiden Seiten
der 50 Q-Leitung befindet sich in einem etwas grofleren Abstand die Masse-Metallisierung.
Die hierdurch entstehende parasitidre Leitung dhnelt einer Coplanar-Leitung.

Da ein moglichst hoher Wellenwiderstand der parasitidren Leitung erzielt werden soll,
wird die Gesamtbreite w, der quasi-geschirmten 50 Q-Leitung so klein wie moglich ge-
macht. Hierzu werden moglichst geringe Absténde g5 zwischen dem mittleren und den
beiden seitlichen Streifen, sowie eine moglichst geringe Breite b der seitlichen Streifen
angestrebt. Bei der Wahl von g ist die Strukturfeinheit der begrenzende Faktor. Die Brei-
te b ist durch den Bohrdurchmesser der Durchkontaktierungen bestimmt; dazu kommt ein
Sicherheitsrand, der die Toleranz bei der Bohrlochpositionierung auffangt.

Leitungseigenschaften

Die Ausbreitungsparameter der Leitungsstruktur werden in einer Modenanalyse berech-
net. Die in Bild 7.37 in Mittelgrau dargestellten, breiten Durchkontaktierungen werden
hierbei mit schmalen, perfekt leitenden Stegen ersetzt. Dem liegt die Uberlegung zugrunde,
dass die Durchkontaktierungen, da sie nur in Abstdnden auftreten, kaum zum Kapazitéts-
belag der Leitung beitragen, sondern lediglich fiir gleiches Potential auf den verbundenen

6 : : :
\ \ \ \ \
—
— \ \ \ | e
E 4 - 1= T
£ \ =T T T 7] mm=e--
9 e | | paras
; Pl o i B i e R strip
7 \ [ N B
Y. iy B 1 |

0
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
Frequenz [GHz]

Abbildung 7.38: Berechnete Démpfungskonstanten der Ausbreitungsmoden der Leiter-
struktur in Bild 7.37.
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Leiterstreifen sorgen. Fiir die beiden ausbreitungsfiahigen Moden der Leitungsstruktur
werden die ndherungsweise frequenzunabhéngigen relativen Phasenkonstanten

ﬁrel,strip ~ 17 54 und ﬁrel,paras ~ 1; 16 (710)

gefunden (51 = 3/ 5y). Die Ddampfungskonstanten sind in Bild 7.38 dargestellt. Die Matri-
zen der Strom- und Spannungs-Eigenvektoren sind (ebenfalls nahezu frequenzunabhéngig)

= = 48 99
U= |: Ustrip Uparas :| R |: 3.1 98 :| [V] (711)
und
- = 0,99 0,08
I= [ Istrip Iparas :| ~ |: —1 1 :| [A] (712)

Die Matrixelemente Us; und I;5 nehmen kleine Werte an, was die gute Entkopplung der
beiden Moden des Leitungssystems zeigt (vgl. (6.24) und (6.25) in Abschnitt 6.3.2). Man
entnimmt (7.12) und (7.11) die Werte

ZL,strip ~ 48 und ZL,paras ~99Q (713)

der (wegen der guten Entkopplung wohldefinierten) Wellenwidersténde der Teilleitungen.

Layout

Bild 7.39 zeigt den Aufbau des Symmetrierers. Dargestellt sind die Ober- und Unterseite
der Platine. Die quasi-geschirmte Leitungsstruktur wird im Symmetrierer kopfiiber, d.h.
mit dem geschirmten Leiterstreifen auf der Unterseite verwendet. In Bild 7.39¢ ist der
Ubergang der von links kommenden Eingangsleitung auf die quasi-geschirmte Leitung
in Vergroflerung dargestellt. Er besteht im Wesentlichen aus einer Durchkontaktierung,
welche den Microstrip- und den quasi-geschirmten Leiterstreifen miteinander verbindet.
Bild d ist eine vergroBerte Darstellung des Ubergangs von der quasi-geschirmten auf die
Kompensationsleitung. Die quasi-geschirmte und die Kompensationsleitung sind jede et-
wa b0 mm lang. Alle drei Ausgangstore des Symmetrierer sind zu Messzwecken an 50 €2-
Microstrip-Leitungen angeschlossen.

Messergebnisse und Analyse

In Bild 7.40 sind zwei Ersatzschaltungen fiir den Symmetrierer dargestellt. In Bild a wer-
den Einfachleitungen mit den in (7.13) angegebenen Wellenwiderstinden verwendet; Lei-
tungsverkopplungen bleiben dabei unberiicksichtigt. In Bild b werden die quasi-geschirmte
und die parasitéire Leitung durch eine (241)-Mehrleitersystem-Komponente reprisentiert,
in welcher die Strom- und Spannungsvektoren aus (7.11) und (7.12) verwendet werden;
auf diese Weise wird die Leitungsverkopplung beriticksichtigt.

Es wurden Transmissionsmessungen zwischen dem unsymmetrischen Tor und je einem
der beiden anderen Tore durchgefiihrt. Da alle drei Tore des Symmetrierers mit 50 €2-
Microstrip-Leitungen angebunden sind, wurde bei der Messung das jeweils verbleibende
Tor mit 50 2 anstelle von 252 abgeschlossen. Die zwischen Tor 1 und Tor 3 gemessenen
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Ansicht von oben
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Abbildung 7.39: Layout des Symmetrierers. (a) Ansicht von oben; (b) Ansicht von unten;
(¢) Ubergang von der Microstrip- auf die quasi-geschirmte Leitung; (d) Ubergang auf die
Kompensationsleitung. Dunkelgrau: Metall oben; hellgrau: Metall unten; schwarzgrau:
Durchkontaktierungen.

und berechneten Charakteristiken sind in Bild 7.41 dargestellt. Die simulierte Transmissi-
on bei Abschluss von Tor 3 mit 25 €2 ist ebenfalls dargestellt. Die Simulationen wurden mit
Hilfe der Anordnung in Bild 7.40b durchgefiihrt. Bei Simulation mit dem vereinfachten
Ersatzschaltbild in Bild a ergeben sich nur geringfiigig andere Verldufe (nicht dargestellt).
Der Vergleich von Messung und Simulation zeigt eine weitgehende Ubereinstimmung
der Charakteristiken, jedoch einen weitgehend frequenzunabhéngigen Versatz in der Ein-
fiigeddmpfung von etwa 0,6dB. Da dieser offensichtlich nicht von Torreflektionen und
ebenso wenig von Abstrahlung oder Leitungsverlusten herrithren kann, scheint hier ein
Fehler in der (TRL-)Kalibrierung vorzuliegen. Ein solcher kann entstehen, wenn die Lei-
tungsddmpfung des LINE-Standards im Netzwerkanalysator falsch eingetragen wird.
Aus den Transmissionsmessungen erhélt man die in Bild 7.42 dargestellten Phasen-
und Amplituden-Fehler. Man erkennt eine kleine Unregelméfligkeit in der Mitte des Be-
triebsfrequenzbandes; in der Transmissionskurve ist diese ebenfalls zu erkennen. Sie kann
einer \/2-Resonanz zugeschrieben werden, welche, iiber die Verbindungsstelle in der Mit-
te hinweg, auf der parasitdren und der Kompensationsleitung entsteht. In der Simulation
tritt die Resonanz nur bei Verwendung des Ersatzschaltbildes 7.40b in Erscheinung, und
dies deutlich schwicher als in der Messung. Trennt man jedoch im Ersatzschaltbild die
Massenanschliisse A und B der Leitungssysteme von der Schaltungsmasse ab, und ver-
bindet A und B miteinander, so tritt die Resonanz deutlich hervor. Allerdings weicht
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Abbildung 7.40: Schaltungen zur Berechnung des gestreckten Leitungssymmetrierers;
(a) unter Vernachldssigung, und (b) unter Beriicksichtigung der Verkopplung zwischen
der Eingangsleitung und der parasitidren Leitung.
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Abbildung 7.41: S-Parameter des gestreckten Leitungssymmetrierers (gemessen und si-
muliert); (1) mit Zyer mors = 50 €2, (ii) mit Zyer rors = 252
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Abbildung 7.42: Amplituden- und Phasenfehler des gestreckten Leitungssymmetrierers

(gemessen).
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Abbildung 7.43: Simulation der unsymmetrischen Resonanz.

dann der simulierte Verlauf bei niedrigen Frequenzen von der Messung ab. Dies ist in
Bild 7.43 dargestellt. Fiir eine genauere Modellierung des Symmetrierers miisste bei der
Betrachtung des Leitungssystems die symmetrische Bezugsmasse (die beiden Leiter GND
in Bild 7.37) aufgegeben, und stattdessen nur ein Masseleiter und ein weiterer unabhén-
giger Leiter verwendet werden.

Aufgrund der in Bild 7.43 dargestellten Simulationsergebnisse kann vermutet werden,
dass die Resonanz durch eine bessere Massenverbindung an der Stelle des Ubergangs
von der Zuleitung auf die Kompensationsleitung (Bild 7.39 d) vermindert werden kann.
Die Masse der parasitidren Leitung ist dort ndmlich nur auf einer Seite mit der Masse
des Messtores verbunden. Zur Massenanbindung koénnte beispielsweise eine (ausreichend
breite!) Luftbriicke verwendet werden.

7.3.4 Ein gewickelter Leitungssymmetrierer und ein gewickel-
ter Leitungstransformator in vierlagiger Platinen-PCB-
Technik

Ein gewickelter, symmetrischer Leitungstransformator fiir 50€ : 12,5 und ein gewi-
ckelter Leitungssymmetrierer fiir 50 2 wurden in industrieller vierlagiger Platinen-PCB-
Technik gefertigt. Bei beiden Komponenten wurden die verwendeten Leitungen in der
gleichen Weise als Spiralwicklung gefiihrt. Die beiden Komponenten werden auch in [25]
beschrieben.

Technologie

Im Gegensatz zu dem vorangegangenen Beispiel wurde eine sehr feine Technologie ver-
wendet, mit einem kleinsten Leiterabstand bzw. einer kleinsten Leiterbreite von 100 pm
und einem ebensolchem kleinsten Bohrdurchmesser. Nach Aussage des Herstellers (Fa. IL-
FA, Hannover) ist dies die hochste Strukturfeinheit, welche derzeit mit modernen Geréten
im Standardverfahren erreicht werden kann. Noch feinere Strukturen, mit Mindestmaflen
von 50 um, lassen sich im gleichen Prozess durch besondere Auf- und Vorsicht bei der
Herstellung realisieren.
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Abbildung 7.44: Lagenaufbau der Mehrlagenplatine und Struktur der quasi-geschirmten
Leitungen fiir den gewickelten Leitungstransformator (a) und den -Symmetrierer (b).

Ein wichtiger Parameter bei der Beschreibung der Prézision von Mehrlagen-Platinen
ist die Genauigkeit, mit welcher die unterschiedlichen Ebenen {ibereinander liegen. Ein
Versatz der Ebenen entsteht gewohnlich nicht durch ungenaue Justierung, sondern durch
Verziehen beim Zusammenpressen der Lagenpakete. Die entstehende Verzerrung des Lei-
terbildes kann zu einem gewissen Grad vorausberechnet, und beim Anfertigen der Masken
beriicksichtigt werden. Dennoch muss mit einem Versatz von bis zu 200 ym gerechnet wer-
den. Dieser wirkt sich ebenfalls auf die relative Position von Bohrungen aus; die absolute
Positionierungsgenauigkeit betrigt bei Bohrungen etwa 50 pm.

Eine weitere, bei der Miniaturisierung von Platinen-PCB-Aufbauten begrenzend wir-
kende Erscheinung ist die Kupfermigration: liegen Durchkontaktierungen zu dicht bei
einander, so beobachtet man, dass sich nach einiger Zeit leitende Verbindungen zwischen
diesen ausbilden, was zu Kurzschliissen und Fehlfunktion fithren kann. Bei FR4 wird
daher ein Mindestabstand der Bohrungen von 300 gm empfohlen [26].

Der verwendete vierlagige Platinenaufbau besteht aus einer beidseitig mit Kupfer
(17 um) beschichteten Platine, dem so genannten Kern, auf welchen von beiden Seiten
diinne Substrat-Lagen, so genannte Prepregs, und dariiber diinne Kupferfolien (ca. 20 ym)
aufgepresst werden. Dieser Aufbau erlaubt jede Art der Durchkontaktierung: durchgehen-
de Durchkontaktierungen iiber alle vier Lagen, blinde Durchkontaktierungen (blind vias)
zwischen der ersten und zweiten bzw. zwischen der dritten und vierten Lage und ver-
deckte Durchkontaktierungen (burried vias) zwischen der zweiten und dritten Lage. Zur
Kostenersparnis wurden nur durchgehende Durchkontaktierungen verwendet.

Leitungsstruktur und Ausbreitungsparameter

Bild 7.44 zeigt den Lagenaufbau sowie die beiden verwendeten, quasi-geschirmten Lei-
tungsstrukturen. Die benétigten Wellenwidersténde von 50 Q2 und 25 Q2 werden unter Aus-
nutzung der unterschiedlichen Schichtdicken und durch unterschiedlich starke Umschlie-
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Abbildung 7.45: Dampfungskonstanten der Leitungen in Bild 7.44.

Bung der mittleren Leiterstreifen durch die schirmenden Leiter realisiert. Die 50 2-Leitung
ist oben offen, wéahrend die 25 (2-Leitung sowohl oben als auch unten geschlossen ist. Der
Einsatz der geschlossenen Leitungsstruktur (links in Bild 7.44) in balancierten Mischern
ist patentrechtlich geschiitzt [49].

Bei der Bestimmung der Leitungsparameter wurden die Leitungen als vollkommen
unverkoppelt angenommen. Es wurden die Materialparameter €, pr4 = 4,2, tansprsa = 0,02
und o, = 4,2-107 S/m zugrunde gelegt. Die Leitungsparameter der 50 Q-Leitung wurden
in einer Feldsimulation bestimmt. Zur Bestimmung der Parameter der 25 2-Leitung wurde
das Stripline-Modell in ADS-LineCalc verwendet.

Die Phasenkonstanten der beiden Leitungen sind mit

ﬁrel,25Q ~ ﬁrel,50§l ~ 2705 (714)

etwa gleich. Die Dampfungskonstanten sind im Grafen in Bild 7.45 dargestellt. Die Wel-
lenwidersténde sind
ZL,25Q ~29.0Q2 und ZL75OQ =~ 47,6 Q. (715)

Der Wellenwiderstand Zi, o5 der fiir 25€2 ausgelegten Leitung féllt etwas zu hoch aus.
Ein niedrigerer Wellenwiderstand hétte durch Verbreiterung der 25 ()-Leitungsstruktur
erreicht werden kénnen; hiervon wurde jedoch abgesehen, um die Ahnlichkeit der 25 -
und der 50 2-Leitung und damit des Leitungstransformators und des -Symmetrierers zu
erhalten.

Mit Hilfe der vier zur Verfiigung stehenden Metalllagen ist es moglich, Kreuzungen zu
realisieren, bei denen keine stark vom Sollwert abweichenden Wellenwidersténde auftre-
ten. Eine solche Kreuzung ist in Bild 7.46 dargestellt. Die von der Seite kommende Leitung
briickt mit Hilfe der oberen Metalllagen iiber die andere Leitung. Im Bereich der Kreu-
zung werden pro Leitung zwei Metalllagen verwendet. Der Niveauwechsel der briickenden
Leitung bringt eine Diskontinuitdt und — da nur eine der Leitungen betroffen ist — auch
eine Unsymmetrie mit sich.
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Schaltung und Aufbau

Die Schaltbilder des Leitungstransformators und des -Symmetrierers entsprechen den
in Bild 7.14 dargestellten, wobei die beiden koaxialen Wicklungen zu einer einzigen
(Spiral-) Wicklung verschmelzen.

Bild 7.47a zeigt den Leitungstransformator in Draufsicht. Durch die Verschlingung
der beiden Leitungen ineinander entsteht eine Wicklung mit 2 x 1,5 Windungen. Die
Windungen haben einen Abstand von 300 um voneinander. Die Komponente ist als SMD-
Bauelement ausgefiihrt. Es sind zwei mal fiinf Lotanschliisse zu erkennen, von denen je
drei auf Masse liegen und zwei die symmetrischen Anschliisse bilden. Die Lotanschliisse
werden mit Hilfe von Durchkontaktierungen mit einem grofiem Durchmesser (0,5mm)
realisiert, welche beim Ausfrisen der Komponente aus der Platine bei etwa einem Drittel
geschnitten werden. Sie erscheinen im Bild als kleine schwarze Halbmonde.

Der Aufbau des Leitungssymmetrierers ist bis auf die Verschaltung der Leitungen an
Ein- und Ausgang zu dem des Leitungstransformators identisch.

Abbildung 7.47: (a) Planarer Leitungstransformator mit Lotanschliissen. (b) Layout der
in ADS simulierten Spiralinduktivitét (7).
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Abbildung 7.48: Abschitzung der Bandbreiten des Leitungstransformators und des
-Symmetrierers anhand der simulierten Impedanz Zg,, der Spiralwicklung in Bild 7.47b.

Auslegung der Spiralwicklung

Die Spiralwicklungen bestimmen die Bandbreite des Leitungstransformators bzw.
-Symmetrierers. Bei ihrer Auslegung wird eine moglichst hohe Induktivitiat bei gleich-
zeitig hoher (Serien-)Resonanzfrequenz angestrebt. Hierbei wirkt sich als begrenzender
Faktor die Mindestbreite der Leitungsstrukturen aufgrund von Fertigungstoleranzen aus.

Die fiir den Entwurf der Spiralwicklungen wesentlichen Zusammenhénge sind von
planaren Spiralinduktivitdten her bekannt. Durch Simulation mit dem ADS-Microstrip-
Spiralinduktivitdtsmodell MRINDELM findet man, dass bei vorgegebener Fliche und
Streifenbreite die grofite relative Bandbreite dann erzielt wird, wenn die Spiralfliche bis
in ihr Zentrum hinein ausgefiillt ist. In diesem Fall erhdlt man gleichzeitig die geringste
Serienresonanzfrequenz. Dies ist in Bild 7.48 verdeutlicht. Dort sind die mit ADS be-
rechneten, auf 50 (2 bezogenen Betrédge der Impedanzen Zg, zweier Spiralinduktivitéten
in logarithmischem Mafstab dargestellt. Die Spirale (7) ist in Bild 7.47 b dargestellt. Die
Spirale (73) gleicht der Spirale (i), jedoch sind im Zentrum der Spirale drei Leiterstreifen-
Abschnitte weggelassen, so dass ringsherum nur noch zwei Windungen verbleiben (nicht
abgebildet). Bei der Berechnung der dargestellten Charakteristik wurde ein F'R/-Substrat
und ein grofer Abstand zur Grundmetallisierung (1,6 mm) zugrunde gelegt. Beide Spira-
len nehmen eine Fliiche von a x b = 9 x 5 mm? ein. Der Windungsabstand betrigt 300 ym
und die Breite der Leiterstreifen 760 pm. Die Spirale (7) entspricht weitgehend der fiir Lei-
tungstransformator und -Symmetrierer verwendeten Spiralwicklung. Allerdings kann die
erhebliche Dicke der aufgewickelten Leitungen durch das planare Spiralinduktivité&tsmo-
dell nicht erfasst werden.

Gemif Bild 7.11 ist die 1dB-Bandbreite eines 50 (2-Leitungssymmetrierers durch die
Bedingung |Zs,| > 5062 gegeben. Mit dieser Bedingung liest man aus Bild 7.48 die fol-
genden zu erwartenden Bandbreiten ab:

Spiralind. (i):  Bjzg |2z, = 263 MHz — 2,50 GHz = 0,98 Dekaden,
Spiralind. (i3):  Bjjzg 22, = 310 MHz — 2,75 GHz =~ 0,95 Dekaden.
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Mit der ebenfalls Bild 7.11 entnommenen Bedingung |Zg,| > 12.52 erhélt man fiir den
Transformator die 1 dB-Bandbreiten:

Spiralind. (Z) BHZS])|2Z0/4} = 69 MHz — 2,90 GHz =~ 1,62 Dekaden,
Spiralind. (7i):  Bjz,|2z,/4 = 82MHz — 3,21GHz = 1,59 Dekaden.

Fiir den Abstand der Windungen findet man einen dhnlichen Sachverhalt wie fiir die
Flachenausnutzung: mit abnehmenden Abstand nimmt wegen den zunehmenden Streu-
kapazititen auch die obere Grenzfrequenz ab, die relative Bandbreite nimmt jedoch zu.
Aufgrund der Fertigungstoleranzen und des Problems der Kupfermigration ist der minimal
mogliche Windungsabstand hier mit 300 um gegeben.

Simulation und Messergebnisse

Mit den oben untersuchten Leitungen und der ADS-Spiralinduktivitidt koénnen die
in Bild 7.49 dargestellten Ersatzschaltungen fiir den Leitungstransformator und den
-Symmetrierer aufgestellt berechnet werden. Die Schaltungen entsprechen den in Bild 7.16
dargestellten.

Die Leitungskomponente mit Masseanschliissen in Bild 7.49a wird mit den in der
Feldsimulation berechneten Parametern verwendet (siehe oben). Die beiden Leitungen
in Bild 7.49b sind ADS-Stripline-Modelle; die notwendigen Daten gehen aus Bild 7.44
hervor. Das Spiralinduktivitdtsmodell wird mit den Geometriedaten der in Bild 7.47b
dargestellten Spirale (i) verwendet.

Zur Messung der Komponenten wurden diese auf eine Messplatine aufgelétet. Bei
der Messung des Symmetrierers wurde jeweils ein Tor mit einem 24 ) Chipwiderstand
abgeschlossen. Zur Messung des symmetrischen Transformators wurde ein symmetrisches
TRL-Kalibrierset wie das in Anhang C beschriebene verwendet. Ein solches Kalibrierset
stand fiir niedrige Frequenzen leider nicht zur Verfiigung, so dass die S-Parameter nur fiir
hohe Frequenzen aufgenommen werden konnten.

Die simulierten und berechneten Verldufe von Transmission und Reflektion beider
Komponenten sind in Bild 7.50 dargestellt. Bild 7.51 zeigt die aus den Messungen berech-
neten Amplituden- und Phasenfehler des Symmetrierers.

Die Bandbreiten beider Komponenten bleiben etwas hinter den Erwartungen, welche
bei Betrachtung der Spiralinduktivitét (i) (Bild 7.48) entstehen, zuriick. Hierfiir konnen
die erhebliche Dicke der zur Spirale aufgewickelten Leitungen (ca. 0,4 mm) und die durch
sie hervorgerufene, erhohte Streukapazitiat verantwortlich gemacht werden. Die Dicke ist
zu grofl um in dem Spiralinduktivitdtsmodell beriicksichtigt werden zu konnen.

Bei dem Transformator fallt bei mittleren Frequenzen eine gegeniiber der Simulation
erhohte Torreflektion bei gleichzeitig verminderter Transmission auf. Dies weist auf einen
zu hohen Wellenwiderstand der Leitungen hin. (Der Wellenwiderstand der Leitung war
mit etwa 292 schon im Entwurf etwas zu hoch angesetzt worden.)

In der Reflektionscharakteristik des Symmetrierers ist bei der Frequenz 1 GHz ein
kleiner Sprung zu erkennen. Dieser ist nicht, wie in Abschnitt 7.3.3, auf eine Resonanz
zuriickzufithren. Er ist entsteht durch einen Wechsel des Kalibrier-(LINE-)Standards bei
dieser Frequenz. In den Amplituden- und Phasenfehler-Charakteristiken taucht deshalb
der Sprung nicht auf.
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Abbildung 7.49: Schaltungen zur Berechnung des Leitungssymmetrierers (a) und des
-Transformators (b) im Schaltungssimulator.
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Abbildung 7.50: Transmission und Reflektion des Leitungstransformators und des
-Symmetrierers.
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Abbildung 7.51: Amplituden- und Phasenfehler des Leitungssymmetrierers.

7.3.5 Ein MMIC-Leitungstransformator

Ein unsymmetrischer, gewickelter Leitungstransformator wurde in MMIC-Technologie auf
Gallium-Arsenid hergestellt. Der Transformator wird auch in [22] beschrieben.

Technologie

Das Lagenschema des verwendeten Prozesses zeigt Bild 7.52. Auf einem 100 ym dicken
Gallium-Arsenid-Substrat befinden sich drei Metallisierungsebenen mit BCB (Benzozyclo-
buthen) als Dielektrikum und einer Siliziumnitrid-Passivierungsschicht. Die Verwendung
von Gallium-Arsenid ist fiir die Funktion des Transformators ohne Bedeutung, da aufler

Zweistreifen- Schlitz-

Leitung Leitung
Metall- ) Wy R dielektrische
Lagen: w, I Lagen:

Me2: 4 um — ' g SN 08um
Mel: 2um h 5CB 4
MeO: 0,4 um —— u? —
\\\\\\\\\\\\\\\\\ Sp—
GND ——
w, =26 um h =12 um € Gans = 12,9 & sin = 6,1
W, =22 um h, = 0,6 um €505 = 2.8

Abbildung 7.52: Lagenaufbau und verwendete Leitungsstrukturen.
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der Verlustarmut keine Anforderungen an das Substrat gestellt werden. Tatsachlich ent-
stehen durch die Verwendung eines Gallium-Arsenid-Prozess unnotig hohe Kosten, ganz
besonders dann, wenn es sich um einen auf aktive Bauelemente ausgelegten Prozess han-
delt. Ein kostengiinstiger Gallium-Arsenid-Prozess fiir passive Komponenten wird von
TriQuint angeboten (TQRLC'). Weitere geeignete Prozesse werden in [46] beschrieben.

Leitungsstruktur

Die fiir den Transformator benétigte Leitung wird als Zweistreifen-Leitung (broadside-
coupled strips) realisiert. Die verwendete Geometrie ist Bild 7.52 zu entnehmen. Da die
Leitung zu einer Spirale aufgewickelt werden soll, wird eine zusétzliche Leitungsstruktur
benotigt, welche aus dem Zentrum der Spirale nach auflen fithrt. Hierzu dient die ebenfalls
in Bild 7.52 dargestellte, einer Schlitzleitung dhnelnde Leitung. Wegen der geringen be-
notigten Leitungsldange (vgl. Bild 7.47) fallen die Parameter der Schlitzleitung nicht stark
ins Gewicht; sie wird deshalb hier nicht ndher betrachtet.

Die Zweistreifen-Leitung wurde in einer Modenanalyse untersucht. Das Ergebnis zeigt
Bild 7.53. Bedingt durch die geringe Streifenbreite, weist die Leitung erhebliche Verluste
auf, was sich in einem hohen « und einem deutlich von Null verschiedenen Phasenwinkel
Phase(Zy,) dufiert. Zu niedrigen Frequenzen hin nehmen der Wellenwiderstand Zp, und die
relative Phasenkonstante 3, = 3/, aufgrund des wegen des geringen Querschnitts der

3.5 600
3 —
5 400 £
« 25 21)
o S
> 200 3
1.5 '
0 5 10 15
Frequenz [GHZ]
50 0
40 T T T T T T T T Q
— -
<) 30k // Phase(ZL) - -15 %
E_I 20 _I/ |Z | -1 =30 9)
101 L e
o
0 - : -45
0 5 10 15

Frequenz [GHZz]

Abbildung 7.53: Leitungsparameter der Zweistreifen-Leitung in Bild 7.52.
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Leiterstreifen hohen Widerstandsbelags R' entsprechend den Gleichungen

|R 4 jul
Ty = | =S 7.16
L G+ jwC’ (7.16)

v =+(R + jwl’) - (G'+ jwC") (7.17)

und

stark zu.

Zur Verringerung der Leitungsverluste miissten die Leiterstreifen verbreitert werden.
Hierbei wére ein groflerer Abstand zwischen den Leiterstreifen und der Massemetallisie-
rung notwendig. Verlustdrmere Leitungen hétten beispielsweise durch Verwendung der
Metallebenen Mel und Me3 anstelle von Mel und Me2 realisiert werden kénnen. Dabei
hétte allerdings auch die benotigte Gesamtflache der Spiralen zugenommen.

Schaltung

Die Schaltung entspricht dem in Abschnitt 7.1.1 beschriebenen Guanella-Transformator.
Das Schaltbild ist in Bild 7.47a dargestellt. Da beide Eingangstore unsymmetrischen
Massebezug haben, muss entsprechend den Ausfithrungen in Abschnitt 7.1.1 nur einer der
Leitungszweige zur Spule aufgewickelt werden; der andere Leitungszweig fungiert lediglich
als Verzogerungsleitung. In Bild 7.47 a ist dieser als M&dander gezeichnet.

Bild 7.54 ¢ zeigt das Layout des Transformators. Die unterste Metallebene (Me?) ist
hellgrau, die mittlere Metallebene (Me2) mittelgrau, und die oberste (Mel) dunkelgrau

oo e LJ

(a)

(b) ()

Abbildung 7.54: MMIC-Leitungstransformator. (a) Schaltung (Guanella-Konfiguration);
(b) Zweistreifen-Leitungs-Spirale; (c¢) Layout.
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Abbildung 7.55: Ersatzschaltung zur Berechnung des MMIC-Leitungstransformators.
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Abbildung 7.56: S-Parameter des MMIC-Leitungstransformators.

gezeichnet. Durchkontaktierungen, sowohl zwischen Mel und Me2 als auch zwischen Me2
und Me3, erscheinen schwarz.

Der Transformator besteht aus zwei gleichen, symmetrisch zueinander stehenden Spi-
ralen, welche aus den oben beschriebenen Leitungen gebildet werden. Eine Skizze der
Spiralen zeigt Bild 7.54b. Die Leitungen verzweigen am 50 Q-Tor seriell (in Bild ¢ un-
ten) und am 12,5-Tor parallel (in Bild ¢ oben). Die rechte Spirale verlduft iiber einer
Metallfliche in der Ebene Me3, wobei der untere der beiden Leiterstreifen an mehreren
Stellen mit der Metallfliche verbunden ist. Diese Spirale hat also keine induktive Wir-
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kung; sie entspricht der in Bild a als M&ander gezeichneten Verzogerungsleitung. Jede
der Spiralen nimmt eine Fliche von etwa 350 x 350 um? ein. Der Abstand zwischen den
Windungen betréagt 10 um. Die Gesamtlidnge der Leitungstrecke je Spirale betriagt 3,5 mm;
dies entspricht einer elektrischen Lénge von etwa 90° bei 7 GHz.

Ersatzschaltung

Zur Simulation des Transformators wird die in Bild 7.55 dargestellte Ersatzschaltung
verwendet. Die Induktivitdt der Leitungs-Spirale wird durch ein Spiralinduktivitdtsmodell
reprasentiert.

Die Ersatzschaltung reprisentiert die Leitungen so, als handelte es sich um Ko-
axialleitungen. Im vorliegenden Fall ist die Schaltung nur ndherungsweise giiltig. In
Abschnitt 7.2.6 wird fiir gestreckte Leitungstransformatoren ein Vergleich zwischen
Zweistreifen- und Koaxialleitungen durchgefiihrt. Der Unterschied zwischen Koaxial- und
Zweistreifen-Leitungen kann dann vernachléssigt werden, wenn der induktive Widerstand
der Spiralwicklung hoch, oder die Leitungsldnge kurz sind. Dies ist hier weitgehend der
Fall.

Ergebnisse

In Bild 7.56 sind die S-Parameter des Transformators dargestellt. Man erkennt eine gute
Ubereinstimmung der gemessenen und berechneten Verldufe. Der Transformator erweist

50 Q 12,5 Q

C_L -LO

Abbildung 7.57: Leitungstransformator in Ruthroff-Konfiguration.
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Abbildung 7.58: Vergleich der Transmission des Leitungstransformators in Guanella- und
in Ruthroff-Konfiguration (simuliert).
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sich als sehr breitbandig, dies allerdings — verursacht durch die Leitungsverluste — mit
einer sehr hohen Einfiigedampfung.

Wie oben bereits ausgefiihrt, kann die Einfiigedampfung verbessert werden, wenn brei-
tere Zweistreifen-Leitungen eingesetzt werden (vgl. [32], [4]). Des Weiteren kann durch
eine Verringerung des Abstands zwischen den Spiralwindungen (und gleichzeitiger Aus-
filllung der dadurch gewonnenen Fliche mit weiteren Windungen) eine niedrigere untere
Grenzfrequenz erzielt werden (vgl. Abschnitt 7.3.4 — Auslegung der Spiralwicklung).

MMIC-Leitungstransformator in Ruthroff-Konfiguration

Auf die in Bild 7.54 a als Maander gezeichnete Verzogerungsleitung kann bei niedrigen
Frequenzen, bei denen die elektrische Lange der Leitungen gering ist, verzichtet werden.
Dies fiihrt zu der in Bild 7.57 dargestellten Ruthroff-Konfiguration. Durch die Einsparung
der Verzogerungsleitung wird nur die Hélfte der Chip-Fléache benotigt, und es entfallen
die durch sie verursachten Verluste.

In Bild 7.58 ist der simulierte Verlauf der Transmission des hier beschriebenen Lei-
tungstransformators sowohl mit als auch ohne die Verzogerungsleitung dargestellt. Die
Transmission in Ruthroff-Konfiguration zeigt eine deutlich geringere Einfiigeddmpfung
bei niedrigen Frequenzen; zu hohen Frequenzen hin fillt sie jedoch aufgrund der phasen-
unrichtigen Uberlagerung ab.

Anstatt die Verzogerungsleitung ganz wegzulassen, kann man eine verkiirzte Verzo-
gerungsleitung einfiithren. Durch Variation der Lénge dieser Leitung konnen die obere
Grenzfrequenz und die von der Verzogerungsleitung verursachten Verluste gegeneinander
abgewogen werden.
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Kapitel 8

Zusammenfassung und Ausblick

Beim Entwurf von gegengekoppelten Transistor-Leistungsverstiarkern fiir den HF- und
Mikrowellenbereich sind im Vergleich zur NF-Verstérkertechnik die Freiheitsgrade, welche
dem Ingenieur zur Verfiigung stehen, eingeschriankt. Die Betrachtung des von der Gegen-
kopplung unabhéngigen Verstiarkungs-Bandbreite-Produkts ist aufgrund des mit hohen
Frequenzen zunehmenden Einflusses parasitdarer Transistorelemente nur noch nédherungs-
weise giiltig. Es wurde demonstriert, dass mit Wahl des Transistors und der Forderung
nach einem linearen Frequenzgang sowohl die Hohe der Verstérkung, als auch die Band-
breite sowie die Ein- und Ausgangsimpedanz einer Verstarkerstufe weitgehend festliegen.

Zur Anpassung der Verstiarkerein- und Ausginge an die Systemimpedanz bzw. an
die Impedanzen der sich anschlieenden Verstarkerstufen werden Anpassschaltungen be-
notigt. Anpassschaltungen fiir Breitbandverstéirker konnen in zwei Kategorien eingeteilt
werden. Mit Hilfe von Transformatoren werden Impedanzen breitbandig auf ein geeigne-
tes Niveau transformiert. Dariiber hinaus muss der Einfluss parasitidrer Blindelemente,
welcher sich bei hoheren Frequenzen bemerkbar macht, kompensiert werden. Dies erfolgt
durch Hinzuschalten von Blindelementen.

Die Kompensation von Blindelanteilen mit Hilfe von LC-Netzwerken wurde ausfiihr-
lich betrachtet. Die Bandbreite einer solchen Kompensation unterliegt Beschréankun-
gen, die selbst durch eine grofie Zahl von Blinelementen nicht aufgehoben werden kon-
nen [6] [11] [51]. Aufgrund von Bauelement- und Aufbautoleranzen ist ohnehin nur eine
kleine Anzahl von Blindelementen einsetzbar. Voraussetzung fiir eine breitbandige Kom-
pensation ist, dass eine gewisse Fehlanpassung in Kauf genommen wird. Zur Erzielung der
bestmoglichen Bandbreite muss dafiir gesorgt werden, dass auch bei niedrigen Frequenzen,
bei denen LC-Netzwerke wirkungslos sind, diese Fehlanpassung herrscht.

Bei Transformatoren wird zwischen (herkommlichen) Wicklungstransformatoren und
Leitungstransformatoren unterschieden.

Bei Wicklungstransformatoren bestehen die Wicklungen aus Einzelleitern, woraus sich
die Forderung nach elektrischer Kleinheit ergibt. Bei Frequenzen um 100 MHz und dar-
iiber, werden Wicklungstransformatoren mit sehr wenigen Windungen, welche auf Fer-
ritkernen mit Abmessungen von wenigen Millimetern angebracht sind, verwendet. Die
Anzahl von mit solchen Transformatoren realisierbaren Ubersetzungsverhiltnissen ist auf-
grund der notwendigerweise ganzzahligen Wicklungsverhéltnisse einschrankt. Die Band-
breite von Wicklungstransformatoren ist nach oben durch Streuinduktivitdten begrenzt.
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Auf hohem Impedanzniveau kénnen Wicklungstransformatoren bis zu mehreren Gigahertz
eingesetzt werden. Allerdings sind mit einem hohen Impedanzniveau auch hohe Span-
nungen und dementsprechend hohe magnetische Fliisse verbunden; diese fithren wegen
der magnetischen Verluste zu hohen Einfiigeddmpfungen. HF-Wicklungstransformatoren
wurden im Detail analysiert. Zur Demonstration der Giiltigkeit der Betrachtungen wurde
ein Wicklungstransformator fiir den unteren Gigahertzbereich aufgebaut und untersucht.

Bei Leitungstransformatoren bestehen die Wicklungen ausschliellich aus Leitungen.
Die Impedanztransformation wird dadurch erreicht, dass die Leitungen an einem Ende
seriell, und an dem anderen Ende parallel kombiniert werden. Die Anzahl der auf die-
se Weise realisierbaren Ubersetzungsverhiltnisse ist noch stérker einschrinkt, als dies
bei Wicklungstransformatoren der Fall ist. Durch die Verwendung von Leitungen entf&llt
die Bandbreitebeschrinkung aufgrund von Streuinduktivitdten. Leitungstransformatoren
kénnen Groéflen annehmen, welche die Wellenlédnge weit {iberschreiten; sie sind daher auch
bei Mikrowellenfrequenzen fiir hohe Leistungen geeignet.

Fiir gestreckte Leitungstransformatoren wurde ein Modell ausgearbeitet, bei dem so-
wohl die die Nutzleistung fithrenden Leitungen, als auch die sich zwischen diesen ausbil-
denden parasitdren Leitungen in einem Mehrleitersystem zusammengefasst werden. Dieser
Ansatz ermoglicht die richtige Beriicksichtigung von nicht, oder nicht vollsténdig geschirm-
ten Leitungen. Es wurde demonstriert, dass die Verwendung von ungeschirmten Leitungen
Nachteile mit sich bringt. Leitungstransformatoren, bei welchen (weiche) Ferrite (ohne
Vormagnetisierung) verwendet werden, konnen durch Rechnung mit komplexen skalaren
Materialdaten behandelt werden. Aufgrund der Ferritpermeabilitdt nimmt die Impedanz
der parasitdren Leitungen bei niedrigen Frequenzen sehr hohe Werte an; bei Frequen-
zen im Gigahertzbereich ergibt sich aufgrund der dominierenden magnetischen Verluste
eine der Skinausbreitung &dhnliche Wellenausbreitung entlang der parasitéiren Leitungen.
Es wurde dargestellt, wie hierdurch Leitungstransformatoren mit auflerordentlich hohen
Bandbreiten entstehen konnen.

Eine Analyse der Grofisignaleigenschaften gestreckter Leitungstransformatoren mit
Ferritkernen wurde aus Zeitgriinden nicht durchgefiihrt. Ein erster Beschreibungsansatz
bei niedrigen Frequenzen wére durch die Verwendung eines aus konzentrierten, nichtlinea-
ren Elementen bestehenden Ersatzschaltbildes gegeben. Das Verhalten bei hoheren Fre-
quenzen konnte dann in erster Ndherung durch einen Korrekturfaktor beschrieben werden,
welcher das Abklingen des elektromagnetischen Feldes entlang der parasitéren Leitung
beriicksichtigt. Eine wichtige Grofisignaleigenschaft von Ferriten ist das Auftreten einer
Hysterese in der B-H-Kennlinie. Diese fiihrt zu nichtlinearen Verzerrungen und zu zusétzli-
chen Verlusten. Der Verlauf der Hysterese kann bei nicht zu hohen Amplituden durch eine
Ellipse angenéhert werden [45] [41]. Die Ellipsennéherung konnte eine erste Grundlage zur
Beschreibung der Grofisignaleigenschaften von Ferrit-Leitungstransformatoren sein. Auf-
grund der schlechten thermischen Leitfdhigkeit und der starken Temperaturabhéngigkeit
der magnetischen Eigenschaften von Ferriten miissen thermodynamische Gesichtspunkte
in der Modellierung beriicksichtigt werden. Die Grofisignalcharakterisierung kann durch
dreidimensionale Feldberechnung erfolgen, wobei sowohl magnetische als auch thermische
Eigenschaften beriicksichtigt werden miissen. Eine messtechnische Charakterisierung wird
durch den zu erwartenden Temperaturgradienten innerhalb des Ferrits verkompliziert.

Neben den gestreckten, wurden gewickelte Leitungstransformatoren auf planaren Me-
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dien untersucht. Mit Hilfe industrieller Platinen-PCB- und MMIC-Technologien wurden
unterschiedliche gewickelte Komponenten realisiert. Das Hauptziel dieser Arbeiten war
es, die Nutzbarkeit dieser Technologien fiir eine Massenfertigung von Leitungstransfor-
matoren fiir Kleinsignalanwendungen bei etwa 1... 6 GHz zu erproben. Beide Techno-
logien erwiesen sich als nur bedingt geeignet. Die MMIC-Technologie erlaubt eine hohe
Strukturfeinheit. Die im Regelfall verwendeten Abmessungen — insbesondere die Dicken
der dielektrischen Lagen — sind relativ klein. Im betrachteten Frequenzbereich werden
vergleichsweise grofie Chipflichen bendétig, was zu hohen Herstellungs- und Entwicklungs-
kosten fiihrt. Bei der Platinen-PCB-Technologie sind sowohl die Struktur-Mindestgrofien,
als auch die minimalen Lagendicken relativ grofl. Der wichtigste, die Nutzbarkeit die-
ser Technologie im betrachteten Frequenzbereich einschrankende Faktor ist der Versatz,
welcher durch Verziehungen beim Verpressen mehrerer Lagen entsteht. Die angestrebte
obere Grenzfrequenz von 6 GHz wurde mit den in dieser Arbeit realisierten Platinen-PCB-
Leitungstransformatoren nicht erreicht; auflerdem waren die Leitungstransformatoren
trotz Bemiithung um Miniaturisierung relativ grof.

Interessante Alternativen zu den in dieser Arbeit betrachteten planaren Medien sind
Mehrlagen-Keramiken und -Polyimide, wie sie bei der Herstellung von passiven Kom-
ponenten (z.B. SMD-Induktivitéten), integrierten Mikrowellenschaltungen (MICs) und
bei der Hausung von MMICs eingesetzt werden [44]. Die Leiterstrukturen werden bei
Keramiken gewohnlich mit Hilfe von Dickfilmtechnik, bei Polyimiden mit Hilfe von
Diinnfilm-/ Atztechnik erzeugt. In beiden Fillen wird eine deutlich hohere Strukturfeinheit
als mit Platinen-PCB erreicht.

Unter den Mehrlagen-Keramiken am stérksten verbreitet ist LTCC (Low Temperature
Cofired Ceramics). Hierbei handelt es sich um Glas-Aluminium-Keramiken, mit relati-
ven Dielektrizitdtszahlen um 6... 9. Bei der Herstellung werden einzelne Lagen im unge-
brannten (als grin bezeichneten) Zustand mit einem Leiterbild versehen und bearbeitet,
zusammengelegt und gebrannt. Lagendicken und Durchmesser von Durchkontaktierungen
liegen nach dem Brennen typischer Weise im Bereich 50... 150 um. Probleme erwachsen
aus der Schrumpfung (20... 40 % linear), welche beim Brennen der Keramiken auftritt.
Da die Schrumpfung stark von der Strukturierung der Schichten abhéngt, kénnen Ver-
spannungen entstehen, welche die Zuverldssigkeit beeintréchtigen. Auflerdem wird eine
hohe Anzahl von Entwicklungszyklen bendttigt.

Bei der Herstellung von Mehrlagen-Polyimiden finden zwei unterschiedliche Verfahren
Anwendung. Zum einen kénnen — dhnlich wie bei LTCC — die Polyimidlagen einzeln
bearbeit und dann verpresst (laminiert) werden. Die Dicke der Lagen ist hierbei typischer
Weise 12, 25 oder 50 um. Auf diese Weise werden unter anderem flexible Leiterplatten
hergestellt. Eine andere Technik ist es, Polyimidlagen sukzessive aufzuschleudern und zu
bearbeiten. Hierbei kénnen sehr diinne Lagen erzeugt werden (1... 20 um). Die Dielektri-
zitdtszahl von Polyimid ist mit 2,8 ... 3,2 deutlich niedriger, als die von Keramiken, was
bei vielen Anwendungen von Vorteil ist. Da kein Brennprozess notwendig ist, entféllt das
Problem der Schrumpfung.
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Anhang A

Ersatzschaltbild-Elementwerte der

verwendeten FET's

S-Parameter-Messdaten in typischen Arbeitspunkten werden von fast alle Transistorher-
stellern zur Verfiigung gestellt. Diese konnen in Schaltungssimulatoren mit Hilfe von Da-
tenkomponenten verwendet werden. In vielen Fillen ist die Verwendung eines Transis-
torersatzschaltbildes anstelle gemessener S-Parameterdaten vorzuziehen. Es bieten sich
mehrere Vorteile:

Glatter Kurvenverlauf: durch die Verwendung eines Netzwerks anstelle von Datenta-
bellen entstehen im Schaltungssimulator glatte, d.h. stetig differenzierbare Charakteristi-
ken. Dies fiithrt nicht nur zu schonen Kurven, sondern kann bei Optimierungsrechnungen
notwendig sein.

Inter- und Extrapolation: hiufig liegen Messdaten nur in einem groben Frequenzras-
ter oder in einem nicht ausreichenden Frequenzbereich vor. Zum Beispiel ist der kleinste,
fiir den Transistor CLY5 angegebene Frequenzpunkt f = 100 MHz. Eine lineare Extra-
polation aus den beiden letzten bekannten Werten fithrt oft zu unbrauchbaren Simulati-
onsergebnissen. Mit einem Transitorersatzschaltbild gelingt eine wesentlich besser an die
Gegebenheiten des Transistors angepasste Extrapolation.

Anschaulichkeit: ein Transistorersatzschaltbild enthéalt physikalisch bedeutungsvolle
Werte wie die Steilheit, Ein- und Ausgangskapazititen usw. Anhand dieser kann eine
Schaltung verstanden, und auch direkt, zunéchst ohne Simulator, entworfen werden. Im
Hinblick auf gute Anschaulichkeit ist es vorteilhaft, Ersatzschaltbilder mit wenigen Ele-
menten zu verwenden.

Angefittete Ersatzschaltbilder lassen sich nur in dem Kontext zuverléssig anwenden,
in dem sie ermittelt wurden. Manche Ersatzelemente werden bei der Messung oder im
Verlauf des Fit-Prozesses nicht gut erfasst. Dies fithrt zu groflen Streuungen der ange-
fitteten Werte und demzufolge zu ungenauen Ergebnissen. Beispielsweise kann man den
hochohmigen Ausgangswiderstand r4s eines Transistors nicht gut aus einer S-Parameter-
Messung mit niederohmigen Mikrowellentoren entnehmen. Man findet auch, dass nicht
alle S-Parameter gleichzeitig gut angefittet werden konnen. Dies zeigt, dass das zugrunde
gelegte Ersatzschaltbild den Transistor nicht exakt représentiert.

Beim Anfitten ist es hilfreich, Startwerte beispielsweise fiir Steilheit und Ein- und
Ausgangskapazititen aus Datenblédttern zu entnehmen. Diese kénnen, zur Ermittlung der
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Transistor | CLY5 | F2001 | LP801
Gm [mS] 320 220 630
Cs [11F] 4,8 9,2 32
Cas [1F] 4,0 47 13
my 0,40 1,0 1,4
L¢ [nH] 2,9 1,3 0,35
Lp [nH] 1,8 0,69 0,88
Ls [nH] 0,30 0,26 0,054
Tes [€2] 3,2 3,2 1,3
ras [ 39 650 260

CLY5 GaAs MES, TriQuint, Py ~ 0,5 W;

UDS = 5V, [D = 350 HIA; (f = 0,1 . 6,0 GHZ)
F2001 VDMOS, Polyfet, Py ~ 2,5W;

Ups =28V, Ip =200mA; (f =0,1... 2,6 GHz)
LP801 LDMOS, Polyfet, Py, ~ 10 W;

Ups =28V, Ip =200mA ; (f =0,1... 1,2GHz)

Tabelle A.1: Ersatzelementwerte im Ersatzschaltbild nach Bild A.1. Angegeben sind die
HF-Ausgangsleistungen der Transistoren laut Hersteller ([47] [38] [39]) sowie die Arbeits-
punkte und die Frequenzintervalle, in denen die Ersatzschaltbildelemente ermittelt wur-
den.

iibrigen Parameter, wihrend der ersten Optimierungsdurchléaufe festgehalten werden. Es
bewahrt sich, am Anfang die Optimierungsziele nicht zu eng zu wéhlen. Hat man einen
brauchbaren Parametersatz gefunden, so kann man die Optimierungsziele entsprechend
den Anforderungen gewichten. Neben dem einfachen Angleichen der vier S-Parameter S;;,
konnen auch spezifische Optimierungsziele, wie beispielsweise der aus den S-Parametern
berechnete Stabilitdtsfaktor des Transistors, einbezogen werden.

Die Ersatzschaltbildelemente der in dieser Arbeit verwendeten Transistoren wurden
unter Zugrundelegung des einfachen, in Bild A.1 dargestellten Ersatzschaltbilds durch
Anfitten der S-Parameter (Herstellerdaten) gewonnen. Die gefundenen Elementwerte sind
in der Tabelle A.1 zusammengefasst. Die jeweiligen Arbeitspunkte, ein ungefihre Angabe
der mit dem Transistor erzielbaren HF-Ausgangsleistung P, sowie der Frequenzbereich,
in welchem das Anfitten erfolgte, sind angegeben.

In Bild A.2 sind die gemessenen und gefitteten S-Parameter des Transistors CLY5
dargestellt.
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Source

Abbildung A.1: Einfaches FET Ersatzschaltbild.
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Abbildung A.2: S-Parameter-Fit fiir den Transistors F2001.
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Anhang B

Parametergleichungen in den
Mehrleitersystemkomponenten

Die Theorie zur Implementierung von Mehrleitersystemen in Schaltungssimulatoren wur-
de in Kapitel 6 beschrieben. Dort wird eine Ersatzschaltung aufgestellt, welche die Ma-
trixgleichung (6.18) reprisentiert. Wenn, wie es in im Schaltungssimulator von ADS der
Fall ist, keine Matrizenrechnung zur Verfiigung steht, so muss die Matrixgleichung in
skalare Gleichungen aufgelost werden. Hier werden die sich fiir das (3+1)- und (241)-
Mehrleitersystem ergebenden skalaren Gleichungen sowie die Ersatzschaltung fiir das
(341)-Mehrleitersystem angegeben. (Die Ersatzschaltung fiir das (241)-Mehrleitersystem
ist in Bild 6.3 dargestellt). Die Implementierung der gewohnlichen Leitung nach dem
gleichen Prinzip wird ebenfalls beschrieben.

Im den Ersatzschaltungen werden strom- und spannungsgesteuerte Spannungsquellen
im Frequenzbereich benétigt. Es konnen entweder ein komplexwertiger Steuerfaktor A
oder ein reellwertiger Steuerfaktor A und eine Zeitverzogerung T' verwendet werden. Die
gesteuerten Spannungen U der Quelle sind dann durch Steuergleichungen der Form

U=A- Isteuer bzw. U=A- ejWT : [steuer (Bl)

bzw.

U= A" Usener bzw. U=A-¢“"T. Uyover (B.2)

gegeben.

In den folgend dargestellten Ersatzschaltbildern werden aus Griinden der Ubersicht-
lichkeit Hintereinanderschaltungen aus mehreren gesteuerten Spannungsquellen jeweils in
einer einzigen Spannungsquelle zusammengefasst. Die Steuergleichungen enthalten dann
fiir jeden steuernden Strom und jede steuernde Spannung einen Term.

B.0.6 (341)-Mehrleitersystem

Bild B.1 zeigt das Schaltbild der ADS-Implementierung eines (3+1)-Mehrleitersystem.
Es enthélt sechs Spannungsquellen, in denen jeweils 27 stromgesteuerte und 9 span-
nungsgesteuerte Spannungsquellen zusammengefasst sind. Auflerdem sind zwei ADS-
Impedanzmatrix-Komponenten Z3P (Z-parameter 3-port, equation based) enthalten. Die
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(2 (2)
Uaus,3 Uaus,2 Uaus,1 Uaus,S Uaus,z Uaus,1
1 1
L z3p L7 z3p
2 2
L 4 L Z
r: 3 r‘: 3

Abbildung B.1: Schaltbild der (3+1)-Mehrleitersystem Implementierung

Steuergleichungen der Spannungsquellen sind (B.9), die Impedanzmatrix-Daten sind (B.7)
zu entnehmen.

Das Mehrleitersystem ist durch die Ausbreitungskonstanten

Y, 72 und 73 (B.3)

der (quasi-)TEM Moden sowie die zugehorigen Strom- und Spannungsvektoren I_;, und ﬁy
bestimmt, deren Elemente in den Matrizen

I Lo I3
I= I, Iss Ios (B.4)
I3 I3 I33
und
Un Uiz Uiz
U= U21 U22 U23 (B5)
Usi Usz Us3z

zusammengefasst werden konnen. Die Elemente der Inversen konnen dieser Matrizen

Nll N12 N13 Jll J12 J13
N = Ui1 = .. Ngg N23 und J = Iil = .. JQQ J23 (B6)
N33 . .. J33

werden benotigt. Aus U und J wird die Wellenwiderstandsmatrix Z berechnet:

le Zl2 Zl3
Z=| .. Zwn Zy|=U-1I. (B.7)
ZSS

Die Spannungsquellen auf den beiden mit (1) und (2) bezeichneten Seiten des Mehrlei-
tersystems werden durch die Strome und Spannungen der jeweils anderen Seite gesteuert.
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Fiir die i-te Spannungsquelle auf der Seite (2) lautet die Steuergleichung

Uéii,i = NHZHUﬂ . exp(—%L) . ]{1) + NngnUig . exp(—ng) . Il(l)
+N19Z1 Uy - exp(—71 L) - 1{1) + NooZnUss - exp(—72L) - Ifl)
+N13ZsyUn - exp(—mL) - Y + N3 ZayUsp - exp(—2L) - I}V
+N11Z11Uj; - eXP(—’YlL) : [2(1) + No1Z11Ussp - exp(—’yzL) : 12(1)
+N12Z21Uj; - exp(—%L) : fél) + NooZo1 Uiy - GXP(—%L) : 12(1)
+N13Z51Usy - exp(—71 L) - 12(1) + No3Z31Ujs - exp(—2L) - [2(1)
+N11 211Uy - exp(—m L) - fél) + Noy1 Z11Uss - exp(—y2L) - I::El)
+N12Z21Uj; - exp(—%L) : Ig(,l) + NoyoZo1 Uiy - GXP(—%L) : I::El)
+N13Z51U;y - exp(—71 L) - Iél) + No3Z31Ujs - exp(—2L) - [:)El)

(B.8)
+N31211Ui3 . 6Xp<—’}/3L) . Ifl) + NllUil . 6Xp<—’)/1L) . Ul(l)
+N39Z51U;3 - exp(—’ygL) : Il(l) + Ni2Uis - eXP(_'YlL) : Uz(l)
+N33Z31Uss - exp(—sL) - Ifl) + Ny3Ujs - exp(—mn L) - Uél)
+N31211Ui3 . eXp(-’}/gL) . 12(1) + NQlUiZ . exp(—*ygL) . Ul(l)
+N39Z51Uj3 - exp(—’ygL) : ]2(1) + NogUiz - eXP(_%L) ) Uz(l)
+N33Z31U;3 - exp(—%L) : 12(1) + NogUss - exp(—ng) ) U:s(l)
+N31211Ui3 . exp(—ng) . I:)()l) + N31Ui3 . exp(—ng) . Ul(l)
+N32Z91Uss - exp(—v3L) - Igfl) + N3oUjs - exp(—3L) - Uz(l)

+N33Z31Uss - eXP(—’V3L) ) Izgl) + N33Us3 - eXP(—’V3L> ) U?El)’

B.0.7 (2+1)-Mehrleitersystem

Symbol und Schaltbild des (241)-Mehrleitersystems sind in Abschnitt 6.2 in Bild 6.3
dargestellt. Die Impedanzmatrix wird dort mit Hilfe einer T-Schaltung realisiert. Es gelten
sinngeméaf die Gleichungen B.3 bis B.7. Aus B.9 erhélt man durch Streichung aller den
Index 3 enthaltenden Elemente

e

aus,?

=Ny Z,U; - eXP(_Zl
+N19Z5 Uy - exp(—l
+N11 Z1 Uy - exp(
+N 19251 Usy - exp(—z
+ N1 211U - exp( il (B.9)
+ N9y Zo U - eXP(_lg
+Ny 211Uy - eXP(_XQ
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+NogoZo Uss - eXP(_XQL) ‘lgl)
+N,.Uny -exp(—zlL) 'le)

+N,U; -exp(—llL) 'QS)
+NoyUss - eXP(_LL) 'le)
+NooUys - eXp(_XQL) 'le)

B.0.8 (1+41)-Mehrleitersystem (gewohnliche Leitung)

Die Verwendung der Strom- und Spannungsvektoren der Moden macht bei der gewohn-
lichen Leitung keinen Sinn, da es hier nur einen unabhéngigen Leiter und nur einen zu
betrachtenden Mode gibt. Es wird der skalare Wellenwiderstand Z;, der Leitung verwen-
det. Die Steuergleichungen fiir die Spannungsquellen sind im Schaltbild B.2 enthalten.

(2) 1L (1) L
U e U e
1 (2) L (1) L 2
ut z,1%¢" z,1"e" u®
Z Z

Abbildung B.2: Ersatzschaltung der gewohnlichen Leitung.

Die Ersatzschaltung fiir die gewohnliche Leitung kann dort eingesetzt werden, wo ein
komplexer Wellenwiderstand und eine komplexe Ausbreitungskonstante angegeben werden
sollen. In den vorgegebenen Leitungskomponenten des Schaltungssimulators in ADS ist
dies nicht moglich.
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Anhang C

TRL-Kalibrierset mit symmetrischen
Messtoren

Mit Hilfe von Symmetrierern kénnen aus den unsymmetrischen Messtoren eines Netzwerk-
analysators symmetrische Messtore erzeugt werden. Besonders gut eignen sich gestreckte
Leitungssymmetrierer in Streifenleitungstechnik, da sie gute elektrische Eigenschaften auf-
weisen und gleichzeitig einfach und mit hoher Genauigkeit realisierbar sind. (Ein solcher
Leitungssymmetrierer wird in Abschnitt 7.3.3 beschrieben.) Verfiigt man iiber einen 4-
Kanal-Netzwerkanalysator, so kann man mit Hilfe einer TRL-Kalibrierung die Messtore
hinter den Symmetrierer legen, wodurch ein spéateres Deembedding entfallt.

THRU REFLECT LINE

Abbildung C.1: TRL-Kalibrierset mit symmetrischen Messtoren.

In Bild C.1 ist ein Kalibrierset fiir symmetrische Messungen in einer Microstrip-
Testfassung abgebildet. Die Position der Messebenen auf den Platinen ist jeweils durch
Pfeile angedeutet. Beim TRHU-Standard fallen die Messebenen zusammen. Der unsymme-
trische Microstrip-Eingang fiihrt jeweils zum Symmetrierer, an welchen sich beim LINE-
Standard die symmetrische Referenzleitung anschliefit. Der Wellenwiderstand dieser Re-
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0
v}
S,-0.05+
2 51k Leitungsmodell
% ' ———— angefitteter Verlauf
E 0151
a \ \ \ \

—0.2 | | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

Frequenz [GHz]

Abbildung C.2: Dampfung des LINE-Standards; (a) nach dem MCLIN-Leitungsmodell,
(b) nach Gleichung (C.1) mit a = 0,155.

ferenzleitung ist die Bezugsimpedanz der Kalibrierung. Zur Dimensionierung kann ein
Leitungsberechnungsprogramm wie ADS-LineCalc verwendet werden, wobei der ungera-
de Mode einer gekoppelten Microstrip-Leitung zu betrachten ist. Der REFLECT-Standard
ist ndherungsweise ein Leerlauf. Ebenso gut kann ein Kurzschluss verwendet werden. (Der
REFLECT-Standard braucht bei der TRL-Kalibrierung genau nicht bekannt zu sein.)

Die Frequenzgrenzen der Kalibrierung sind durch die Leitungsldngen einerseits des
LINE-Standards, und andererseits der parasitdren Leitungen des gestreckten Symmetrie-
rers gegeben. In beiden Féllen gilt, dass die elektrischen Liangen von 0° und 180° ver-
schieden sein miissen. Typischer Weise geniigt ein Abstand von 10°, woraus sich eine
Bandbreite der Kalibrierung von etwa 170 : 10 (= 1,2 Dekaden) ergibt. Zur Erweiterung
des Frequenzbereichs nach unten kann ein MATCH-Standard eingefithrt werden (TRM
Kalibrierung), welchen man mit Hilfe von SMD-Chipwiderstdnden realisiert. Fiir eine Er-
weiterung der Kalibrierung zu héheren Frequenzen benotigt man ein vollstandiges weiteres
Kalibrierset mit kiirzeren Leitungslangen.

In Abschnitt 7.3.3 wird eine ungewiinschte, unsymmetrische Resonanz beschrieben,
welche bei einer Lange der parasitiren Leitung von etwa 90° auftritt. Diese erweist sich
bei der Messung stark reflektierender Messobjekte bzw. bei der TRL-Kalibrierung als
sehr storend. Durch Anbringung von SMD-Chipwiderstdnden (z.B. 2 x 500€2) iiber den
parasitidren Leitungen wie in Bild C.1 dargestellt, kann die Resonanz geddmpft werden.
(Bei einer TRL-Kalibrierung werden diese Widerstédnde herauskalibriert und ein spéteres
Deembedding entfillt.)

Bei der TRL Kalibrierung, wie sie im Netzwerkanalysator ZVC (Rhode & Schwarz)
implementiert ist, muss die Dampfung des LINE-Standards bekannt sein. Es wird ein
Déampfungskoeffizient a verwendet, welcher die Dampfung gemafl der Gleichung

Pn\ /
dB (Pout) =\ Tam (C.1)

beschreibt. Dieser kann mit Hilfe der MCLIN-Leitungskomponente (Microstrip Coupled
Lines) im ADS-Schaltungssimulator durch Anfitten ermittelt werden. Dabei ist der unge-
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rade Mode anzuregen, d.h. die Messtore miissen zwischen den beiden Leiterstreifen ange-
schlossen werden; die Schaltungsmasse bleibt unbeschaltet. Bild C.2 zeigt die berechnete
und gefittete Dampfung eines 60 mm langen LINE-Standards auf dem Substrat RO4003.
Der Dampfungskoeffizient betrégt hier a = 0,155.
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