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1. Einleitung

Die rasante Entwicklung der mobilen Kommunikationstechnik vom Nischenmarkt fiir
Wenige zum allgemein erschwinglichen Konsumprodukt ist erst durch den Ubergang
von der hybrid aufgebauten Schaltung zu monolithisch integrierten Schaltungsdesigns
ermoglicht worden. Die Zusammenfassung von Schaltungsteilen zu Funktionsgruppen,
die jeweils auf einem Chip integriert wurden, filhrte neben einer zunehmenden
Miniaturisierung auch zu wesentlich preiswerteren Produkten. Wéhrend die Ver-
arbeitung des Basisbandsignals in heutigen Mobilfunkgeridten von einem einzigen
Schaltkreis iibernommen wird, ldsst sich der zur Ubertragung notwendige Hoch-
frequenztransmitter derzeit noch nicht vollstindig monolithisch integrieren. Griinde
dafiir liegen in den unterschiedlichen Anforderungen, die Transmitterkomponenten
wie rauscharme Vorverstirker (LNA), Frequenzumsetzer (Mischer), Oszillatoren und
der Leistungsverstdrker auf der Sendeseite erfiillen miissen. Nicht zuletzt spielen die
Prozesskosten eine nicht zu vernachlissigbare Rolle. Gerade in den letzten Jahren
wurden grofle Anstrengungen unternommen, Transistoren auf der Basis der sehr
kostengiinstigen Siliziumtechnologie fiir den Mobilfunkmarkt zu entwickeln. So
entstanden SiGe Heterobipolartransistoren die derzeit im Frequenzbereich bis 12 GHz
Rauschzahlen kleiner 1dB aufweisen [103]. Obwohl die SiGe-Technologie zunehmend
in den Anwendungsbereich der III-V Verbindungshalbleiter wie GaAs vordringt, ist
sie fiir Leistungsanwendungen aufgrund der geringen Durchbruchspannung nur einge-
schriankt anwendbar [101, 30]. GaAs Heterobipolartransistoren hingegen kombinieren
ausgezeichnete Hochfrequenzeigenschaften mit hoher Durchbruchspannung. Aufgrund
des vertikalen Stromflusses und der hohen Ladungstragerbeweglichkeit sind diese
Eigenschaften schon mit einer einfachen 3um Lithographie erzielbar [102].
Leistungsverstirker auf der Basis von GaAs HBTs weisen selbst bei geringer Betriebs-
spannung einen sehr guten Wirkungsgrad auf und sind somit fiir den Einsatz in
batteriebetriebenen Geréten bestens geeignet [5]. Ein weiterer Vorteil der auf GaAs
aufbauenden Technologien sind geringe Substratverluste. Diese ermdglichen die
Integration von passiven Elementen hoher Giite (MIM-Kapazititen, Induktivitdten)
und einen verlustarmen Transport von Hochfrequenzleistung mittels planarer Leiter-
strukturen (pStrip, CPW). Damit sind die Grundlagen fiir monolithisch integrierte
Mikrowellenschaltungen (MMIC) gegeben. In MMICs werden aktive und passive
Komponenten zu kompletten Mikrowellenschaltungen zusammengefasst. Aufgrund
des hohen technologischen Aufwandes ist ihr Einsatz jedoch erst in Massenprodukten
wirtschaftlich sinnvoll. Neben der Mobilfunkindustrie werden MMICs zunehmend in
drahtlosen Ad-hoc Sensornetzwerken mit einer Fiille von Anwendungen im Bereich
der Gebdude- und Industrieautomatisierung sowie in Radar-, Ortungs- und Navi-
gationssystemen eingesetzt. Auch der Ausbau der Internet-Infrastruktur erfordert
zunchmend hohere Bandbreiten, welche in Mikrowellenbandern noch ausreichend zur
Verfiigung steht.

Die vergleichende Gegentiberstellung der Vor- und Nachteile gegenwartiger
Transistortechnologien (Tabelle 1) zeigt, dass sowohl mit HEMT (High Electron
Mobility Transistor) als auch mit Heterobipolartransistoren ein Grofteil der Eingangs
erwahnten Transmitterkomponenten realisierbar sind.
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GaAs Silizium
Parameter MESFET HEMT HBT Si BJT SiGe HBT
Rauschen
<100 MHz (o) (o) + ++ ++
2 GHz ++ ++ ++ + ++
10 GHz + ++ + / ++
Verstarkung + ++ ++ ++ ++
Leistung < 0.5W ++ ++ ++ + +
Leistung>2.0 W +4 ++ ++ / /
Effizienz + +4 + (o) (o)
geringe Spannung + ++ + + +
Integration : HF ++ +4 ++ (o) (o)
: HF/digital (0] (o) (o) ++ ++
Leistungsaufnahme + + ++ ++ ++

Tabelle 1. Stirken und Schwiichen von Transistortechnologien den fiir Mobilfunkeinsatz
++ sehr gut , + gut, O miflig, / nicht moglich, [101,30]

Wihrend Vorverstirker mit HEMT-Eingangsstufen sehr geringes Hochfrequenz-
rauschen aufweisen, ist das niederfrequente Rauschen im Vergleich zu Bipolar-
transistoren um mehrere Grofenordnungen hoher. Ursache dafiir ist der parallel zur
Oberflache verlaufende Stromfluss. Die damit verbundene stirkere Wechselwirkung
mit den an Grenzflichen und Oberflichen vorhandenen Storstellen bedingt stirkeres
Niederfrequenzrauschen. Die Realisierung phasenrauscharmer Oszillatoren mit
HEMTs gestaltet sich somit als schwierig, da auch das niederfrequente Rauschen in
Phasenrauschen umgesetzt wird. Der Einfluss des HEMT Rauschens ldsst sich durch
den Einsatz von Schwingkeisen hoher Giite (Q > 1000) mindern. Die bei MMIC-
Schwingkreisen auftretenden Substratverluste ermdglichen jedoch nur Giiten im
zweistelligen Bereich, so dass niederfrequentes Transistorrauschen nur ungeniigend
unterdriickt wird. Da die Leistungsfihigkeit eines heterodynen Ubertragungssystems
sehr stark von der Frequenzstabiliit des Lokaloszillators abhédngig ist, sind HEMT
basierte Multifunktionsschaltkreise den Anforderungen heutigen Mobilfunksysteme
nicht gewachsen. Mit der fortschreitenden Entwicklung von elektro-mechanisch
abstimmbaren Varaktoren [105] und neuartigen Luftspulen hoher Giite [106] (Micro-
Electro-Mechanical Systems — MEMS [107]), die sich in den Halbleiterprozess
integrieren lassen, konnte sich dies jedoch bald dndern.

Legt man den momentanen Stand der Technologie zugrunde, so erscheint die
Realisierung eines Multifunktionsschaltkreises , der alle wichtigen Komponenten eines
Transmitters vereint, unter Verwendung von GaAs HBTs am erfolgversprechendsten.

Nachdem sich der GaAs HBT als Bauelement fiir Leistungsverstirker [102] in der
Mobilfunktechnik (f < 2GHz) bewidhrt hat und sein Einsatz in phasenrauscharmen
MMIC-Oszillatoren erfolgreich getestet wurde [104], beschéftigt sich diese Arbeit mit
dem Entwurf von monolithisch integrierten Frequenzumsetzern. Diese Schliissel-
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komponenten von Sende- /Empfangssystemen sorgen fiir die zur Ubertragung not-
wendigen Umsetzung des Basisbandsignals in den Sendefrequenzbereich und
umgekehrt. Die zunehmende Auslastung der zur Verfiigung stehenden Frequenzbander
und die Verwendung von neuen Modulationsverfahren in der Mobilfunktechnik stellen
immer hohere Anforderungen an die Eingangsstufe von Empfangssystemen.
Insbesondere die Linearitit des 1. Frequenzumsetzers ist von besonderer Bedeutung,
da der Abstand zwischen den Frequenzbéndern immer geringer wird und damit die
Gefahr von Ubersprecheffekten infolge von Intermodulationsverzerrungen steigt.

Im Gegensatz zu Richtfunkstrecken, bei der sich die Streckenddmpfung infolge des
festen Abstandes zwischen der Sende- und Empfangsstation nicht dndert, unterliegt die
Déampfung von Mobilfunkkanilen starken Schwankungen. Diese ergeben sich u.a. aus
dem nicht konstanten Abstand zwischen der ortsfesten Basis- und der Mobilstation
sowie den durch mdégliche Mehrwegeausbreitung hervorgerufenen Schwund (Fading)
infolge einer destruktiven Uberlagerung von Wellen unterschiedlicher Laufzeit. Die
Empfangsschaltung muss demnach sowohl schwache als auch starke Eingangspegel
sicher verarbeiten konnen. Wihrend die Rauscheigenschaften die Empfindlichkeit,
also den minimal noétigen Eingangspegel festlegen, bestimmt die Linearitit des
Frequenzumsetzers die obere Aussteuergrenze. Durch den Einsatz von rauscharmen
Vorverstéirkern ist die Systemempfindlichkeit nicht zwangsweise durch die Rauschzahl
des Frequenzumsetzers bestimmt. Ein wichtiges Unterscheidungskriterium von
Frequenzumsetzern ist der Dynamikbereich. Dieser entspricht dem Verhéltnis des
maximal erlaubten zum minimalem Eingangspegel (Empfindlichkeit) des Frequenz-
umsetzers. Die Festlegung des oberen Aussteuerbereiches ist systemabhingig und
kann sowohl durch das Auftreten von storenden Intermodulationsprodukten als auch
durch die Kompression des Konversionsgewinnes begrenzt sein. Um beiden Fillen
gerecht zu werden, unterscheidet man zwischen Klein- und Groflsignaldynamik.
Wihrend die Kleinsignaldynamik jenen Eingangspegelbereich angibt, in dem das
Signal weder durch Intermodulationsverzerrungen noch durch Rauschen gestort ist,
beschreibt die GroBsignaldynamik den logarithmischen Pegelabstand zwischen dem 1-
dB-Kompressionspunkt und der minimalen Eingangsleistung.

Die Intention dieser Arbeit ist die Entwicklung und Anwendung von Modellen zur
Beschreibung der Linearitit und des Rauschverhaltens von Frequenzumsetzern auf der
Basis von GaAs HBTs.

Aufgrund der Vorteile hinsichtlich Linearitdt, geringer Lokaloszillatorleistung, ein-
stellbarem Konversionsgewinn und nicht zuletzt der Isolation zwischen den Signal-
ports kommt das Prinzip der Gilbertzelle zum Einsatz. Die Frequenzumsetzung basiert
dabei auf dem wechselseitigen Umschalten zweier zueinander komplementérer Signal-
strome. Sowohl das Eingangssignal als auch das zur Ansteuerung der Mischerzelle
notige Lokaloszillatorsignal werden von speziellen sehr linearen Eingangsstufen
verarbeitet [83]. Diese erzeugen aus den auf Masse bezogenen Eingangssignalen
komplementédre Steuerstrome und sorgen fiir eine optimale Anpassung der
Eingangsports. Durch Anwendung dieses Konzeptes war es moglich, die in dieser
Arbeit gewonnenen Erkenntnisse anhand von Messungen zu verifizieren, ohne den
Eingangsfrequenzbereich durch frequenzselektive Balun-Transformatoren einzuengen.
Die entstandenen HBT-MMIC Mischer basieren auf einer 3°°/4’> GaAs MESFET
Prozesslinie der Infineon AG Miinchen [108]. Etwa 60% der zur Herstellung von
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HBTs notwendigen Produktionsschritte sind mit dem sehr zuverldssigen MESFET
DIOM Prozess identisch. Damit stehen NiCr-Diinnfilmwiderstinde, Metall-Isolator-
Metall (MIM) Kapazititen und Durchkontaktierungen zur Waferriickseite aus dem
MESFET Prozess auch fiir die Herstellung von HBT-MMICs zur Verfiigung. Die
Stromverstirkung der AlGaAs-HBTs erreicht Werte von 100 und weist iiber dem 3"’
Wafer nur eine Streuung von 10% auf. Infolge seiner sehr guten Eigenschaften
hinsichtlich der IC-Ausbeute und den bei minimalen Strukturgroen von 3um
verhiltnisméBig geringen Anforderungen an die Lithographie, bietet diese Prozesslinie
sehr gute Vorraussetzungen fiir eine kostengiinstige Herstellung von GaAs basierten
HBT-MMICs. Der Einsatz dieser Technologie war zunichst Leistungsverstirker-
MMICs fiir den Mobilfunkmarkt (< 2GHz) vorbehalten. Zum Aufbau von
Frequenzumsetzern, die den Leistungsanspriichen heutiger Mobilfunksysteme
gewachsen sind, werden wesentlich mehr Transistoren als fiir die bisher realisierten,
zweistufigen Leistungsverstiarker bendtigt. Die fiir diese Schaltungen verwendeten
HBTs miissen zur Gewéhrleistung vertretbarer MMIC-Abmessungen somit wesentlich
kleinere Emitterflichen aufweisen. Aufgrund der vergleichsweise geringen
Stromdichten wurden ausschlieBlich HBTs mit einer Emitterfliche von 3x30pm’
eingesetzt. Das entspricht gerade der Grundzellenabmessung einer Verstirkerzelle
eines aus 8 bis 16 Grundzellen zusammengesetzten Leistungstransistors.

Das vorhandene, skalierbare HBT-Modell war jedoch auf den Entwurf von
Leistungsverstarkern mit groBen Emitterflichen zugeschnitten und ist fiir die
Simulation von Frequenzumsetzern mit HBTs kleiner Emitterweite nur bedingt ver-
wendbar. Aufgrund dessen wurde zundchst ein GroB3signalmodell auf der Basis von
DC-Messungen und arbeitspunktabhingigen Kleinsignalparametern fiir die 3x30pum?
Transistorgrundzelle aufgestellt. Neben den nichtlinearen Effekten berticksichtigt das
entwickelte Modell auch das hoch- und niederfrequente Rauschen. Infolge der sehr
engen Verknilipfung zwischen dem Aufbau des GroB3signalmodells und des an den
Transistoranschliissen messbaren Rauschens, wurde das GroBsignalmodell durch
Vergleich der simulierten und gemessenen Rauschparameter anschlieBend tiberpriift.
Wihrend sich das Hochfrequenzrauschen von Bipolartransistoren direkt aus dem
Aufbau des GroBsignalmodells ableiten lésst, basiert die Modellierung des Nieder-
frequenzrauschens ausschlieBlich auf Messdaten. Eine sehr gute Nachbildung des
Niederfrequenzrauschens war bereits mit nur zwei NF-Rauschquellen moglich.

Im zweiten Teil dieser Arbeit werden zunédchst verschiedene Topologien und Kenn-
groflen von Frequenzumsetzern und das in dieser Arbeit verwendete Schaltungsprinzip
vorgestellt. An eine Einfilhrung in die Rauschanalyse von aktiven Schaltmischern
schlieft sich die vollstindige Untersuchung des Hochfrequenzrauschens an.
Abschliefend wird die Rauschzahl des Frequenzumsetzers in Abhéingigkeit der
wichtigsten Schaltungsparameter berechnet.

Nach einem Abschnitt zur Untersuchung des Kompressionsverhaltens und der
auftretenden Kleinsignalverzerrungen wird der Klein- und Grof3signaldynamikbereich
des Frequenzumsetzers analytisch bestimmt. Im letzten Kapitel sind die Messwerte
eines MMIC-Frequenzumsetzers in HBT-Technologie und die Simulationsergebnisse
vergleichend gegeniibergestellt.

Die Arbeit schlieft mit einer Zusammenfassung.



2. Der HBT

Die Idee des Heterojunction Bipolar Transistors (HBT) ist in etwa so alt wie der
Bipolartransistor selbst. Erstmals wurden bereits 1948 von W. Shockley die Vorteile
eines Heteroiiberganges in Bipolartransistoren beschrieben [1]. Der Hauptunterschied
zum Bipolartransistor liegt im Aufbau der Halbleiterschichten des Emitters und der
Basis. Beim HBT bestehen diese aus unterschiedlichen Materialen, wobei der Band-
abstand im Emitter groBer als in der Basis ist. Eine Umsetzung in die Praxis konnte
erst viele Jahre nach den grundlegenden Arbeiten von H. Kroemer zur Theorie der
Stromverstarkung aus dem Jahr 1957 erfolgen. Hauptgrund dieser Verzogerung waren
technologische Schwierigkeiten, fehlerfreie Heteroschichten zu erzeugen. Erst Anfang
der 80er Jahre mit der Entwicklung neuer Epitaxi-Techniken wie dem MBE und
MOCVD Verfahren [2] waren die Grundlagen zur Herstellung von Heterobipolar-
ransistoren gegeben.

Das in Bild 2.1 dargestellte Banderdiagramm {iiber den Transistorquerschnitt zeigt die
Ausbildung einer zusitzlichen Energiebarriere fiir Defektelektronen. Elektronen die
vom Emitter in die Basis diffundieren, stoBen auf eine geringere Energiebarriere als
Defektelektronen die sich in umgekehrter Richtung bewegen. Somit werden weniger
Defektelektronen in das Emittergebiet injiziert als bei Transistoren mit homogenem
Bandabstand. Die mit HBTs erzielbare Stromverstarkung ist bei gleichen Dotierungs-
verhiltnissen wesentlich hoher als bei Transistoren ohne Heteroiibergang. Zur
Beschreibung der Unterdriickung des Defektelektronenstromes kann die Emitter-
effizienz Gg, die das Verhiltnis aus der gewiinschten Elektroneninjektion zur
unerwiinschten Defektelektroneninjektion am Emitter-Basis Ubergang angibt,
herangezogen werden. Die Gleichung (2.1) geht auf grundlegende Arbeiten von H.
Kroemer aus dem Jahre 1957 zuriick [3].

N AE (2.1)
Ge= N eXp( T j
AB

Npe und Nyg sind die Dotierstoffkonzentration der Donatoren im Emitter und der
Akzeptoren in der Basis, k die Boltzmann Konstante und T die absolute Temperatur

Barriere fir /'
Elektronen © E.
® =
Barriere fir ‘/\_‘ EV

Defektelektronen

Emitter Basis Kollektor
n Al,Ga, ,As p* GaAs n GaAs

Bild 2.1 Bénderdiagramm des Basis-Emitter Heteroiibergangs eines npn-AlGaAs/GaAs HBT
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der Halbleiterschichten. Sind zusitzlich die Emitter- und Basisweiten (Wg, Wpg) sowie
die Diffusionskonstanten (Dpg, Dpe ) gegeben, kann man die Stromverstiarkung unter
idealisierten Bedingungen ableiten :

B = WeD,g .G, = NpeWeD -exp( AE; j (2.2)
W,D,, N WD, kT
Infolge des exponentialen Terms ist es nun moglich die Dotierung der Basis hoher als
die des Emitters zu wéhlen, ohne das sich die Stromverstarkung stark verringert.
Eine hohere Dotierung der Basis wirkt sich zweifach positiv auf die Hochfrequenz-
eigenschaften des Transistors aus. Die Verringerung des Basisschichtwiderstandes
infolge der angehobenen Dotierung bewirkt eine Erhohung der maximalen Schwing-
frequenz fyyax und geringeres Transistorrauschen. AuBlerdem ist es nunmehr moglich,
geringere Basisschichtdicken einzusetzen und damit die Passierdauer durch die Basis
zu reduzieren. Dies wiederum erhoht die Grenzfrequenz fr des Transistors.
Eine weitere Erhohung der Grenzfrequenz kann durch allméhliches Absenken des
Bandabstandes in Richtung des Kollektoranschlusses erreicht werden. Damit entsteht
ein elektrisches Feld das den Ladungstransport innerhalb der Basis unterstiitzt und
somit die Durchlaufzeit weiter absinken lasst.
HBTs konnen aus Materialsystemen der Gruppen /I, IIl, IV und V des Perioden-
systems aufgebaut sein. Aufgrund der Dominanz der Siliziumtechnologie in der
heutigen Halbleiterindustrie wurden grofle Anstrengungen unternommen, den Band-
abstand im Emitter von Siliziumbipolartransistoren durch den Einsatz von SiGe
Schichten anzuheben. Diese kostengiinstigen SiGe HBTs weisen jedoch eine geringe
Durchbruchspannung auf und erreichen nicht die Hochfrequenzeigenschaften von
HBTs,

2.5
— 2.0}
>
(]
— 15}
g s i
S 10} 3
ho] |
g |
M 05¢ |
| a=5.6533 A %0
i InAs
OO ‘ | A | ‘

54 55 56 57 58 59 6 6.1
Gitterkonstante [ A ]

Bild 2.2 Bandabstand iiber der Gitterkonstante einiger Verbundhalbleiter
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die auf Materialsystemen der ///-V Halbleiter basieren. In dieser Arbeit finden aus-
schlieBlich AlGaAs/GaAs HBTs Verwendung. Vorteil dieses Materialsystems sind die
etwa gleichen Gitterkonstanten von AlAs und dem Basismaterial GaAs. Es ist somit
moglich Al,Ga; (As Schichten mit beliebiger Aluminiumkonzentration X gitter-
angepasst auf GaAs-Substraten epitaktisch herzustellen. Wegen der Ausbildung von
DX-Zentren [4], also tiefen Storstellen in dotierten AlGaAs Halbleitern, ist der
maximale Aluminiumgehalt in typischen Mikrowellentransistoren auf Werte unterhalb
von 35% begrenzt. In Bild 2.2 sind die Bandabstinde von gingigen Verbundhalb-
leitern iiber deren Gitterkonstanten aufgetragen.

Die untersuchten AlGaAs HBTs stammen aus einer drei Zoll Prozesslinie der Infineon
AG, in der MMIC-Leistungsverstiarker mit hohem Wirkungsgrad produziert wurden.
Diese Transistoren sind fiir Mobilfunkanwendungen im L-Band (1-2GHz) bei
Verwendung geringer Batteriespannungen und hohen Stromdichten (3x10*A/cm?)
konzipiert worden.

Zur Gewdibhrleistung eines homogenen Stromflusses werden Leistungstransistoren
durch Parallelschaltung mehrerer kleiner HBTs gebildet. Die Gro3e des Emitterfingers
einer Grundzelle betrigt in dem verwendeten Infineon-Prozess 3x30um’® und durfte
aus technologischen Griinden fiir die Schaltungsdesigns dieser Arbeit nicht gedndert
werden. Die erzielbare Grenzfrequenz der Grundzelle liegt bei fr = 45 GHz und die
maximalen Schwingfrequenz betrigt fijax = 90GHz. Bei 2GHz wurde ein maximal
verfligbarer Gewinn von mehr als 32dB mit diesem Prozess in [5] nachgewiesen.

In Bild 2.3 ist der Querschnitt durch die Mesa des verwendeten Npn-HBTs dargestellt.
Die Schichten werden auf semiisolierendes GaAs-Substrat aufgewachsen. Die
Verwendung einer hochdotierten Subkollektorschicht dient der moglichst nieder-
ohmigen Kontaktierung des intrinsischen Transistors. Auller der mit Kohlenstoff p+
dotierten Basis sind alle iibrigen Schichten n-dotiert. Der Heteroilibergang zwischen
Emitter und Basisschicht wird durch die unterschiedlichen Bandabstinde der GaAs

Basis und des Al 23Gag 70As Emitters gebildet. Zur Vermeidung der Ausbildung einer
Diskontinuitdt im Leitungsband (Spike) und einer damit verbundenen Abnahme der
Emittereffizienz [6] erfolgt die Anhebung der Aluminiumkonzentration nicht sprung-
haft, sondern wird innerhalb einer 20nm-Gradingschicht allmdhlich auf 28% an-
gehoben.

Emitter
Kontakt

20nm Gradings V A

Basis N_AIO-ZSG%]ZiS Basis
Kontakt n=2e+17 cm’ Kontakt

90nm p+ GaAs Basis
3
Kollektor Kollektor

p+ =4e+19cm’

Kontakt ‘A~ 700nm N-GaAs Kollektor 7, Kontakt
% AI,T/ n = 2e+16 cm™ % 2

| 700nm n-GaAs Subkollektor ,L
’T’ n=5e+18 cm™3 /T/

Bild 2.3 Querschnitt durch eine AlGaAs/GaAs HBT Grundzelle
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3. Modellierung des Kleinsignalverhaltens

3.1 Aufbau des Kleinsignalersatzschaltbildes

Das im Bild 3.1 dargestellte Kleinsignalersatzschaltbild des in dieser Arbeit ver-
wendeten Heterobipolartransistors, stellt eine Linearisierung im Arbeitspunkt dar. Dies
bedeutet die Substitution aller nichtlinearen Widerstinde und Kapazititen durch
differentielle Werte im vorgegebenen Arbeitspunkt. Kleinsignalersatzschaltbilder sind
deshalb ausschlieBlich in linearen Schaltungssimulationen verwendbar. Eine arbeits-
punktabhédngige Bestimmung der einzelnen Ersatzschaltbildelemente dient jedoch als
Basis fiir die anschlieBende GroB3signalmodellierung.

Basis | Ls Rs Y _|ch Re Lc | Kollektor

Bild 3.1 ,,T* Kleinsignalersatzschaltbild des HBT mit parasitiren Anschlusselementen

In der Literatur [7] unterscheidet man zwischen dem ,,n* und dem ,, T* Ersatzschaltbild
fiir Bipolartransistoren. Die Namensgebung spiegelt dabei den strukturellen Aufbau
dhnlich zu den Buchstaben ,,n* bzw. ,,T* wieder. Obgleich das ,,n* Ersatzschaltbild
wegen seiner einfacheren numerischen Handhabung oft vorgezogen wird, ist eine
Zuordnung der Elemente zur realen Transistorstruktur nur begrenzt moglich. Im ,,T*
Ersatzschaltbild hingegen lassen sich alle Parameter direkt aus dem Transistoraufbau
ableiten. Es wird deshalb auch als physikalisches Ersatzschaltbild bezeichnet. Eine
Umrechnung zwischen beiden Topologien ist nur begrenzt moglich, wie sich noch bei
der GroBsignalmodellierung zeigen wird. Aus den genannten Griinden wird im
Weiteren nur mit dem physikalischen ,,T* Ersatzschaltbild gearbeitet. Wie aus Bild 3.1
ersichtlich, ist das Ersatzschaltbild in einen inneren arbeitspunktabhéngigen und einen
konstanten dufleren Bereich unterteilbar. Die konstanten Anschlusselemente werden
dabei durch bendtigte Kontaktpads und Verbindungsleitungen zur Transistorstruktur
gebildet. Vor der Modellierung des Innenbereichs muss die parasitire Anschluss-
struktur bestimmt und de-embedded werden.
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3.2 Bestimmung der parasitiren Elemente

3.2.1 Bestimmung der Padkapazititen

Zur Bestimmung der parallel zum Transistor liegenden Padkapazititen benutzt man
Teststrukturen, die neben der Anschlussmetallisierung keine aktiven Transistor-
schichten aufweisen. Durch Messung der S-Parameter dieser passiven Strukturen und
anschlieende Konvertierung in y-Parameter lassen sich die parasitiren Kapazititen
aufgrund der Padanschliisse leicht berechnen.

Leider standen fiir diese Arbeit keine derartigen Teststrukturen zur Verfiigung. Eine
Alternative ist die Messung des Transistors im Sperrbetrieb. Dabei werden der
Kollektor und Emitter auf DC-GND Potential gelegt und die Basis mit negativem
Potential betrieben. In diesem Betriebsfall sind sowohl die Basis-Emitter als auch
Basis-Kollektordioden in Sperrpolung betrieben. Ubersteigt der Spannungsabfall iiber
den Halbleiteriibergdngen die Durchbruchspannung nicht, flieBen nur vernach-
lassigbare Sperrstrome. In diesem Betriebfall kann der Transistor durch das in Bild
3.2b wiedergegebene Ersatzschaltbild fiir niedrige Frequenzen beschrieben werden.

B T Bias T Cpge
ias = ||
P e 2 Basis Cac | Kollektor
10— o PR °
Al
Ugc
— —_L CPB ::U CBE p— CPC
U BE
Bild 3.2a Messung des HBT im Sperrbetrieb Bild 3.2b Ersatzschaltbild im Sperrbetrieb

Aus dem Ersatzschaltbild wird deutlich, dass die gemessene Kapazitdt iiber den Halb-
leiteriibergdngen einer Parallelschaltung aus der konstanten Padkapazitit und einer
spannungsabhéngigen Sperrschichtkapazitit entspricht. Eine direkte messtechnische
Bestimmung der Anschlusskapazitit ist somit nur fiir den kollektorseitigen Anteil Cpc
moglich. In [8,9,17] wurde vorgeschlagen, eine Extrapolation der Gesamtkapazitat fiir
Us gegen unendlich vorzunehmen. Die hierbei bestimmten Werte fiir Cpg und Cpgc
konnen aber nur als grobe Nidherung gelten, da die Extrapolation weit liber den
Messbereich hinaus durchzufithren ist. Die Messung im Sperrbetrieb dient der
Ermittlung der Sperrschichtkapazititen in Abhédngigkeit von der Spannung. Bild 3.3
enthilt die Ergebnisse aus Messungen am 3x30um® HBT. Aus dieser Auftragung kann
der nicht von der Spannung abhédngende Wert fiir Cpc abgelesen werden.

Auch wenn die Methode der Extrapolation genauere Ergebnisse liefern wiirde, ist eine
Unterscheidung in duere Padkapazititen (Cpc, Cpgc) und die durch Kontaktierung
von Emitter, Basis und Kollektorschicht strukturell bedingten Kapazititen (Cpg,
Cpci), nicht moglich. Dies ist insbesondere fiir das korrekte De-embedding der
Padanschliisse wichtig. Die Grundlagen fiir eine erfolgreiche Transistormodellierung
werden also bereits bei der Bestimmung der parasitaren Elemente gelegt.
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Bild 3.3 Spannungsabhingigkeit der Gesamtkapazititen aus Messungen im Sperrbetrieb

Eine messtechnische Ermittlung der Padkapazititen ohne spezielle Teststrukturen kann
aufgrund der genannten Schwierigkeiten nicht zur Anwendung kommen.

In Bild 3.4b sind die lateralen Abmessungen der Padstruktur zur Kontaktierung mit
den 100pm Ground-Signal-Ground (GSG) Messkopfen dargestellt.

85um 65um  85um 110um
e
Q._ 5‘3 50um §'
£ \ ] /
2 /
E
S EX
bre 80um | 75um 3
® a = LR | <:_>
N\,
30um \ §.
[32)
420um
Bild 3.4a Chipfoto des 3x30 um> HBT Bild 3.4b Layout der Padstruktur

Der abgebildete HBT liegt in Emitterschaltung vor, d.h. die Masseflichen links und
rechts der Pads sind direkt mit dem Emitterkontakt verbunden. Zur besseren Wirme-
abfithrung verbergen sich unter der verstirkten Masse-Goldmetallisierung zwei Durch-
kontaktierungen zur Riickseitenmetallisierung des 100um starken GaAs Wafers.

Mit Hilfe dieser Daten kann jedoch, wie nachfolgend gezeigt, eine Abschitzung der
Kapazititswerte erfolgen.
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Dazu wird die Padstruktur in eine Flidchenkapazitéit der Oberflaichenmetallisierung und
eine Plattenkapazitdt zwischen Pad und Waferunterseite unterteilt. Die Plattenkapazitit
lasst sich wie folgt berechnen :

58,4 (3.1)
d

C

Die Oberflichenmetallisierung der Pads bildet mit den Masseflichen eine nicht-
homogene Leitungsstruktur die durch zwei homogene Koplanarleitungen angenéhert
werden konnen. Die Spaltabmessungen werden dabei iiber dem jeweiligen Leitungs-
abschnitt gemittelt. Der Anteil der Endkapazitdten zwischen Pad und Luftbriicke und
die Diskontinuitit durch den Innenleitersprung bleibt bei dieser Abschitzung
unberticksichtigt. Bild 3.5 zeigt die Abmalle der Ersatzleitungsstrukturen der Basis-
und Kollektorpads.

S1 | w1 | L1 | s2|w2]|L2 %
[um] wml [ [um] | [um] | [um] | [um] T
Kollektorpad 185 85 85 120 | 50 40 0|l = A S0
Basispad 185 85 85 120 30 30
L1712

Bild 3.5 Koplanare Ersatzleitungen der Padstruktur

Die Berechnung der Flichenkapazitit erfolgt durch die Bestimmung des Kapazitits-
belages C’ einer Koplanarleitung [10].
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In Tabelle 3.1 sind die Ergebnisse der beschriebenen Abschitzung zusammengestellt.

Plattenkapazitat | Flachenkapazitat Gesamtkapazitat

Basispad 9.2 {fF 19.8 fF 29 fF
Kollektorpad 10.5 fF 22.5 fF 33 fF

Tabelle 3.1 — Ergebnisse der Kapazititsabschitzung der dufleren Pad-Anschliisse

Neben den bereits untersuchten extrinsischen Padkapazititen bilden auch die
Anschlussfinger der HBT-Mesastruktur parasitire Kapazitdten. Durch den komplexen
Aufbau der Mesastruktur ist eine einfache numerische Abschéitzung nicht méglich. An
dieser Stelle bietet sich der Einsatz von feldnumerischen Programmen zur Analyse der
Mesakontakte an.

Aufgrund der iiberwiegend planaren Padstruktur, wurde der im ADS Softwarepaket
von Agilent enthaltene Feldsimulator Momentum eingesetzt. Dieser Simulator arbeitet
auf der Basis der Momentenmethode [11]. Dabei wird zunéchst die gesamte Flachen-
struktur mit einem Diskretisierungsgitter, dem sogenannten Mesh, iiberzogen. Die
Losung der Maxwellgleichungen in Integralform erfolgt anschlieBend durch Riick-
fiihrung auf ein Netzwerkproblem. Jede Zelle der diskretisierten Struktur wird durch
ein LC-Netzwerk bestehend aus einer Kapazitit zur Bezugsebene sowie mehreren
Induktivitdten und Gegeninduktivitdten zu den Nachbarzellen ersetzt (Bild 3.6).

Bild 3.6 Bildung des Aquivalenten Netzwerkes bei der Momentum Methode

Bei Kenntnis der Quellen konnen die Strome unter Anwendung der Kirchhoff’schen
Gesetzte bestimmt werden. Sind diese Strome schlieBlich bekannt ist das Feldproblem
gelost, da alle Feldgroen aus diesen Stromen berechenbar sind. Momentum erlaubt
neben homogenen Substraten auch die Berechnung von Multilayerstrukturen mit
dielektrischer Schichtung.

Die Metallisierungsmaske der simulierten HBT-Mesastruktur ist im Bild 3.7 dar-
gestellt. Durch die Mesastruktur bedingte Hohenunterschiede zwischen den Kontakten
und die Metallisierungsdicken blieben bei den Simulationen unberiicksichtigt. Die
ermittelten Kapazitdtswerte sind somit etwas zu klein. Weitaus groBBeren Einfluss auf
die Genauigkeit haben Prozessschwankungen der Schichtdicken. Die in der
Momentum Simulation verwendeten vertikalen Abmessungen sind dem Prozess-
handbuch entnommen worden. Fehlerhaft bestimmte Kapazititen wirken sich jedoch



14 Kapitel 3
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Bild 3.7 Aufbau der HBT Grundzelle (links : Aufsicht / rechts : vertikaler Querschnitt )

nur geringfligig auf das Endmodell aus, da die Kapazititsdifferenz nur zu einer
leichten Uber- oder Unterbestimmung der Sperrschichtkapazititen des Basis-Emitter-
bzw. des Basis-Kollektoriiberganges fiihrt. Der Fehler wirkt sich folglich in Form
einer Verdnderung der Kapazititsverteilung im Modell aus. Aufgrund der im
Allgemeinen hoheren Basisdotierung bei Heterobipolartransistoren weisen die
Basiswiderstinde deutlich geringere Werte im Vergleich zu Bipolartransistoren ohne
Heterotlibergang auf. Die ortliche Zuordnung der Anschlusskapazitit vor oder hinter
dem intrinsischen Basiswiderstand fithrt somit nur zu leichten Verdnderungen des
Hochfrequenzverhaltens. Diese Tatsache spiegeln auch die Schwierigkeiten bei der
messtechnischen Bestimmung von innerer und &duBerer Kollektor-Basiskapazitit
wieder [12]. Wendet man die Feldsimulation auf die gesamten Padstruktur an, kann
die so ermittelte Kollektor-Emitterkapazitit mit dem im Sperrbetrieb bestimmten Wert
verglichen werden und als Indiz fiir die Messgenauigkeit dienen.

Die Bestimmung der Kapazitit erfolgt im unteren Frequenzbereich (< 1GHz), in dem
die Induktivititen der Anschlussstruktur noch keinen merklichen Einfluss ausiiben.
Das Ersatzschalbild der Padstruktur fiir niedrige Frequenzen ist im Bild 3.8 dargestellt.

Port 1 Ceec  Port2

;PBI 1 ICPZ
L1

Bild 3.8 Ersatzschaltbild der parasitiren Padstruktur fiir niedrige Frequenzen (< 1GHz)

Die Elemente dieses m-formigen Kapazititsnetzwerks lassen sich bei gegebenen Y-
Parametern mit den Gleichungen (3.5) bis (3.7) berechnen.

_Im(ylz ) (3.5)
w

CPBC =
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C. - Im(yn +y12) (3.6)
PB = o

C. . - Im(y,, +y,,) (3.7)
pc = o

Ceps pad | Cre_mesa | Cpec pad | Cpecmesa| Cec pad | Cpc_mEsa

Momentum 36 {F 19.4 fF 0.6 fF 6.2 fF 38.9 {fF 15.4 {F

Abschatzung| 29 fF / / / 33 fF /

Tabelle 3.2 Mit Momentum-Simulationen bestimmte Anschlusskapazitiiten

In Tabelle 3.2 sind die Ergebnisse der mit Momentum extrahierten Kapazititswerte fiir
die externen und internen Anschlussstrukturen zusammengefasst. Die Abschitzung
zeigt einen um etwa 20% hoher simulierten Wert von Cpg pag und Cpc pag. Diese
Abweichung ist durch die Vernachldssigung der Kapazitit zwischen Pad und
Luftbriicke bedingt. Ein Vergleich der durch Messung (vgl. Bild 3.3) ermittelten
Kollektor-Emitterkapazitit von 56.5fF mit dem zu 54.3fF simulierten Wert zeigt eine
Abweichung von weniger als 4%.

3.2.2 Bestimmung der externen Widerstinde und Induktivititen

Neben den Padkapazititen miissen auch die in Serie liegenden Induktivititen und
Widerstinde des parasitiren Anschlussnetzwerkes beriicksichtigt werden. Zur
Bestimmung dieser Ersatzschaltbildelemente hat sich die Messung mit leerlaufendem
Kollektor bewidhrt [13]. Speist man einen Strom in die Basis ein, werden vom Emitter
Elektronen in die Basis injiziert. Aufgrund des Ladungstragergefilles innerhalb der
Basis diffundieren die injizierten Elektronen zum Kollektoriibergang und driften
anschlieBend durch die Basis-Kollektor Raumladungszone. Die Unterdriickung des
Kollektorstromes filihrt zu einer Anhdufung negativer Ladung, die ein elektrisches Feld
zwischen Kollektor und Emitter aufbaut. Dieses elektrische Feld bewirkt einen
Driftstrom der den Diffusionsstrom neutralisiert. Der Basis-Kollektor-Ubergang wird
also ebenfalls in Durchlassrichtung betrieben. Die Injektion sehr hoher Basisstrome
fiihrt zu einem Abbau der Sperrschichten. Der intrinsische Transistor kann in diesem
Fall ndherungsweise mit der in Bild 3.9 gezeigten Ersatzschaltung beschrieben
werden. Die parallelen Kapazitdten bleiben aufgrund ihrer Hochohmigkeit gegeniiber
den seriellen Anschlusselementen unberiicksichtigt.

Eine Erhohung des Basisstromes fiihrt zur Verringerung des differentiellen Dioden-
widerstandes. Die Bestimmung von R und Rg kann somit durch eine Extrapolation
des Realteils der komplexen Zweigimpedanzen Zg und Z¢ gegen unendlichen Basis-
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Basis '8 Rgext Re Lo Kkollektor

o—/ VW [—— ———/YWWN\

Emitter
Bild 3.9 Vereinfachte Ersatzschaltung fiir den Open-Kollektor-Betrieb ( /c=0)

strom erfolgen. Hohe Basisstrome haben einen erhdhten Spannungsabfall am
intrinsischen Basiswiderstand rg; (vgl. Bild 3.1) zur Folge. Dieser Spannungsabfall
bedingt eine ortsabhingige Verringerung der intrinsischen Basis-Emitterspannung.
Aufgrund der exponentiellen Spannungsabhéngigkeit des Diodenstromes verschiebt
sich mit steigendem Basisstrom die effektiv zum Gesamtstromfluss beitragende
Basisflache in Richtung der Emitterrdnder. Dieser Effekt (emitter crowding [14])
verringert demnach auch den wirksamen inneren Basiswiderstand. Somit kann auch
die Bestimmung des &uBleren Basiswiderstandes Rpgext (vgl. Bild 3.9) unter
Zuhilfenahme einer Extrapolation zu unendlichen Basisstromen hin erfolgen.

Die Anschlussinduktivititen werden im oberen Frequenzbereich (> 10GHz) und bei
hohen Basisstromen bestimmt, da in diesem Fall die Impedanz der Kapazitéten der pn-
Ubergédnge gegeniiber der der Induktivitdten vernachldssigbar ist.

Aus S-Parameter Messungen und anschlieender Umwandlung in die zugehorigen Z-
Parameter konnen die Zweigimpedanzen des T-Netzwerks aus Bild 3.9 berechnet
werden.

Ly =1z, —2, (3:8)
Le=12yp—12, (39)
(3.10)

L=z,

Aus diesen Zweigimpedanzen erhélt man die gesuchten Widerstinde und Induktivi-
titen wie folgt.

R, = IliirioRe(ZB) fiir f<10 GHz (3.11)
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R.=1lm Re(Z,)

Ip—>o

R, =1lim Re(Z,)

Ip—o©

_ Im(Z,)
o
_Im(Z.)
W

LB

Lc

_Im(Z,)
o

Ly

fir f<10 GHz

fir f<10 GHz

fur £> 10 GHz

fur > 10 GHz

fir f>10 GHz

(3.12)

(3.13)

(3.14)

(3.15)

(3.16)
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Die in den Diagrammen aus Bild 3.10 eingetragenen Messpunkte stellen jeweils den
Mittelwert der mit den Gleichungen (3.11) bis (3.13) bestimmten Widerstandswerte
tiber den Frequenzbereich 500MHz bis 10GHz dar. Am Schnittpunkt von Extra-
polationsgeraden mit der y-Achse kann bei der Auftragung iiber Ig”" der jeweilige

Anschlusswiderstand abgelesen werden.

2.0

1.8}
a6 Rg=1140__
14}
T e

1T Rg=1.07Q

0 20 40 60 80
Ig' [AT]

Bild 3.10 Extrapolation zur Bestimmung der dufieren Widerstinde Rg, Rg, Rc (/g > )

5
4 I >
Re=105Q .~
Q
&
¥
0 20 40 60 80
Ig' [AT]

100

Die Bestimmung der Induktivitdtswerte unter Verwendung der Gleichungen (3.14) bis
(3.16) 1st im Bild 3.11 dargestellt. Die extrahierten Induktivititswerte zeigen schon
oberhalb von 10 GHz keine Frequenzabhingigkeit mehr. Eine Mittelwertbildung tiber
alle extrahierten Werte bis 40GHz (durchgezogene Linie) ergab den verwendeten Wert

fir das extrinsische Ersatzschaltbild.

Eine zusammenfassende Aufstellung aller mit der Open-Kollektormethode bestimmten
Widerstidnde und Induktivitéten ist der Tabelle 3.3 zu entnehmen.
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Bild 3.11 aus Messungen extrahierte Induktivititen Lg, Lg, L¢ fiir Iz =20 mA

RBext RE RC LB LE I—C

1.14Q 1.07Q2 1.05Q 26.6pH 1.95pH 15.5pH

Tabelle 3.3 Bestimmte Widerstiinde und Induktivititen des Extrinsischen 3x30um” HBTs

3.3 De-Embedding der parasitiren Elemente

Die Aufnahme der Kleinsignalparameter von On-Wafer-Strukturen erfolgt iiblicher-
weise durch Kontaktierung von Messobjekt und Netzwerkanalysator mit Mikrowellen-
messspitzen. Durch Kalibrierung des Netzwerkanalysators unter Verwendung eines
Kalibriersubstrates wird eine Referenzebene direkt an den Enden der Mikrowellen-
messspitzen eingerichtet. Oft ist das zu charakterisierende Messobjekt jedoch in ein
Netzwerk aus Leitungen und Aufsatzpads eingebettet (embedded). Kennt man das
elektrische Verhalten der Anschlussstruktur, koénnen unter Zuhilfenahme der
Matrizenrechnung die Messergebnisse vom Anteil des einbettenden Netzwerks befreit
werden. Dieser mathematische Prozess wird als De-Embedding bezeichnet.

Im Abschnitt 3.2 wurde das Anschlussnetzwerk des 3x30um> HBT vollstindig
charakterisiert und kann nun in drei Schritten de-embedded werden :
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1.) De-Embedding der duBeren Padkapazititen Cpg, Cpec, Cpc

Yu Cpge
1
“CPBCI
11
Basis Lg  Rpgext Re  Lc Kollektor
o——4 N[ YINT [ }—WN\
c CPB|:|: :l_CPCI
PBf 1Cpc
T Re T
Le

Bild 3.12 Schaltbild zum De-Embedding der dufieren Padkapazitiiten

Die duBeren Kapazititen bilden ein ,,n“-formiges Netzwerk das sich am einfachsten
mit y-Parametern beschreiben lésst :

CPB +CPBC _CPBC } (3 17)

Ypad Kap = ja)-{
acnap = Cppe Cre +Coye

Das Gesamtnetzwerk aus Bild 3.12 kann als Parallelschaltung aus dem Netzwerk der
Padkapazititen und einem noch nicht vollstindig de-embeddeten inneren Netzwerk
aufgefasst werden. Da die Parallelschaltung von linearen Netzwerken mathematisch
durch die Summe der beiden y-Matrizen beschrieben wird, besteht das De-Embedding
aus der Differenzbildung der y-Matrix der Gesamtstruktur mit der Kapazititsmatrix
aus (3.17). Zuvor miissen die gemessenen S-Parameter in dquivalente y-Parameter
(Ym ) umgerechnet werden.

Y1 = Yu— Ypad Kap (3.18)

2.)  De-Embedding der seriellen Elemente Rg, R, Re, Lg, L, Lc

Nach Abzug der Padkapazititen werden nun die in Serie zum intrinsischen HBT
liegenden Widerstdnde und Induktivititen von der Matrix Y4 entfernt. Ein Anfligen
von seriellen Elementen kann durch eine Addition der Serienimpedanzen zur z-Matrix
erfolgen. Zum De-Embedden der Induktivititen und Widerstinde wird die aus
Gleichung (3.18) berechnete Matrix Y+ in die Z; Form umgewandelt und anschlieend
von ihren seriellen Anschlusselementen befreit.
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Y1 CPBCI
1]
I
Basis Lg Rgext Rc Le Kollektor
o———W— 1 YiNT W
CegiL 1 Cpey

Re
Le

1

Bild 3.13 Schaltbild zum De-Embedding der seriellen Anschlusselemente

Z,=2Z, -

R,+R,+jo-(L,+L,) R, +jo-L, } (319)

R, +jo-L, R.+R,+jo-(L.+L,)

3.) De-Embedding der inneren Kontaktkapazititen Cpg;i, Cppci, Cpci

Nach Umrechnung der Z, Matrix in die y-Parameterform Y,, kann analog zu Schritt
(1) das De-Embedding der Kontaktkapazititen erfolgen.

Com .| [ TCra

Bild 3.14 Schaltbild zum De-Embedding der inneren Kontaktkapazititen

(CPBi + CPBC[ ) - CPBCi }

Yint = Y2 - J'a)‘{
- CPBCi (CPCi + CPBCi )

(3.20)
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3.4 Extraktion der intrinsischen Ersatzschaltbildelemente

Die y-Kleinsignalparameter des intrinsischen HBT (vgl. Bild 3.1) konnen mit den
Ersatzschaltbildelementen wie folgt berechnet werden [8] .

YBC+(1_a)'YBE

R F (R RS B
Vi = Yocer = 77 0 _Y;C). v v ] (3.22)
Yo == Yacen = E(?C_J;O)l;;f 7] (323)
Vi = Yocw + 17 FBYBT(f 1_;?3:" +) 7] (3.24)

mit
_ o, -exp(— jor,) .
@ = ) YBCext :]a)'CBCext
1+ j—
a)a
1 ) )
Yie=— + jo-cye Yoo =— + jo-cy
I'pc TsE

Fiir die Bestimmung der intrinsischen Ersatzschaltbildelemente existierte lange kein
allgemein akzeptierter geschlossener Algorithmus. Eine Vielzahl der veroffentlichten
Extraktionsalgorithmen basiert auf Vereinfachung des Ersatzschaltbildes oder bendtigt
Technologiedaten bzw. spezielle Teststrukturen [16, 17]. Auch die Anwendung
numerischer Optimierungsmethoden kann nicht als Alternative gelten, da die so
erhaltenen Losungen oft keinen physikalischen Bezug mehr aufweisen.

Die Probleme bei der Parameterextraktion rithren vom Aufbau und den Werten des
intrinsischen Ersatzschaltbildes her. Der intrinsische HBT wird dabei mit einem
tiberbriickten ,,T* Ersatzschaltbild beschrieben. Aufgrund der geringen Werte fiir den
Basiswiderstand rg; (~10€2 ) besteht die Hauptschwierigkeit in der exakten Trennung
von innerer und dullerer Basis-Kollektor-Kapazitit.
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Der in dieser Arbeit verwendete direkte Extraktionsalgorithmus [12] basiert aus-
schliefflich auf Verwendung von intrinsischen Kleinsignalparametern. Durch Um-
wandlung der tiblicherweise in Emitterschaltung vorliegenden y-Parameter in die der
Kollektorschaltung ist eine geschlossene Losung mdglich. Unter Verwendung von
Messwerten war jedoch die Bestimmung des Basiswiderstandes aus den exakten
Gleichungen nicht moglich. Einen Ausweg bietet die Verwendung einer Naherungs-
beziehung [15], die weitaus toleranter gegeniiber Messungenauigkeiten ist. Die
vollstandige Herleitung des verwendeten Extraktionsweges kann dem Anhang A
entnommen werden. Die Gleichungen unter Verwendung der Ndherungsbeziehungen
fiir rg; und Cpeext lauten unter Anwendung der Kettenparameter (Ac) des intrinsischen
HBT :

r, ~ Re| 212 (3.25)
Acoy
a. —1 (3.26)
Yo = Zen=l
Fgi
1 1
Cpe = —-Im(¥y.) BC = Re(Y,.)
BC
ac, —1 (3.27)

Ppi '(aczz —JO Cpepy " A _‘ A ‘)

1 1
= — -I = —
Cpe m( Yy ) Vs Re(7,,)

0521—‘14(;‘ (3.28)

mit

Acyy Aex

(_J’czz ] ( —1 J
deir Qe Yea Yeo

‘ Ae ‘ =dc ey ~ Ao ‘ Y. ‘ =VenYea = VenVea
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Yen yc12:| _ |: Yen _(yE11+yE12)
~(

YC = |:
Yea Ve Yen T Vea ) (yE11+yE12+yE21+yE22 )

Nachdem die komplexe Stromverstirkung o fiir jeden Frequenzpunkt extrahiert
wurde, miissen die Parameter der Néherungsbeziehung (3.29) bestimmt werden.
ao . e— Jjor-t,
a= — (3.29)

.

1 + j-—
0

a

Die Gleichstromverstiarkung o kann mit dem Betrag |o| im unteren Frequenzbereich
gleichgesetzt werden (f < 1GHz). Die Kreisgrenzfrequenz o, ist ebenfalls aus dem
Betragsfrequenzverlauf berechenbar. Die Ermittlung erfolgt durch Auftragung des
normierten reziproken Betragsquadrates iiber dem Quadrat der Kreisfrequenz
(GL.(3.30)). Aus dem Geradenanstieg kann die Grenzfrequenz schlieBlich berechnet
werden. Die Bestimmung des Anstiegs erfolgt unter Verwendung der linearen
Regression.

2
_ 12,0)2 1 (330)
(0]

[

(04

Q

Aus dem Phasenfrequenzgang und der ermittelten Kreisgrenzfrequenz w,, lasst sich der
Phasenfaktor 1, mit der Gleichung (3.31) extrahieren. Der im Modell eingesetzte Wert
entspricht dabei dem arithmetischen Mittelwert liber alle Extraktionsfrequenzen.

_ L __1 Im(aN )'wa + Re(azv )'C‘)N
T, = N ; {CON arctan{ . }} (3.31)

R (aN )'a)a - Im(aN )'wN

Die Bilder 3.15 und 3.16 zeigen die mit Gleichung (3.29) berechneten und mit
Beziehung (3.28) extrahierten Frequenzgédnge der komplexen Stromverstiarkung.

Der gesamte Algorithmus ist vollstindig in ein Extraktionsprogramm implementiert
worden. Dieses C++ Programm berechnet aus S-Parameter-Messungen und den
Werten der extrinsischen Netzwerkelemente den gesamten intrinsischen Parameter-
satz. Unter Verwendung der vollautomatischen Extraktion sind auch aufwendige
Untersuchungen von Arbeitspunkt- und Temperaturabhingigkeiten mit vertretbarem
Aufwand mdglich. Diese Daten bilden die Grundlage fiir die Entwicklung der
GroBsignalgleichungen. Die Bilder 3.17a bis c zeigen fiir drei verschiedene
Kollektorstrome eine vergleichende Gegeniiberstellung von gemessenen und model-
lierten S-Parametern
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Bild 3.15 |a| Frequenzgang ( 3x30pm’® HBT ) fiir Uce=3 V / Ic =5...20 mA

0
-10¢
20¢F
3301
2 -40| Ie =
& -501 Modell 20 mA
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Bild 3.16 <o. Frequenzgang ( 3x30pum’ HBT ) fiir Uce =3 V / Ic =5...20 mA

Ohne Optimierung zeigt sich im Frequenzbereich von 500MHz bis 25GHz bereits eine
sehr gute Ubereinstimmung zwischen Messung und Modell.

Bild 3.17a HBT 3x30pm*  Bild 3.17b HBT 3x30um>  Bild 3.17c HBT 3x30um’
Ic=5mA/UCE=3V Ic=10mA/UCE=3V Ic=20mA/UCE=3V
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3.5 Arbeitspunktabhangigkeit der Elemente des intrinsischen
Kleinsignalmodells

In diesem Abschnitt soll die Arbeitspunktabhidngigkeit der intrinsischen Elemente
untersucht werden. Zur Extraktion des intrinsischen Ersatzschaltbildes dienen S-
Parametermessungen eines Infineon AlGaAs HBT mit einer Emitterfliche von
3x30um” im Frequenzbereich 500MHz bis 25GHz. Die Messungen wurden fiir
verschiedene Kollektor-Emitterspannungen im Bereich 1 ... 5V mit den Basisstromen
50uA, 100pA und 150pA aufgenommen.

Fiir ein Verstdndnis der Arbeitspunktabhéngigkeit ist es wichtig den Ersatzschaltbild-
elementen zunichst ihren physikalischen Ursprung zuzuordnen. Als Ausgangspunkt
dazu dienen die aus den Technologiedaten (Diffusionskoeffizienten, Dotierungs-
dichten, Schichtdicken) gewonnenen y-Kleinsignalparameter. An dieser Stelle soll der
Rechenweg verkiirzt dargestellt werden. Die folgenden Betrachtungen basieren auf
einem vereinfachten Querschnitt (vgl. Bild 3.18) durch die n-p-n HBT Schichten.
Anschliefend konnen aus den y-Parametern die Elemente des Kleinsignalersatz-
schaltbildes bestimmt werden.

XdepE  XB  XdepC -~ ~
— _ Oi, Oi,
| | | ; u-5=0 Upp=0
ez loc c C {15}_ Oy, "5 Ougy .{“35}
i | I_ i iC lo alc Gzc Uqg
E1 c2 o = [ug=0
B | OUgg Ucp

Bild 3.18 Kleinsignalstrome durch den n-p-n Heterobipolartransistor und zugehorige y-Matrix

Bestimmung von ygg

Der Eingangsleitwert in Basisschaltung (ohne Riickwirkung) ist als Ableitung des
Emitterstromes nach der Basis-Emitterspannung bei konstant gehaltener Kollektor-
Basisspannung definiert. Wie in Bild 3.18 dargestellt, setzt sich der Emitterstrom aus
einem Minoritdtstragerstrom (igz) durch die EB-Verarmungszone und einem
Stromfluss durch die Sperrschichtkapazitit (igs) zusammen. Bei bekannter Sperr-
schichtdicke Xgepe und Emitterfliche Ag kann die Kapazitdt mit der eines Platten-
kondensators angenédhert werden.

&g Ag
X

depE

Cr (3.32)

I = gy jo-Cpp (3.33)
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Da der Minorititstragerstrom einer homogen dotierten Basis hauptsdchlich aus einem
Driftstromanteil besteht, kann dieser wie folgt berechnet werden :

dit

3.34
dx ‘ Emitterrand ( )

i, = —qD,A; -

Gleichung (3.34) enthilt die ortliche Ableitung der durch den Wechselanteil der Basis-
Emitterspannung bedingten Minorititsladungstragerdichten der Basis.

Die Verteilung der Minorititstrager wird durch Losung der zeitverdnderlichen Konti-
nuititsgleichung (3.35) bestimmt. Die Randbedingungen an den Basisgrenzen (3.36)
werden durch die verschwindend geringe Minoritétstragerdichte am in Sperrpolung
betriebenen BC-Ubergang und die injizierten Minorititen am emitterseitigen Ende der
Basis gebildet.

on(xt) . n_ _ 1 on (335)

ox* Dt D ot

2
n(x=X,,t)=0 n(x=01)= %exp[%-(UBE + Uy, )} (3.36)
B

Werden die Randbedingungen aus Gl. (3.36) erfiillt, erhdlt man die in GIl. (3.37)
angegebene Verteilung des Wechselanteils der Minorititstragerdichte der Basisschicht.

2 .
ﬁ(x): M.n_l.exp(i.UBE).Slnh.é/AC(XB_'x) (337)
kT Ny kT sinh{ , X,

it
i (3.38)

l + jo-t,
o[

Setzt man nun Gleichung (3.37) in die Beziehung des Driftstromes (3.34) ein, ergibt
sich :

: q-u
lpy = ]E' k;E‘gACXB‘COth(é’ACXB) (339)

Mit /e fiir den Emittergleichstrom. Die Bestimmung von ygg erfolgt schlieBlich mit :

I, +1 1 .
Ve = B—E = VE ’§ACXB'COth(§ACXB) + jo-Cy (3.40)

Upg TH
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Die komplexe Gleichung (3.40) lasst sich weiter vereinfachen. So wird iiblicherweise
das Verhiltnis von Emittergleichstrom und Thermospannung mit dem Diodenleitwert
ge abgekiirzt. Des Weiteren ist die Diffusionslinge der Basis gro3 gegeniiber der
Basisschichtdicke. Dies gilt im Besonderen fiir Hochfrequenztransistoren mit geringen
Basisdicken. Somit kann der Term ¢ ,.X, durch Beziehung (3.41) angendhert werden.

/ . 20
CacXp = | J— (341)
@,

2D 1
w, =

mit

. -
XB Tp

Wobei 15 die Basistransitzeit der Minorititsladungstrager darstellt. Wendet man diese
Néherung auf Gleichung (3.40) an, folgt :

Ve = &, /]—-coth f]— + jo-C, (3.42)
[(ON ),

Bei normierter Auftragung (*1/ge) des ersten Terms aus Gleichung (3.42) iiber der
ebenfalls normierten Kreisfrequenz w/m, findet man fiir Frequenzen unterhalb von w,
einen Realteil von etwa 1 und einen linearen Verlauf des Imaginérteils mit dem
Anstieg 2/3. Gleichung (3.42) ldsst sich in diesem Fall weiter vereinfachen :

2w :
Ve = ge'[l + ]3—J + jo-Cy fir <o, (3:43)

@,

Bestimmung von ygc

Die Riickwirkung yec ist als partielle Ableitung des Emitterstroms nach der Kollektor-
Emitterspannung definiert. Eine Anderung von ucg kann aufgrund des in Sperrpolung
betriebenen  Kollektor-Basisiiberganges die = Minoritétstrdgerkonzentration am
kollektorseitigen Ende nur unwesentlich dndern. Auch die definitionsgemif konstant
gehaltene Basis-Emitterspannung fiihrt zu keiner Anderung der Minorititstriiger-
konzentration an der Emitterseite der Basis. Die mit Gleichung (3.35) berechnete
Ladungstriagerverteilung in der Basis wird sich aufgrund der unverdnderten Rand-
bedingungen nicht dndern. Die Berechnungsvorschrift fiir den Emitterdriftstrom
(GI. (3.34)) ergibt keinen Diffusionsstromfluss und damit auch keine Riickwirkung der
Kollektor-Emitter-Spannung auf den Emitterstrom. Die Argumentation der nicht
verdnderten Randbedingungen der Minorititsladungstrager geht von einer unver-
anderten Basisweite aus. Diese wird jedoch durch Erhdhung oder Verringerung der
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BC-Sperrschicht infolge einer Sperrspannungsinderung ebenfalls variiert. Eine
Veranderung der Basisweite filihrt aufgrund des groBen Ladungstriagergefilles
zwischen Emitter- und Kollektorrand zu einer merklichen Anderung des Anstiegs und
damit zu einem Diffusionsstrom. Dieses Phinomen wird als Early-Effekt bezeichnet.
Der Early-Effekt kann jedoch bei Heterobipolartransistoren vernachlissigt werden, da
die Basisdotierung im Allgemeinen wesentlich hoher als die Kollektordotierung ist.
Die Sperrschichtinderung wirkt sich demnach hauptséchlich auf das Kollektorgebiet
aus und kann im angrenzenden Basisgebiet vernachlissigt werden. Ohne Early-Effekt
folgt somit :

Yoo = 0 (3.44)

Bestimmung von ycg

Die Steilheit in Basisschaltung berechnet sich aus der partiellen Ableitung des
Kollektorstromes nach der Basis-Emitterspannung. Unter Verwendung der im Bild
3.18 eingezeichneten Strome kann yceg wie in Gleichung (3.45) gezeigt umgeformt
werden.

(3.45)

_ e _ e lec _ e lec g
Yee = Ueg=0 =

. ucp=0 ucp=0
Upg lecc Upg

lcc gy Upg

Der erste Term des linken Ausdrucks in Gleichung (3.45) bildet das Verhiltnis
zwischen dem Kollektorstrom ic und dem in die BC-Sperrschicht flieBenden
Driftstrom icc. Die konstant gehaltene CB-Spannung fiihrt zu keinem zusétzlichen
Stromfluss durch die Sperrschichtkapazitdt Cjgc. Der Kollektorstrom wird bei nicht
vorhandener Lawinenmultiplikation im Sperrschichtgebiet somit ausschlieBlich vom
verzogerten Strom icc gebildet. Einiger Rechenaufwand [14] fiihrt zu der folgenden
Beziehung :

sin @ T
iC 2 ( . 2-m j ( . z-m \] ( 346)
- = -eXp —]a)‘ ~ eXp —]a)'
lcc w-T, 2 2
2

mit

Der zweite Term aus der Gleichung (3.45) wird als Basistransportfaktor or bezeichnet.
Er gibt das Verhéltnis zwischen den ein- und ausflieBenden Diffusionsstromen des
Basisgebietes wieder. Unter Verwendung von Gleichung (3.34) berechnet sich ot aus :
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dn dn
. D A.-—| _ —
ZCC _q n“'FE dx x=Xp B dx x=Xp (347)
= T T dit dii
E2 anAE T x=0 di x=0
X

Setzt man die Losung (3.37) des Wechselanteils der Minoritétstragerdichte ein, folgt :

1 1

Ur = = 3.48
' COSh(QVAcXB) coshl x . I+ jo-T, ( )
B 1/
Dl’lz-n

Fiir das komplexe Frequenzverhalten von Gleichung (3.48) existieren einige Néher-
ungsbeziehungen. Eine hiufig anzutreffende Néherung flir den unteren Frequenz-
bereich ist in Gleichung (3.49) wiedergegeben.

aTO

2.34-D, 1.2
0w, = —"+ =~ 120, = —
1 + jﬁ X5 Ty

®

a

oy =

(3.49)

Eine auch fiir den oberen Frequenzbereich giiltige Ndherungsbeziehung [ 18] verringert
die merklichen Abweichungen von (3.49) durch einen zusitzlichen Phasenterm :

)
aTO-exp[—]a)-m) (3.50)
@r * a)a m = 0.22
1+ j—
@

a

Bild 3.19 zeigt die exakte Losung (3.48) des Basistransportfaktors und stellt sie den
Naherungsbeziehungen (3.49) und (3.50) gegeniiber.
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Bild 3.19 exakter Basistransportfaktor und Néherungsbeziehungen
(Xg=100 nm, D, =25 cm*/Vs, T, = 0.4 nsec )
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Der Term des rechten Ausdrucks in Gleichung (3.45) wurde bereits fiir ygg bestimmt
und kann aus Gleichung (3.43) (erster Teil) angendhert werden. Die Steilheit in

Basisschaltung berechnet sich unter Verwendung der Nédherungsbeziehungen (3.50)
(3.43) und (3.46) zu :

, m T
N =g, 0 €Xp| —jo| —-1, +-< (3.51)
YeE 8 CUr p( J |:1.2 5T, }J

mit
m = 0.22 ( empirischer Faktor )

XB
2-D

n sat

Tp =

Bestimmung von ycc

Der Ausgangsleitwert ycc ist als partielle Ableitung des Kollektorstromes nach der
CB-Spannung bei konstant gehaltener BE-Spannung definiert. Unter Vernachldssigung
des Early-Effektes bei HBTs kann der ic; Anteil (vgl.Bild 3.18) des Kollektorstromes
als konstant gelten. Eine CB-Spannungsidnderung bedingt einen Lade- bzw. Entlade-
strom der CB-Sperrschichtkapazitit. Der Betrag dieser Kapazitit ist bei geringen
Stromdichten durch Bestimmung der Sperrschichtweite Xpep, und Anwendung der
Plattenkondensatornédherung wie folgt berechenbar.

& A 2¢
CJC = Y mit XDep= \/ﬁ-(@CBﬁ—UCB) (3.52)

Dep
Fiir HBTs bestimmt sich der Ausgangsleitwert in Basisschaltung zu :

Yoo ® Jo-C, (3.53)

Die y-Parameter der Basisschaltung lauten zusammenfassend.:

3.54
2, . (3.54)
g1 +jo 3 + jo-C, 0
Yee  Vec| _
Yee  Yce . m 7. .
— 8 Uy "CXp| —JO- E‘TB"'? Jo-Cye
mit
X X, I
t, — Basislaufzeit = —2 1. — Kollektorlaufzeit = —2% g, = &
2D v v,
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X2
Org =1 — 5 LZZ m = 0.22 ( empirischer Faktor )
_ Es 'AE C . = Es 'AC
JE T Jo = TR
XDep,E (UBE ) XDep,C ( UC'B )

Aus den unter Gleichung (3.54) zusammengestellten y-Parametern der Basisschaltung
ist nun ein physikalisch basiertes Ersatzschaltbild des intrinsischen HBT ableitbar. Der
Aufbau des Netzwerkes geht dabei direkt aus den Bestimmungsgleichungen der y-
Parameter hervor (vgl. Bild 3.20). Aus dem ersten Term von ygg, kann der linear mit
der Frequenz ansteigende Imaginédrteil einer parallel zur Sperrschicht liegenden
Diffusionskapazitit zugeordnet werden. Diese Kapazitdt beschreibt die in der Basis
gespeicherte Minoritdtstrdgerladung aufgrund der endlichen Driftzeit tp der
Elektronen durch das dort herrschende Ladungstragergefille.

u - =
EBT 9e [C [cp=2/3150,

oE

Bild 3.20 Ersatzschaltbild aus Gl. (3.54) Bild 3.21 Ersatzschaltbild mit Stromsteuerung

Im Gegensatz zur im Ersatzschaltbild 3.20 verwendeten Spannungssteuerung wird im
» 1 Ersatzschaltbild der Emitterstrom als Steuergrof3e des Kollektorstroms verwendet.
Eine Umformung ist jedoch leicht moglich, wenn die in Bild 3.20 dargestellte Basis-
Emitterspannung durch den Emitterstrom ausgedriickt wird. Der komplexe Strom-
steuerfaktor a des ,,T* Ersatzschaltbildes ( Bild 3.21) ergibt sich nach der Umformung
Zu:

a = aTO'eXp(_]a)'Ta) (355)

. @

1 + j—

a)a

mit
(3.56)
_m Tc -1 Ce
T, = — T, + — o, = + —7,
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Der Ausdruck (3.55) entspricht genau dem des ,,T* Ersatzschaltbildes aus Bild 3.1.
Durch Koeffizientenvergleich beider Gleichungen sind nun der Phasenkonstante t,
und der Betragsgrenzfrequenz o, ihre physikalischen Ursachen zugeordnet.

Im nachfolgenden Abschnitt wird die Arbeitspunktabhingigkeit der extrahierten
Ersatzschaltbildelemente diskutiert. Unter Zuhilfenahme der gezeigten Verkniipfung
von Ersatzschaltelement und seiner physikalischer Ursache, ist eine Verifizierung des
verwendeten Extraktionsalgorithmus moglich.

5 8
71 o Ig= 50pA
4 R S & Ig=100 pA
333g 2 6 Ooo g —0— Ig=150 pA
— ,ﬂ_:’.’i—/::ﬁ ;;;;;; — 5 O ~O-- o
%3 /,7:QEE;;::’ —I‘(IJ 4 i © O~ O
e ’ = LR e ey
s " e = swA | B 5 e
A Ig=100 pA - * 0 @ . . o
! o IEf 150 pA § 7| 00 00 -0 @ @
1 L
1 2 3 4 5 1 ) 3 4 3
Uce[V] U [V]
Bild 3.22 a-Phasenparameter Bild 3.23 |a| Grenzfrequenz
eines 3x30pm’ HBT ( Messung ) eines 3x30pm’ HBT ( Messung )

Der in Bild 3.22 dargestellte Phasenparameter der Stromverstirkung o setzt sich aus
der Basislaufzeit und der Kollektorlaufzeit zusammen (GIl. (3.56)). Die gewéhlten
Stromdichten liegen unterhalb des Hochstrombereichs, somit ist keine Ausdehnung der
Basis-Kollektorsperrschicht aufgrund des Kirkeffekts [22] zu erwarten. Ein Ansteigen
der Kollektor-Emitterspannung bewirkt eine Vergroferung der BC-Sperrspannung und
damit eine Aufweitung der BC-Verarmungszone. Die Kollektorlaufzeit (vgl.G1.(3.54))
erhoht sich linear mit ansteigender Sperrschichtweite. Wie in Gleichung (3.52)
gezeigt, ist die Weite der Verarmungszone proportional zur Wurzel der anliegenden
Sperrspannung. Aufgrund dieser Zusammenhéinge wird die Kollektorlaufzeit und
damit der Phasenparameter t, ebenfalls proportional zur Sperrschichtweite sein. Die
Basislaufzeit zeigt eine quadratische Abhéngigkeit von der Basisweite Xg. Aufgrund
der hoheren Dotierung der Basis gegeniiber des Kollektors, ist eine Verringerung von
Xg aufgrund des Early-Effektes vernachldssigbar. Die erwarteten Abhingigkeiten
spiegeln sich im Kurvenverlauf aus Bild 3.22 wieder.

Die Grenzfrequenz o, beriicksichtigt die Tiefpasscharakteristik des Basis-Emitter RC-
Gliedes beim Ubergang von Spannungs- zur Stromsteuerung (-yosUge = alg) der
Kollektorstromquelle im ,, T“-Ersatzschaltbild. Eine Erhohung der RC-Zeitkonstante
fithrt zur Verringerung von ®,. Die in Gleichung (3.56) angegebene Zeitkonstante ist
direkt zur Basislaufzeit und der BE-Sperrschichtkapazitit proportional. Aus der
Definition des BE-Leitwertes kann eine umgekehrte Proportionalitdt zum Kollektor-
strom abgeleitet werden. Das erwartete Ansteigen von o, aufgrund des
Kollektorstromes ist aus Bild 3.23 gut ersichtlich. Eine CE-Spannungsabhéngigkeit
von o, wird bei konstant angenommener Basisweite und unverdanderter BE-Spannung
(CJe = const) nicht erwartet.
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Dies bestitigt sich bei den Basisstromen 50puA und 100pA. Der Abfall der Grenz-
frequenz mit ansteigender CE-Spannung bei 150pA Basisstrom weist auf einsetzende
Hochstromeffekte hin. Die durch den Kollektorstrom zugefiihrte Ladung kompensiert
dabei teilweise die der Donatoren. Mit einsetzendem Hochstrombereich geht die
urspriingliche n-Dotierung in p-Dotierung iiber. Es bildet sich zwischen Basis und
Kollektor somit eine neutrale Zone, die als effektive Verlingerung der Basisweite
aufgefasst werden kann. Diese Verldngerung hat eine Erhohung der Basislaufzeit und
damit eine Verringerung von o, zur Folge.

6
8 - Q- IBi 50 H.A - IB: 50 “A
7t ok Ip=100 pA 51 & Ig=100 yA
6l ~0-— Ig=150 pA 0 Ig=150 pA
— > o O & O O @ 0 0 — 4t oo 000 oo 5
c df B
bl 4 L [a— 3 r
§3’ L T S 5327 D, S S’ e U Y Gy
2 A S SRS e A A 1 * OO @ O @O @ 0
1 | L
Uee [ V] Uee [ V]
Bild 3.24 differentieller BE-Widerstand Bild 3.25 Basis-Emitter-Kapazitiit
eines 3x30pm’® HBT ( Messung ) eines 3x30pm’> HBT ( Messung )

Die Kurven aus Bild 3.24 bestitigen die aus der Diodengleichung ableitbare
Beziehung des differentiellen Widerstandes rge als Quotient von Thermospannung und
Emitterstrom. Wie erwartet liegt keine Abhéngigkeit von Ucg vor.

Die BE-Kapazitit setzt sich aus der durch die Sperrschicht gebildete Kapazitit C g
und einer Diffusionskapazitidt zusammen. Der diffusionsbedingte Anteil berechnet sich
dabei wie folgt :

2 2 I, X?
C,= Z.g -1, = E'V_E'z-zg (3.57)
TH n

Aus Gleichung (3.57) folgt eine direkte Proportionalitit zum Emitterstrom und zum
Quadrat der Basisweite. Bei Vernachldssigung der Hochstromeffekte liegen keine Ucg
Abhingigkeiten vor. Dies deckt sich weitgehend mit den extrahierten Werten fiir Cgg
aus Bild 3.25.

Bild 3.26 zeigt die bestimmten Werte fiir die intrinsische BC-Kapazitit Cgc der
aktiven HBT-Zone und der externen Kapazitit Cgxr der Mesastruktur. Aus
Wertevergleich bei hohen Ucg Werten kann das Aufteilungsverhédltnis von innerem zu
duBerem Anteil mit etwa 1/3 ermittelt werden. Dies deckt sich weitgehend mit den
Geometrieverhiltnissen zwischen Emitter- und Basiskontakt der HBT-Mesastruktur.

Die Upc-Abhéngigkeit der Sperrschichtkapazitidt kann sehr gut an Cgxt beobachtet
werden, da dieser Anteil nicht vom Kollektorstrom durchflossen wird. Eine Sperr-
spannungserhohung weitet die Verarmungszone aus und verringert somit deren
Kapazitit. Die aus Kleinsignalparametern im Vorwértsbetrieb gewonnenen Kapazitits-
werte decken sich sehr gut mit den Werten der Sperrbetriebsmessung aus Bild 3.3.
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Bild 3.26 Basis-Kollektor Kapazitit Bild 3.27 Intrinsischer Basiswiderstand
eines 3x30pm’> HBT ( Messung ) eines 3x30pm’® HBT ( Messung )

Auch die Kapazitit der aktiven Basis-Kollektorschicht verhdlt sich bei Sperr-
spannungsdnderungen analog zum externen Anteil Cgxr. Mit steigendem Stromfluss
durch die aktive Schicht ist jedoch ein Kapazitdtsabfall zu beobachten. Dieser erklért
sich, wie bereits bei der a-Grenzfrequenz gezeigt, durch die Abnahme der effektiven
Dotierung der Kollektorzone bei steigender Stromdichte. Die damit verbundene
Aufweitung der Raumladungszone verringert entsprechend die intrinsische Sperr-
schichtkapazitit.

Als letzten Parameter des ,,T*“-Ersatzschaltbildes zeigt Bild 3.27 Werte fiir den
intrinsischen Basiswiderstand. Dieser Anteil des Basiswiderstandes wird nur durch die
unterhalb des Emitters liegende Basisschicht gebildet. Aufgrund des senkrecht zur
Basisschicht flieBenden Kollektorstroms kann nicht von einer gleichmifBigen
Basisstromdichte ausgegangen werden. Vielmehr verringert sich der Basisstrom von
seinem Maximalwert am Emitterrad bis zum vollstindigen Erléschen im Zentrum der
aktiven Schicht. Diese Abnahme ist durch Injektion von Defektelektronen in die
Emitterschicht und Rekombinationsprozesse innerhalb der Basis bedingt. Nimmt man
eine lineare Abnahme des Basisstroms vom Emitterrad (x = 0) zum Zentrum (x =
WE/2) an, berechnet sich der intrinsische Basiswiderstand eines symmetrischen HBT
nach [24, 25] zu :

- LA Wy 1 g

| (3.58)
Bi 12 Ln 'XB 12 Bl B2

Worin pg; der spezifische Widerstand der Basisschicht und Wg die Emitterbreite
darstellt. Der aus den Technologiedaten zusammengesetzte Ausdruck (3.58) entspricht
dabei dem lateralen Widerstand der intrinsischen Basisschicht. Bei vernachlissigbaren
Kontaktwiderstinden ist dieser Wert mit dem Gleichstromwiderstand zwischen beiden
Basisanschliissen identisch.

Wie aus Bild 3.27 ersichtlich, konnte der intrinsische Basiswiderstand mit etwa 9Q
bestimmt werden. Es zeigt sich ein leichtes Absinken dieses Wertes bei hoheren
Basisstromen. Dieser Effekt wird durch die Emitterrandverdringung [14] (,,current
crowding®) hervorgerufen. Bei hoheren Stromen ist die Stromverteilung in der Basis-
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schicht nicht mehr homogen. Der durchflossene Bereich konzentriert sich dabei
zunechmend auf die Emitterrandgebiete. Die Emitterrandverdringung kann mit dem
lateralen Spannungsabfall an Rg; infolge des Basisstroms erkldrt werden. Dieser
Spannungsabfall bewirkt eine ortsabhidngige Verringerung der BE-Spannung.
Aufgrund der exponentiell von der Diodenspannung abhidngigen Ladungstrager-
injektion vom Emitter in die Basis, verringert sich schon bei sehr kleinen Spannungs-
dnderungen der Stromfluss deutlich. Diese Verdringung des aktiven Bereiches in
Richtung der Basisanschliisse, erkldrt den beobachteten Abfall des wirksamen intrin-
sischen Basiswiderstandes.
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4 Grofisignalmodellierung

4.1 Uberblick

Das im vorangegangenen Abschnitt beschriebene Kleinsignalmodell stellt eine
Linearisierung im anliegenden Arbeitspunkt dar. Verldsst man jedoch den Bereich der
Kleinsignalaussteuerung oder sind nichtlineare Effekte von Interesse, ist die
Verwendung des liniearisierten Ersatzschaltbildes nicht mehr zuldssig. Erst die
Einfilhrung des GrofBsignalmodells beriicksichtigt die Arbeitspunktabhingigkeit der
intrinsischen HBT Elemente und bildet somit die Basis fiir alle nichtlinearen
Schaltungssimulationen. Bisher veroffentlichte HBT-Modelle sind groBtenteils Modi-
fizierungen von homojunction Bipolarmodellen die auf die grundlegenden Arbeiten
von Ebers-Moll [19] oder aber Gummel-Poon [20] zuriickgehen. Beim Ebers-Moll
Modell handelt es sich in seiner urspriinglichen Form um ein reines Gleichstrom-
modell. Die Injektion von Ladungstragern vom Emitter in die Basis wird dabei durch
eine ideale Diode reprisentiert. Der Driftstrom der Minorititsladungstrager in der
Basis findet in Form einer durch den Diodenstrom gesteuerten Stromquelle zwischen
Basis- und Kollektoranschluss Beriicksichtigung. Schaltet man die Dioden und die
gesteuerten Stromquellen fiir den Vorwérts- und Riickwértsbetrieb zusammen, erhilt
man ein einfaches Modell, das bereits in der Lage ist alle vier mdglichen
Betriebsbereiche des Bipolartransistors zu beschreiben. Hochstromeffekte und
nichtideale Diodenstrome werden dabei jedoch nicht beriicksichtigt. Hier leistet das
auf dem Konzept der integralen Ladungssteuerung basierende Gummel-Poon-Modell
Abhilfe. Durch Einfiihrung einer normierten Basisladung kann in eleganter Weise
direkt auf den Ausgangsstrom des Modells Einfluss genommen werden.
Abweichungen vom idealen Transistorverhalten werden durch Riickfiihrung auf eine
Variation der Basisladung modelliert. Im Folgenden sollen die mit dem Gummel-Poon
Gleichungen modellierbaren Effekte ndher erldutert und auf Thre Relevanz in HBTs
untersucht werden.

Early-Effekt [21]

Dieser Effekt beschreibt das Ansteigen des Kollektorstromes bei zunehmender BC-
Sperrspannung. Er duBlert sich als leicht positiver Anstieg der Ausgangskennlinie, was
einer Verringerung des Transistorausgangswiderstandes entspricht. Eine Erhohung der
Sperrspannung fiihrt zu einer Ausdehnung der BC-Raumladungszone in den
Kollektor- und Basisbereich. Dehnt sich diese Verarmungszone in die Basis aus, fiihrt
das zu einer effektiven Verringerung der Basisweite. Bei gleichbleibenden
Minorititstragerdichten am Emitter- und Kollektorrand erhoht sich demzufolge das
Gefille der Minoritdtsladungstriger in der Basis. Da der Kollektorstrom direkt
proportional zu diesem Gefille ist (Gl. (3.34)), steigt er entsprechend an. Im Modell
wird diese Basisweitenmodulation durch die sogenannte Earlyspannung beschrieben.
Aufgrund der beim HBT im Allgemeinen wesentlich hoheren Dotierung der Basis
gegeniiber dem Kollektor, wirkt sich eine Sperrspannungserhdhung des BC-Ubergang
hauptsédchlich als Ausdehnung der Raumladungszone in den Kollektor aus. Da die
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Basisweite dabei weitgehend unverdndert bleibt, ist der Early-Effekt in HBTs
vernachléssigbar und wird in dieser Arbeit nicht berticksichtigt.

Kirk-Effekt [22]

Der Kirkeffekt (engl. ,,Base-Pushout®) tritt bei hohen Kollektorstromdichten auf und
duBert sich als Abfall der Stromverstirkung bei hohen Stromdichten. Die Ursache liegt
wie beim Earlyeffekt in einer Anderung der Basisweite. Beim Kirkeffekt dehnt sich
die Basis zunehmend in Richtung Kollekor aus. Diese Ausdehnung ist die Folge der
negativen Ladungsinjektion des Elektronenstroms im Raumladungsgebiet. Aufgrund
der allgemein geringeren Dotierung des Kollektorgebietes befindet sich die
Raumladungszone weitgehend auBlerhalb des Basisgebietes. Die in der Kollektor-
verarmungszone vorhandene positive Ladung der ionisierten Donatoren wird bei
hohen Stromdichten zunehmend neutralisiert. Ubersteigt die Elektronenkonzentration
schlieBlich die n-Dotierung des Kollektors, bildet sich eine neutrale Zone am Basis-
rand aus. Dieses neutrale Gebiet vergroflert die effektiv wirksame Basisweite und fiihrt
neben einer Erhohung der Basislaufzeit (vgl. G1.(3.51)) auch aufgrund des verringerten
Ladungstrigergefilles in der Basisschicht zu einer Abnahme der Stromverstiarkung.
Eine Abschitzung der kritischen Stromdichte bei der die Kollektordotierung
umschlédgt kann mit der nachfolgenden Gleichung erfolgen :

Jeo = Noq-vgyr (4.1)

Unter Annahme einer Sittigungsdriftgeschwindigkeit von etwa 1.5x10’cm/s und einer
Kollektordotierung von 2x10'°cm™ tritt dieser Effekt etwa ab 5 10°A/cm™ auf. Bei den
in dieser Arbeit verwendeten 3x30pum” HBTs betrigt der Kollektorstrom dann etwa
45mA. Obwohl dieser Wert aufgrund der konstant angenommenen Séttigungsdrift-
geschwindigkeit in Gleichung (4.1) nur eine grobe Abschitzung darstellt, liegt er weit
tiber den im Mischerdesign verwendeten Kollektorstromen (< 10mA). Der Kirkeffekt
bleibt aus diesem Grund im Grof3signalmodell unberticksichtigt.

Webster-Effekt [23]

Dieser Hochstromeffekt ist die Folge einer Minorititsladungstriger-Uberflutung der
Basisschicht. Ubersteigt die Konzentration der vom Emitter injizierten Elektronen die
Basisgrunddotierung, erhoht sich die Rekombinationsrate in der Basis. Als Folge zeigt
sich im Vorwirts-Gummelplot bei hohen Stromdichten ein verringertes Ansteigen des
Kollektorstromes. Der Anstieg im Hochstrombereich kann mit einem Idealititsfaktor
von etwa 2 modelliert werden. Im Gummel-Poon Modell bestimmen die Parameter Ixr
und /kg den Einsatzpunkt fiir den Webster-Effekt im Vor- und Riickwartsbetrieb des
Transistors. Ersetzt man in Gleichung (4.1) die Kollektordotierung durch die um zwei
GroBenordnungen hoheren Basisdotierung (4x10"”cm™) wird deutlich, dass der
Webstereffekt weit oberhalb des Kirk-Effektes einsetzt. Aufgrund der hoch dotierten
Basisschicht tritt der Webster-Effekt bei HBT Transistoren praktisch nicht auf.
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Die im Gummel-Poon Modell implementierten Hochstromeffekte finden bei der HBT-
Modellierung in dieser Arbeit aus den genannten Griinden keine Anwendung.

Aufgrund der auf homojunction Bipolartransistoren zugeschnittenen Modellierung der
Stromverstdrkung ist das Gummel-Poon Modell nicht direkt auf Heterobipolar-
transistoren anwendbar. Im Modell werden dabei drei Teilbereiche unterschieden. Bei
sehr kleinen Kollektorstromen erfolgt zunichst ein Ansteigen der Stromverstiarkung. In
diesem Arbeitsbereich iiberwiegt beim Bipolartransistor die Raumladungsrekom-
bination innerhalb der Emittersperrschicht. Gegeniiber dem Kollektorinjektionsstrom
mit einem Idealitdtsfaktor von N¢ = 1, kann die Raumladungsrekombination durch
Ngrs = 2 beschrieben werden. Somit steigt der Kollektorstrom mit zunehmendem Upgg
starker als der Basisstrom an. Bei weiterer Erh6hung der BE-Spannung bleibt die
Stromverstirkung zunichst konstant. Der Basisstrom wird hier vor allem durch die
Injektion von Defektelektronen in den Emitter und Rekombinationsstromen im
Basisvolumen dominiert. Beide Stromanteile lassen sich mit einem Idealitdtsfaktor von
Nre = Nrg = N¢ = 1 beschreiben. Im dritten Bereich erfolgt infolge der genannten
Hochstromeffekte ein Abfall der Stromverstirkung.

Bei Heterobipolartransistoren wird durch den BE-Heterotibergang die Injektion von
Defektelektronen von der Basis in den Emitter stark unterdriickt. Somit wird der
Basisstrom weitgehend durch Oberflichen- oder Volumenrekombination in der BE-
Raumladungszone gebildet. Bei kleinen Stromdichten dominieren Leckstrome. Im
Bereich mittlerer Stromdichten findet man im Gummelplot einen gleichbleibenden
Anstieg des Basisstromes. Aufgrund unterschiedlicher Steigungen von Basis- und
Kollektorstrom ist die Stromverstirkung nicht konstant. Bild 4.1 zeigt typische
Gummelplots und den Verlauf der Stromverstirkung eines 3x30um® HBT im Vor-
wartsbetrieb
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Bild 4.1 typische Gummelplot-Messung im Vorwirtsbetrieb eines 3x30um’ AlIGaAs-HBT

Der in Bild 4.1 bei hoheren Stromdichten zu beobachtende geringere Anstieg kann
dem zunechmenden Spannungsabfall an den Anschlusswiderstinden (Rg, Rg), der
Temperaturerhohung aufgrund steigender Verlustleistung und Hochstromeffekten
zugeschrieben werden.
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4.2 Modifiziertes Ebers-Moll-Modell

Infolge der genannten Problematik des Gummel-Poon Modells fiir die Anwendung bei
HBTSs wurde ein erweitertes Ebers-Moll-Modell in dieser Arbeit verwendet.

Das von Ebers und Moll bereits 1954 veroffentlichte Grof3signalmodell ist ein reines
Gleichstrommodell. Es geht von einer konstanten Stromverstirkung iiber den
gesamten Transistorarbeitsbereich aus und verkniipft damit direkt den Kollektorstrom
mit dem Basisstrom. Da aber der Basisstrom beim Heterobipolartransistor weitgehend
von Oberfliachen- und Volumenrekombinationseffekten dominiert wird, ist eine lincare
Abhingigkeit vom Kollektorstrom durch eine konstante Stromverstarkung nicht mehr
ausreichend. Ausweg bietet hier die Verwendung von zusétzlichen Dioden. Wie in
[26] gezeigt, konnen durch Rekombinationsprozesse verursachte Basisstrome auch in
Form einer Diodengleichung, wie sie bereits flir Injektionsstrome verwendet wird,
modelliert werden. Bei entsprechender Wahl von Idealitdtsfaktor und Sattigungsstrom
dieser zu den pn-Ubergéingen parallelgeschalteten Dioden, kann im Modell den
verschiedenen Anteilen des Basisstroms Rechnung getragen werden. In Verdffent-
lichungen von Grossman und Chroma [27] kommen allein fiir den Basis-Emitter-
Ubergang fiinf Dioden zum Einsatz. Bei einer derartigen Modellkomplexitit sind die
benotigten Modellparameter nicht mehr allein durch Messungen zugénglich, sondern
erfordern detaillierte Prozesskenntnisse. Es hat sich jedoch gezeigt [28], dass mitunter
schon zwei parallelgeschaltete Dioden fiir eine Beschreibung des Basisstromes vollig
ausreichend sind. Aus Bild 4.2 kann der Aufbau des modifizierten GroBsignalmodells
entnommen werden. Die Dioden Dg; und Dpg, bilden darin den Basisstrom im
Vorwirtsbetrieb des Transistors nach. Analog zum Ebers-Moll-Modell ist der Strom
durch Dg; direkt mit dem Kollektorstrom iiber einen Stromverstirkungsparameter
verkniipft. Die zweite BE-Diode Dg, dient der Beschreibung von Volumen- und
Oberflachenrekombinationen im Raumladungsgebiet, die sich durch einen vom
Kollektorstrom abweichenden Anstieg des Basisstromes im Gummelplot bemerkbar
machen. Wiirde der Basisstrom ausschlieflich durch die Rekombination im BE-
Raumladungsvolumen verursacht werden, konnte mit dem Shockley-Read-Hall
Rekombinationsmodell [29] ein Idealitdtsfaktor von Nsgy = 2 fiir die dquivalente
Modelldiode abgeleitet werden. Bei nicht vorhandener Volumenrekombination ergibt
sich ein Idealititsfaktor von Eins. Durch Wahl des Idealitdtsfaktors zwischen diesen
beiden Grenzwerten ldsst sich der Basisstromanstieg nachbilden.

Im Riickwirtsbetrieb von Heterobipolartransistoren ergibt sich infolge der gegeniiber
dem Kollektor wesentlich hoheren Basisdotierung eine Stromverstérkung kleiner Eins.
Der mit dem Emitterstrom verknpiifte Anteil des Basisstromes fand im Modell somit
keine Beriicksichtigung. Die Modellierung des Basisstromes fiir diesen Betriebsfall
erfolgt ausschlieBlich durch die vom Emitterstrom entkoppelte Diode Dg.

Fiir die Modellierung der Kollektor- und Emitterstrome bei Heterobipolartransistoren
ohne Leitungsbanddiskontinuitdt (Spike) des Basis-Emitteriiberganges behalten die
Gleichungen von Bipolartransistoren ohne Heterolibergang ihre Giiltigkeit [30]. In
dieser Arbeit werden ausschlieBlich Transistoren mit geglittetem Heteroiibergang
verwendet. Durch schrittweise Erhohung des Aluminiumanteils (,,grading®) erreicht
man eine weitgehende Unterdriickung der Leitungsbandspitze, die sich bei
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Bild 4.2 Grofisignalersatzschaltbild mit thermischer Ersatzschaltung

einer abrupten Anderung des Bandabstandes zwischen GaAs (1.42eV) und Al,Ga;,As
(1.8eV fiir x = 0.3) einstellen wiirde.

Die Modellierungsgleichungen fiir die intrinsischen Gleichstrome lauten:

Upp 4.2
I = ]SCC'[eXp[#j _1] (42)
cc " Vrn
U, 4.3
Iy = ]SEE'(eXp(ﬁ] —IJ (4.3)
EE " VrH
/ U I (4.4)
J. = << I . B'E 1 I .. B'C
B & T L (exp( NBE'VTHJ j T Lgpe (exp( Bc'VTHj J
Dgi Dg; Dc

Aus den Gleichungen (4.2) bis (4.4) wird deutlich, dass die Strome infolge der
Thermospannung V7 eine erhebliche Temperaturabhédngigkeit aufweisen. Neben der
Thermospannung weisen auch die Séattigungsstrome Isce, Isee, lsge und Isge
Temperaturabhéngigkeiten auf. Diese werden im Modell durch eine empirische
Gleichung mit den Modellparametern Ug und /sg berticksichtigt [31] :

U, - 1 1
IS(T):ISO°eXp£ qu{T__?}J (45)
0
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In Gleichung (4.5) erfolgt eine Normierung auf eine Bezugstemperatur T,. Dies ist
wichtig um Konvergenzprobleme aufgrund von zu grofen Exponenten zu vermeiden.
Dem Parameter der Stromverstarkung S konnte eine lineare Temperaturabhéngigkeit
zugeordnet werden :

ﬂF:ﬂo"'IBT'(T_TO) (4.6)

Dabei entspricht £ der Stromverstiarkung bei der Bezugstemperatur Ty und fr dem
Temperaturkoeffizienten. Die Temperaturabhéngigkeit des Idealitdtsfaktors Ngg wird
durch die Geradengleichung (4.7) angendhert. Fiir die Idealitdtsfaktoren Ncc, Ngg,
sowie Ngc war keine Temperaturabhiangigkeit nachweisbar.

Ny = NBEO + NBET'(T - To) (4.7)

In den Gleichungen (4.2) und (4.3) werden keine Leckstrome beriicksichtigt.
Leckstrome sind auf Oberflichen- und Volumeneffekte zuriickzufiihren, die sich
besonders bei kleinen Basisstromen bemerkbar machen. Prozessbedingte Verunreinig-
ungen und Storstellen im Kiristallgitter fithren zu einer endlichen Leitfahigkeit
zwischen den Transistorports. In [32] zeigen Untersuchungen des Leckstromverhaltens
an AlGaAs-Feldeffekttransistoren eine starke Abhéngigkeit sowohl von der
Temperatur als auch vom Aluminiumgehalt des Halbleiters. Durch Auswertung der
Arrhenius-Plots konnte die ermittelte Aktivierungsenergie Donator-Komplex Zentren
zugeordnet werden. Dabei handelt es sich um einen Storstellenkomplex, der durch
Wechselwirkungen zwischen den Aluminiumatomen und den Dotieratomen (Si)
hervorgerufen wird [33]. Aufgrund dieser Wechselwirkung bilden sich tiefe Storstellen
im Kristallgitter aus, die schlieBlich zu den beobachteten temperaturabhingigen
Leckstromen fiihren.

Eine Modellierung der Leckstrome erfolgt durch die Parallelschaltung der externen
Widerstiande RBE_Ieaka RBC_Ieak und RCE_Ieak (Vgl Bild 42) Die Temperatur—
abhéngigkeit dieser Leckwiderstinde wird im Modell durch die folgende empirische
Beziehung berticksichtigt :

Rleak = RO'eXp(a.(TO_T)) (48)

Die Temperatur ist ein wesentlicher Parameter des Groflsignalmodells. Die im Modell
verwendete Sperrschichttemperatur kann bei GaAs-basierten HBTs nicht mit der
Umgebungstemperatur gleichgesetzt werden. Dies ist durch die geringe Wérme-
leitfahigkeit von GaAs bedingt. Vergleicht man den Thermischen Widerstand von
Siliziumtransistoren mit dem von GaAs-basierten Transistoren, besitzt der GaAs-
Transistor einen etwa dreimal hoheren thermischer Widerstand als ein gleich-
aufgebaute Siliziumtransistor. Die Verlustleistung und damit die Transistortemperatur
wird hauptsdachlich durch den Arbeitspunkt bestimmt. Bei anliegender Signalleistung
ergibt sich ein mit der Signalfrequenz &dndernder Verlustleistungsanteil. Die
Transistortemperatur hingt somit auch von der Signalaussteuerung ab. Erfolgt die
Aussteuerung mit relativ niedrigen Frequenzen, kann die Schichttemperatur direkt der
Verlustleistung folgen. Bei hoherfrequenten Signalen ist dies aufgrund des mit einer
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gewissen Zeitkonstante verbundenen Warmeabflusses nicht mehr moglich. Es existiert
somit eine Grenzfrequenz, ab der sich nur noch ein mittlerer Temperaturwert einstellen
wird. Die thermische Zeitkonstante von GaAs-HBTs liegt in der GroBBenordnung von
einigen hundert Nanosekunden [34]. Ab etwa 10MHz wird sich demnach eine mittlere
Sperrschichttemperatur einstellen. Die Modellierung der Transistor-Selbsterwdrmung
erfolgt unter Zuhilfenahme eines thermisches Ersatzschaltbildes. Ersetzt man die
Verlustleistung durch eine dquivalente Stromquelle, so ist aus der Wérmeleitungs-
gleichung ersichtlich, dass ein durch diesen Ersatzstrom verursachter Spannungsabfall
am Widerstand Rty gerade der gesuchten Temperaturerhohung AT entspricht. Die
Beriicksichtigung der thermische Zeitkonstante kann durch Parallelschaltung einer
Kapazitit Cty zum Widerstand Ry erfolgen (vgl. Bild 4.2).

Die zur Modifizierung der Modellparameter bendtigte Sperrschichttemperatur ergibt
sich durch Addition der Temperaturerhohung AT mit der Umgebungstemperatur 7.
Haben sich die Parameter des GroB3signalmodells entsprechend eingestellt, &ndern sich
die Strome und damit wiederum die Temperatur. Der stationdre Zustand muss
demnach durch einen Iterationsprozess berechnet werden.

Neben den bisher genannten Parametern zur Beschreibung des Gleichstrommodells
wird das dynamische Verhalten durch intrinsische Kapazititen erfasst. Die
Spannungsabhéngigkeit der BE- und BC-Sperrschichtkapazititen (Cgg, Cgc, Cac ext )
kann mit einer empirischen Gleichung angenédhert werden :

B S fir U< f,-V, (4.9)

e e e K S AR R

fi=0.8

Die aus Messungen im Sperrbetrieb bestimmten Kapazititsverldufe aus Bild 3.3 sind
durch Variation der Fit-Parameter V; und M unter Zuhilfenahme eines Optimierungs-
algorithmus gewéhlt worden. Die BC-Sperrschichtkapazitit muss infolge der HBT-
Mesastruktur in einen intrinsischen (Cgc ) und einen extrinsischen (Cpc ex ) Anteil
unterteilt werden. Der Parameter Xpgc legt die Kapazitdtsverteilung fest :

Cpe = XBC°CBC_GES CBC_EXT = ( — Xpe )'CBC_GES (4.10)

Die endliche Laufzeit von bewegten Ladungstrigern durch den Transistor fithrt zu
einer Ladungsansammlung. Abrupten Anderungen der Steuerspannung folgt der Strom
aufgrund der Ladungstrigerlaufzeit erst mit einer gewissen Verzogerung. Dieses
Verhalten wird durch eine Diffusionskapazitit parallel zur BE-Diode modelliert.
Mathematisch wird die Diffusionskapazitit als Ableitung der Minoritdtsladung im
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quasineutralen Emitter- und Basisgebiet nach der BE-Spannung beschrieben. Unter
Verwendung der Transitzeit tr berechnet sich die Diffusionskapazitit zu :

dl
CD = ’Z'F'(—d(]CC j (411)
BE

Die arbeitspunktunabhidngigen extrinsischen Elemente der Anschlussgeometrie
wurden bereits in Abschnitt 3.2 bestimmt. Der intrinsische Basiswiderstand Rg jnt ist
identisch mit rg; des Kleinsignalersatzschaltbildes (vgl. Bild 3.1). Wie Abschnitt 3.5
zeigt, kann nur bei gro3en Basisstromen ein leichtes Absinken von rg; (vgl.Bild 3.27)
beobachtet werden. Im GroBsignalmodell wird fiir den inneren Basiswiderstand Rg int
ein konstanter Wert verwendet.

4.3 Parameterextraktion des Gleichstrommodells
4.3.1 Vorwiartsgummelplot

Zur Bestimmung der Gleichstromparameter werden die Gummelplots aufgenommen.
Dazu wird beim Vorwértsgummelplot zwischen Basis und Emitter die Spannung Ugg
angelegt und der Basis und Kollektorstrom gemessen. Wie aus den Gleichungen (4.2)
bis (4.4) hervorgeht, sind die Stromanteile des Riickwértsbetriebes vernachlissigbar,
wenn die Spannung Ugc zu Null gesetzt wird. Basis- und Kollektoranschluss befinden
sich somit auf demselben Potential. Bild 4.3 zeigt typische Gummelplots eines
3x30 pm® GaAs-HBT. Infolge der halblogarithmischen Auftragung der gemessenen
Strome liber der Spannung Uge ergeben sich bei Vernachldssigung von nichtidealen
Effekten Geraden. Aus den Anstiegen und den Achsenschnittpunkten dieser Geraden
erhélt man die Idealititsfaktoren und Sattigungsstrome der Modellierungsgleichungen.
Die Temperaturabhidngigkeit der Gleichstromparmeter ist aus Messungen bei unter-
schiedlichen Substrattemperaturen ermittelbar.

10°2F 107
10'3* _27
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10} I II 103} 1 11
= 107} — 104L
i 1071 i 10}
= 107 100°C 111 ~ 100 a
e 107 e
oy — 20¢  —— 1070 —ve
10} ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 10°}
02 04 06 08 1 12 14 1.6 02 04 06 08 1 12 14 1.6
Upe [ V] Uge [ V]

Bild 4.3 gemessene Vorwirtsgummelplots eines 3x30pum” HBT
bei 20°C und 100°C Substrattemperatur
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In den Gummelplots aus Bild 4.3 sind jeweils 3 Bereiche unterscheidbar :

L) Leckstrombereich
I.)  Extraktionsbereich der Idealitdtsfaktoren und Séttigungsstrome
III.) Hochstrombereich

Im 1. Bereich liberwiegen Leckstrome den Basis- und Kollektorstrom. Trigt man diese
iber der angelegten Spannung Ugg auf, ergeben sich Geraden (Bild 4.4a). Aus dem
Geradenanstieg ist der Wert flir einen dquivalenten Parallelwiderstand ablesbar. Aus
Messungen bei Substrattemperaturen im Bereich 20°C bis 100°C kann ein
exponentielles Ansteigen des Leckstromes mit steigender Temperatur beobachtet
werden. Die Parameter zur Beschreibung der Temperaturabhingigkeit aus Gleichung
(4.7) werden durch halblogarithmische Auftragung des Leckstromwiderstandes tiber
der Substrattemperatur bestimmt (vgl. Bild 4.4b).

Es ergeben sich folgende Werte :

Rgeo ( To =20°C) age Rceo (To=20C) ace

1.369¢+8 -22.95e-3 1.434e+8 -23.31e-3

Im mittleren Strombereich des Gummelplots ist ein linearer Kurvenverlauf erkennbar.
Die halb-logarithmische Auftragung des Stromes wird mit der exponentiellen Strom-
Spannungscharakteristik der Modellgleichungen (4.2) bis (4.4) beschrieben. Der
Idealitatsfaktor Ncc und der Sattigungsstrom Iscc des Kollektorstromes kann aus dem
Geradenanstieg im Gummelplot und dem Schnittpunkt der Tangente mit der y-Achse
bestimmt werden. Um den Bereich mit konstanten Anstieg besser lokalisieren zu
konnen, ist es hilfreich, zundchst die Ableitung des logarithmierten Stromes
aufzutragen (Bild 4.5b).

Unter Zuhilfenahme der Gummelplots bei unterschiedlichen Substrattemperaturen
erhdlt man die in Bild 4.5a dargestellte Temperaturcharakteristik der Modellparameter
Iscc und Ngc. Nach Auftragung des natiirlichen Logarithmus vom Séttigungsstrom
liber der Substrattemperatur, kann der Modellparameter Uy (Gl (4.5)) aus dem Anstieg
der sich ergebenden Gerade direkt abgelesen werden. Der Wert fiir /g in Gleichung
(4.5) entspricht dem Sattigungsstrom bei der Bezugstemperatur To.
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Bild 4.4a Basis-Leckstrome fiir Bild 4.4b Temperaturabhiingigkeit
verschiedene Substrattemperaturen des Rge Leckpfadwiderstandes

eines 3x30pm’> HBT ( Messung ) eines 3x30pm’ HBT ( Messung )
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Fiir den Idealitatsfaktor konnte keine Temperaturabhingigkeit festgestellt werden. Die
Modellparameter des Kollektorstromes lauten :
(3x30 um” HBT)

Iscc_to Ugec Ncc
1.123e-24 1.57216 1.067
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Bild 4.6 Zusammensetzung des Basisstromes im Vorwéartsgummelplot

Der Verlauf des Basisstroms im Vorwértsbetrieb wird im GroBsignalmodell durch die
Komponenten Dg; und Dg, der Gleichung (4.4) nachgebildet. Der erste Term (Dgy ) ist
dabei direkt mit der Stromverstirkung £ an den Kollektorstrom gekoppelt. Die
Steigung im halblogarithmischen Gummelplot entspricht somit genau dem des
Kollektorstroms. Der Wert der Stromverstarkung wurde bei einem Kollektorstrom von
100mA abgelesen. Die lineare Abhingigkeit der Stromverstirkung von der Substrat-
temperatur (vgl. Bild 4.7a) wird durch die einfache Geradengleichung (4.6) modelliert.
Der zweite Term (Dpgy) stellt einen zusitzlichen Freiheitsgrad zur Nachbildung des
Basisstromsverlaufes dar. Nach Abzug des an den Kollektorstrom gekoppelten Anteils
konnen die Parameter Ngg und lsgg mit den bereits beim Kollektorstrom verwendeten
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Methoden gefunden werden. Der Idealitdtsfaktor Ngg steigt im Gegensatz zum
konstanten Kollektorstromparameter Ncc linear mit der Substrattemperatur an und
wird durch die Gleichung (4.7) nachgebildet.
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Bild 4.7a Temperaturabhingigkeit
der Gleichstromverstirkung

Bild 4.7b Isge = Fkt (9) / Nge = Fkt (9)

Die Modellparameter des Basisstromes in Vorwirtsbetrieb lauten ( 3x30um? HBT ) :

UgBE N BEO N BET

B Br Isee

106 -0.185 2.315e-21 1.764 1.485 0.0051

Im III. Bereich des Vorwiértsgummelplot ist ein verringertes Ansteigen der Stréme zu
erkennen. Dieses Verhalten hat die folgenden Ursachen :

1) Die im Hochstrombereich flieBenden Strome fithren zu einem merklichen
Spannungsabfall an den Anschlusswiderstinden Rg, Rg und R¢. Ein
Spannungsabfall an den extrinsischen Widerstinden hat eine Verringerung der
intrinsischen Steuerspannung und damit der Stréme /¢ und /g zur Folge.

2) Die zunehmende Selbsterwdarmung infolge der Transistorstrome Eine
Temperaturerhohung flihrt zu einem Anstieg der Sattigungsstrome und wirkt
der Stromverringerung infolge der Anschlusswiderstinde entgegen.

3) Hochstromeftfekte (Kirkeffekt)

4.3.2 Riickwirtsgummelplot

Die Gleichstromparameter des invers betriebenen Transistors sind dem Riickwirts-
Gummelplot entnehmbar . Die Aufnahme des Gummelplots im inversen Betriebsfall
erfolgt durch Messung von /¢ und /g als Funktion der Basis-Kollektorspannung Upgc.
Wird die Basis-Emitterspannung Uge zu Null gesetzt, konnen die Stromkomponenten
des Vorwirtsbetriebes aus Gleichung (4.4) vernachldssigt werden. Die in Bild 4.8
gezeigten Riickwiartsgummelplots weisen dieselbe Bereichsunterteilung wie die
Vorwirtsgummelplots auf. Die Extraktion der Modellparameter des inversen Betriebs
erfolgt analog zum Vorwirtsgummelplot und wird deshalb hier nicht néher erldutert.




48 Kapitel 4

107 f 107 f
102} _— 102}
el - / sl I m,
10% | 4
— |—|10 L
< 105} < o
= 10°] | — 10%) |
~ 107} 100°C - 187 /J
108} P 100C
10—97 M 10-87 /QG/C_/——/
0 ) ARSI SR E— oL —— .
02 04 06 0.8 1 12 14 16 02 04 06 08 1 1.2 14 16
Upc[ V] Upc [ V]

Bild 4.8 lg/Ig Riickwiirtsgummelplots eines 3x30 pm> HBT
bei 20°C und 100°C Substrattemperatur

Modellparameter des Emitterstromes /g (3x30um® HBT):

Isee Ugee Nee

8.7583e-25 1.585 1.038

Modellparameter des Basisstromes /g im inversen Betriebsfall (3x30um? HBT):

Isec Ugac Nec Reco (20°C) aBsc

6.8016e-15 0.889 1.815 3.124e+8 -0.0163

4.4 Parameterextraktion des thermischen Modells

4.4.1 Bestimmung des thermischen Widerstandes

Fiir die Berechnung der mittleren Transistortemperatur aus der Verlustleistung Plyjss
wird das Konzept des thermischen Widerstandes verwendet.

R. = =1 _ I, —1 (4.12)
mo o p_  p.+P¥_ptr
DC IN our

diss

Darin ist Ty die Substrattemperatur und T, die Temperatur der aktiven Halbleiter-
schichten. Die Verlustleistung setzt sich aus der durch den Arbeitspunkt vorgegebenen
Gleichstromleistung Ppc und dem durch die Signalaussteuerung bedingten Leistungs-

abfall P — pf¥  zusammen. Die Ermittlung des Thermischen Widerstandes wird
IN our g

hiufig auf die Messung der Transistortemperatur bei bekannter Verlustleistung
zuriickgefiihrt [35]. Zur Bestimmung der Transistortemperatur sind verschiedene
Moglichkeiten bekannt :

e Messung der von der Oberfldche emittierten thermischen Infrarotstrahlung [36]
e Auftragung von Fliissigkristallen mit bekannter kritischer Temperatur [37]
o Teststrukturen mit integrierten Temperatursensor-Dioden [38]
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Zur Anwendung dieser Methoden werden Spezialgerdte und Teststrukturen bendtigt,
die fiir diese Arbeit nicht zur Verfligung standen. Eine Alternative zu den oben
genannten Messmethoden wurde von Bovolon [39] vorgestellt. Diese basiert
ausschlieBlich auf Auswertung der Stromverstiarkung oder Basis-Emitterspannung des
Transistors. Sowohl die Stromverstarkung als auch die BE-Spannung zeigen eine
lineare Abhéngigkeit von der Substrattemperatur (Bild 4.9a/b).

1.40 125
Steigung = -1.18 mV/K 120 Steigung = -0.164 K'!
— L35}
i @_8 115}
2 110+
S 130]
105 +
‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 100 — : : : :
125 20 40 60 80 100 20 40 60 80 100
Substrattemperatur [ °C ] Substrattemperatur [ °C ]
Bild 4.9a Uge= Fkt (9) Bild 4.9b Bpc = Fkt (9)

(3x30 pm* HBT, Uce =3V /Ig=100pA) (3x30 pm” HBT, Uce =3V /Ig=100 pA )

Die Bestimmung des thermischen Widerstandes kann mit Ugg oder fpc erfolgen. Bei
Verwendung von Ugg und kleinen Temperaturdnderungen (T,-T; ) kann eine
Linearisierung um den Punkt 7, vorgenommen werden :

AU
UBE(TJ) - UBE(TI) + A;E‘Tl'(TJ_Tl) (4.13)

Setzt man Gleichung (4.12) in (4.13) ein, folgt :

-T) (4.14)

UBE(TO’Pdiss) = UBE(T1)+ T, + Ry, - P,

iss

Halt man die Verlustleistung in der Gleichung (4.14) konstant auf dem Wert Pg;ss7 und
misst die Basis-Emitterspannung bei zwei eng beieinanderliegenden Substrat-
temperaturen To; und Ty, ergibt sich fiir den Temperaturkoeffizienten :

AU g _ UBE(TOHPdissl) — UBE(TOZ’Pdissl) (4.14)
AT T01 _Toz

Die Bedingung konstanter Verlustleistung bei unterschiedlichen Substrattemperaturen
ist schwer einzuhalten, da mit zunehmender Temperatur die Stromverstirkung
abnimmt. Bei eingeprigtem Basisstrom fiihrt dies infolge des sinkenden Kollektor-
stromes zu einer Verringerung der Verlustleistung. Abhilfe schafft die Interpolation
der gewiinschten Leistung Pgjss7 anhand der folgenden Kennlinie :

U, = Fkt(P,,,T =const) (4.16)

diss
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In einer zweiten Messung setzt man bei konstant gehaltener Temperatur To; die
Verlustleistung nacheinander auf die Werte Pgjss7 und Pyiss2. Unter Verwendung von
Gleichung (4.14) folgt :

1 U (TOI’PdwsZ ) B U (TOI’PdISSZ )

( A(]BE j Pdissl - PdissZ ( 417 )
AT

RTH =

Wird Gleichung (4.15) in (4.17) eingesetzt, erhédlt man schliefSlich die Bestimmungs-
gleichung des thermischen Widerstandes :

BE( 012 ml) ( 019Pdissz). T01_Toz
UBE(TOI’Pdissl ) B UBE(TOZ’Pdissl ) Pdissl _Pdiss2

In Bild 4.10 sind die unter Zuhilfenahme der Gleichung (4.18) extrahierten
thermischen Widerstidnde iiber der Verlustleistung aufgetragen worden. Man erkennt
deutlich ein leichtes Ansteigen des thermischen Widerstandes mit zunehmender
Verlustleistung. Dies erkldrt sich aus der Temperaturabhingigkeit der thermischen
Leitfahigkeit fiir GaAs :

H

(4.18)

Ar) = A ) 2] (419)

Fir Zimmertemperatur (To = 300K) ergibt sich ein Exponent von etwa n = -1.25 bei
einer thermischen Leitfihigkeit von A(Tp) = 0.44 Wem 'K [40]. Aufgrund der
geringen Anderung bei kleinen Verlustleistungen erfolgt die Bestimmung des
thermischen Widerstands aus der Extrapolation der Regressionsgerade zum Wert bei
Umgebungstemperatur (20°C). Zur Verringerung des zufadlligen Messfehlers wurden
die Mittelwerte iiber vier Messungen in verschiedenen Stepfeldern desselben Wafers
gebildet. Der thermische Widerstand des 3x30pm” AlGaAs HBT betrigt 350K/W .

500
450 |
g 400 B RTH = 356 K/W
E 350 - o o o o o o o
jant
& 300|
250
200 ‘ ‘ ‘ ‘

0 20 40 60 80 100
Verlustleistung [ mW ]

Bild 4.10 Ermittlung des thermischen Widerstandes mittels Extrapolation
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4.4.2 Bestimmung der thermischen Zeitkonstante

Zur Bestimmung der thermischen Zeitkonstante sind die folgenden Methoden
gebrauchlich :

e Gepulste Messungen (Zeitbereich) [41]
e Messung des komplexen Ausgangsleitwertes (Frequenzbereich) [34]

Wegen fehlender Geréteausstattung fiir gepulste Messungen konnten Zeitbereichs-
messungen nicht durchgefiihrt werden. Fiir die Messung des Ausgangsleitwertes
geniigen hingegen S-Parametermessungen im Frequenzbereich 10kHz ... 10MHz. Das
Ausgangskennlinienfeld des AlGaAs-Heterobipolartransistors weist infolge der Selbst-
erwdrmung einen negativen Anstieg auf. Im Falle vernachlassigbarer Autheizung wire
ein leicht positiver Anstieg zu beobachten (Kirk- und Earlyeffekt). Der
Ausgangsleitwert h,, des Transistors berechnet sich aus dem Anstieg der /c-Uce
Kennlinie. In einem vorgegebenen Arbeitspunkt wird bei Kleinsignalaussteuerung die
Verlustleistung mit der Signalaussteuerung geéndert. Liegt dabei die Signalfrequenz
unterhalb der durch die thermische Zeitkonstante vorgegebenen Grenzfrequenz, folgt
die Schichttemperatur dieser Signalaussteuerung. Es wird sich entsprechend ein
negativer Ausgangsleitwert einstellen. Ubersteigt die Signalfrequenz nun die
thermische Grenzfrequenz kann die Transistortemperatur nicht mehr nachfolgen. Der
Realteil des Ausgangsleitwertes nimmt nunmehr einen positiven Wert an. Die
thermische Grenzfrequenz ist beim Nulldurchgang des Ausgangsleitwertes definiert :

ol
Re( h22 ) = 5UC 1g=const = O (420)
CE

In Bild 4.11 ist der gemessene Ausgangsleitwert eines 3x30um” AlGaAs HBT iiber
der Frequenz dargestellt. Die aus der Nulldurchgangsfrequenz bestimmte thermische
Zeitkonstante betrdgt etwa 190ns. Die thermische Kapazitit des GroB3signalmodells
lasst sich nicht direkt aus der Zeitkonstante berechnen. Durch Simulationen des
gesamten Modells kann der Zusammenhang zwischen thermischer Kapazitidt und
Zeitkonstante bestimmt werden. In Bild 4.12 ist die Abhédngigkeit beider GroBen
graphisch aufgetragen. Die aus dem Nulldurchgang des Ausgangsleitwertes bestimmte
thermische Zeitkonstante kann schlief8lich aus diesem Diagramm ermittelt werden.
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0.5 IR

Re(hy, ) [mS]

Py TR R R
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U] o . SE-----

Bild 4.11 Realteil des Ausgangsleitwertes als Funktion der Frequenz ( 3x30um* AlGaAs HBT )
UCE=3V/IB=200 HA

Tty | nsec |

Bild 4.12 Ermittlung der Ersatzkapazitit aus der thermischen Zeitkonstante
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4.5 Verifizierung des Grof3signalmodells anhand von
Gleichstrommessungen

Beim Vergleich der gemessenen und simulierten Basis- und Kollektorstrome zeigt sich
eine sehr gute Ubereinstimmung im gesamten Bereich des Vorwirtsgummelplots.
Auch der Riickwiartsgummelplot wird bis auf den Hochstrombereich gut modelliert.
Die Ausgangskennlinienfelder bei 20°C Substrattemperatur zeigen im Bereich bis
15mA ebenfalls eine ausgezeichnete Deckung mit den simulierten Werten.

10 B
10° simuliert }82 simuliert
104} —— gemessen 1031 gemessen
— 105 i
< oo N R )
“ 107 I =10} B0°C 7
108 : 227 20°C 10—; A o 00C
02 04 06 08 1 12 14 1.6 02 04 06 08 1 12 14 1.6
Upe [ V] Uge[V]

Bild 4.13 Vorwirtsgummelplots des 3x30pum’* AlIGaAs HBT bei 20, 40, 60 und 80°C

. . g@ 10_2’
102 simuliert F 1031 simuliert .
1073 gemessen 104 gemessen
__10* r
< 10 < 107} o A
2 10° =10} bl
10:; 107} 7 20°C
18'9 S 107} com e o
02 04 06 08 1 12 14 16 02 04 06 08 1 12 14 16
Ugc[ V] Upc[V]

Bild 4.14 Riickwirtsgummelplots des 3x30um’ AlGaAs HBT bei 20, 40, 60 und 80°C

4
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200pA e 25uA
oo 150pA g 2t .......................... 20pA
2 B qorrorosmommmmmrmmrmores 15uA
1004 3 | g ’ o 10pA
S0pA
10uA_| 0
‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ -1 ‘ ‘ ‘ ‘
0 05 1 15 2 25 3 35 0.25 0.5 0.75 1
Uce [ V] Uce [ V]

Bild 4.15 Ausgangskennlinienfelder des 3x30pum* AlGaAs HBT bei 20°C ( Iz —Parameter )
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4.6 Modellierung der Laufzeiten

Die Beriicksichtigung der Ladungstrigerlaufzeiten im Groflsignalmodell bildet die
Grundlage fiir eine gute Nachbildung des Hochfrequenzverhaltens. Die Werte der
Gesamtlaufzeit konnen aus Messung der Kleinsignalparameter bei unterschiedlichen
Arbeitspunkten und anschlieBender Extraktion des Kleinsignalersatzschaltbildes
gewonnen werden. Die Gesamtlaufzeit wird definiert als :

Toes = Ty T — = Tp + Tc + Ty (4.21)

o
o

Wie in Gleichung (4.21) gezeigt, setzt sich die Gesamtlaufzeit aus der Basislaufzeit tp,
der Kollektorlaufzeit t¢ und der Emitterladezeit t1gg zusammen. Die Implementierung
in das Groflsignalmodell erfolgt hauptsdchlich in Form einer Diffusionskapazitét
parallel zum Basis-Emitter-Ubergang. Im Anhang B wird der Wert dieser Parallel-
kapazitat ausgehend vom ,, T* Kleinsignalersatzschaltbild abgeleitet :

1

CDiﬁ" = gBE.(Ta + a)_j = 8se "Ters (4.22)

a

Die Laufzeiten weisen deutliche Abhidngigkeiten vom Arbeitspunkt auf. Mit
sinkendem Kollektorstrom ist ein deutliches Ansteigen der Gesamtlaufzeit beobacht-
bar (vgl. Bild 4.16). Dieses Verhalten kann der Abnahme des Basis-Emitterleitwertes
bei ansteigendem Strom zugeschrieben werden. Eine Erhhung des Leitwertes fiihrt zu
einer Abnahme der Basis-Emitter-Zeitkonstante und damit zu der beobachteten
Verringerung der Gesamtlaufzeit. Beschrankt man sich auf Stromdichten unterhalb der
Einsatzschwelle des Kirk-Effektes, wird die Abhéngigkeit vom Kollektorstrom mit
folgender Modellgleichung beschrieben :

’Z'[c = ’Z’[O.|:L_i:|.tanh|:lc+al:| (423)
I

c 1y a,

Tragt man die Gesamtlaufzeit iiber der Kollektor-Basisspannung auf, ist bei konstanter
Kollektorstromdichte ein Ansteigen der Gesamtlaufzeit bei steigender Sperrspannung
messbar (vgl. Bild 4.17). Mit der Sperrspannung nimmt die Weite der Kollektor-
sperrschicht zu. Dies flihrt somit direkt zu einer Erhohung der Kollektorlaufzeit tc.
Dieser Effekt wird im Modell wie folgt beriicksichtigt :

U, +b
T, = Ty ~arctan{—CE ! } (4.24)
2

Neben dem Arbeitspunkteinfluss ist, wie in Bild 4.16 gezeigt, eine geringe Temp-
eraturabhéngigkeit der Gesamtlaufzeit vorhanden.
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25 —
‘ ——o— gemessen @ 20°C/ Ucg =2V
20+ —e— gemessen @ 80°C / Ucg =2V
—_ simuliert
g 15}
&,
— 10}
30
51
() | | | |
0 5 10 15 20

[ [mA]
Bild 4.16 Gesamtlaufzeit = Fkt( /¢ )/3x30pm’ AlIGaAs HBT

26

simuliert
24| —e— gemessen @ Ic=1mA /8 =20°C

05 05 15 25 35 45
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Bild 4.17 Gesamtlaufzeit = Fkt (Ucg) @ Ic =1 mA / 3x30um2 AlGaAs HBT
Mit steigender Substrattemperatur nehmen die Elektronenbeweglichkeit und die
Driftgeschwindigkeit der freien Ladungstrager ab [42]. Somit steigt die Gesamtlaufzeit

mit der Temperatur an. Der Einfluss der Temperatur wird durch einen der arbeitpunkt-
unabhéngigen Basislaufzeit hinzugefiigten Anteil modelliert :

T, = Tz + A7y 8 (4.25)
Der Ausdruck der im Modell verwendeten Gesamtlaufzeit lautet zusammenfassend :
Tops = r,+rU+rBO+Arg-(‘9—.90) (4.26)

Fiir den 3x30um’ AlGaAs HBT ergeben sich die folgenden Modellparameter :

Gleichung (4.23) Gleichung (4.24) Gleichung (4.25)

7,0=530ps 1,=25mA 7,0 =3.22 ps Ty =23ps 9, =20°C
a,=9.1mAd a,=307mA b, =049V b, =268V Az, =0.011ps-K~
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4.7 Implementierung des Modells in den Schaltungssimulator

Die Implementierung der Grofsignalgleichungen in den Schaltungssimulator ADS™
von Agilent erfolgt unter Zuhilfenahme von SDDs (Symbolically-Defined-Device)
[43]. Diese ermoglichen durch Beschreibung der Portstrome als Funktion der
Portspannungen eine einfache Realisierung von nichtlinearen Kennlinien. Das Bild
4.18 zeigt den intrinsischen Modellkern, wobei die arbeitspunktunabhingigen
parasitiren Anschlusselemente nicht dargestellt sind.

+—AM {5
L+ X RE Fort
1 2 R=Rcwu Kollektor

l_-_ S
S +—AAA b
Fort
BASIS

b ]
e

SDDER
S0DER1
I[1.0]=—lbey+(_v1)/(Rhelecky)

2.0]=—lgex
2.0]=lccx

3,0]=1bex
4.,0]=(_vd)/Reeleckx
5‘0%=(,v5)/ﬁbe\ecl{x Port
6,0]=—Pdisasx Emitter
L1]=-0bei

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
C

Bild 4.18 Implementierung des intrinsischen Grofsignalmodells iiber ein SDD Modell

Neben den Stromgleichungen sind auch nichtlineare Kapazititen zwischen den
Portanschliissen definierbar. Dabei wird die nichtlineare Spannungscharakteristik der
Ladung zur Kapazititsbeschreibung benétigt :

i) = %Q(u(t)) (427)

Die zeitliche Ableitung der Ladung Q(u) entspricht fiir harmonische Vorgédnge im
Frequenzbereich einer Multiplikation mit jo. Im SDD erfolgt die Skalierung des
Stromspektrums durch vordefinierte Gewichtungsfunktionen (][..,1] =j).

Zur Modellierung der Sperrschichtkapazititen Cgg und Cpgc muss zunédchst die
zugehorige Ladungsbeschreibung gebildet werden :

Ow) = [c(u)au+ g, (428)

Zur Vermeidung der Diskontinuitdt in der Kapazititsgleichung (4.9) bei der Spannung

U=Up wird bereits ab dem Wert U = fxUp der Verlauf der Sperrschicht durch eine
Geradengleichung angenéhert. In Bild 4.19 ist die modellierte Sperrschichtkapazitét
tiber der Spannung aufgetragen.
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C(U) /
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Q N\ &
« £U

Bild 4.19 Bildung der Sperrschichtladung

_ 00

Die Bestimmung der Ladungsbeziehung (4.28) wird in zwei Teilbereiche aufgeteilt.
Zur Vermeidung von Konvergenzproblemen des Newton-Raphson-Algorithmus miis-
sen die Ladungen Q;und Qj nahtlos ineinander {ibergehen:

Q(fx”0— ) = Q(fx“0+ ) (4.29)

Durch geeignete Wahl der Konstante Qg (Gl. 4.28) lassen sich die zwei Teilbereiche
unter Beriicksichtigung der Gleichung (4.29) zusammenfiigen. Die Gleichungen der
Sperrschichtladung lauten somit :

O, (u) Jir u<f U,
Q(u) _ (4.30)
0,(f,Uy) + Qulu) fir uzf, U,
-C, U, M
O,(u) = W(I_UioJ + 0O, (4.31)
0 (u) _ COM . (Uo'(l_fx) —f .U ju +£
TS S L P R
mit
Qoz Ql/(fx'Uo) - Ql(fx'Uo) (433)

Die Diffusionskapazitdt zwischen Basis und Emitterport wird durch die im Vorwdérts-
betrieb gespeicherte Ladung Qge_pir beriicksichtigt :

QBE_Dgﬁ” = Tops L (4.34)

Fiir das dynamische Temperaturmodell ist ein zusétzlicher SDD-Port angefiigt worden
(vgl. Bild 4.18). Die im Transistor anfallende Verlustleistung wird aus den iibrigen
Portspannungen und Stromen berechnet und als Stromiquivalent in die Parallel-
schaltung aus thermischen Widerstand und thermischer Kapazitét eingespeist. Der sich
ergebene Spannungsabfall entspricht dem Temperaturanstieg und dient als Parameter
zur Einstellung der temperaturabhéngigen Grof3signalparameter.
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4.8 Verifizierung des Grof3signalmodells anhand von
S-Parametermessungen

)
S

Phase S,

_ =
o W
S o

0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
Frequenz [ GHz | Frequenz [ GHz |

—o Ic= 1mA
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Bild 4.20 Vergleich von Simulation und Messung der S-Parameter
beilc=1,5,10 und 20 mA / Uce =3 V (3x30um’ HBT )
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5. Rauschmodellierung

Bei der Beschreibung des Rauschens von Heterobipolartransistoren unterscheidet man
den Hoch- und Niederfrequenzbereich. Der Bereich kleiner Frequenzen ist durch ein
antiproportional zur Frequenz ansteigendes Rauschleistungsdichtespektrum bestimmit.
Ab einer Grenzfrequenz wird dieser Anteil vom Rauschleistungsdichtespektrum des
Hochfrequenzbereichs iiberdeckt. Die Grenzfrequenz bei Heterobipolartransistoren ist
je nach fliefendem Kollektorstrom im Bereich 1kHz...100kHz angesiedelt.

5.1 Hochfrequenzrauschen

Die das Hochfrequenzrauschen bestimmenden Prozesse weisen im Gegensatz zum
Niederfrequenzrauschen keine Frequenzabhingigkeit der Rauschleistungsdichte auf.
Dies wird auch als ,,ungefdrbtes* oder ,,weilles Rauschen bezeichnet. Das Rausch-
spektrum des Heterobipolartransistors setzt sich aus Thermischen- und Schrotrausch-
komponenten zusammen :

5.1.1 Thermisches Rauschen

An den ohmschen Widerstinden der Anschliisse Rg, Rpint, RE und am inneren Basis-
bahnwiderstand tritt eine temperaturabhingige Rauschspannung auf. Ursache dieses
Rauschens sind die bei endlichen Temperaturen vorhandenen Gitterschwingungen der
Atome. In leitenden Materialien werden diese Gitterbewegungen direkt auf die freien
Ladungstridger (Elektronen) iibertragen und filhren somit zu einer unregelméafigen
Ladungstrigerbewegung. Eine ungleichméBig verteilte Ladung verursacht schlieBlich
die an den Widerstandsanschliissen messbare Rauschspannung. Dieses von J.B.
Johnson erstmals beschriebene Rauschphinomen kann nach der Nyquistbeziehung
[44] mit einer in Serie zum Widerstand liegenden Ersatzspannungsquelle mit dem
quadratischen Mittelwert <v?> modelliert werden:

V. = 4-k-T-R-Af (5.1)

Darin bezeichnen k die Boltzmannkonstante, T die absolute Temperatur der Wider-
standsschicht und Af die Bandbreite des Messsystems. Die aus der statistischen
Thermodynamik abgeleitete Nyquistbeziehung verliert fiir sehr hohe Frequenzen und
niedrige Temperaturen ihre Giiltigkeit. So wiirde bei grolen Bandbreiten die Rausch-
leistung unbegrenzt ansteigen konnen. Abhilfe schafft die Einfithrung des Planckschen
Korrekturfaktors p der einen Abfall des ansonsten ,weilen Rauschleistungs-
spektrums bei hohen Frequenzen bewirkt.

h-f
P = T (5.2)
ekl — 1
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Der im Verlauf dieser Arbeit untersuchte Frequenzbereich liegt jedoch deutlich
unterhalb dieses Einflussbereiches wodurch die Gleichung (5.1) ihre Giiltigkeit behilt.

5.1.2 Schrotrauschen

Schrotrauschen entsteht wenn Gleichstrom {iiber eine Potentialbarriere (z.B. pn-
Ubergang) flieBt. Die Uberquerung dieser Barriere erfolgt aufgrund der inhomogenen
Energieverteilung unter den Elektronen nicht gleichméBig, sondern zu voneinander
unabhingigen Zeitpunkten. Der diskrete und zeitlich zufdllige Elektronenfluss fiihrt zu
einem Rauschstrom, der um den Gleichstromwert I, fluktuiert. Unter der Vor-
aussetzung einer voneinander unabhingigen Driftbewegung der Elektronen durch die
Raumladungszone, kann das mittlere Schwankungsquadrat dieses Stromes durch die
nachfolgende Beziehung angegeben werden [45] :

22 =2.q-1,-Nf (5.3)

Diese Gleichung ist jedoch nur fiir Frequenzen giiltig, die klein gegeniiber der
reziproken Transitzeit durch die Raumladungszone sind. Ubersteigt die Frequenz
diesen Grenzwert zeigt das zundchst frequenzunabhédnge ,,weille Rauschspektrum
einen si(x)%-hnlichen Frequenzverlauf [46].

Das Schrotrauschen tritt beim HBT an den beiden pn-Ubergingen infolge des Basis-
und Kollektorgleichstromes auf. Da die Transitzeiten beider Ubergénge des in der
vorliegenden Arbeit verwendeten HBTs im Pikosekundenbereich liegen, kann das
Schrotrauschspektrum mit Gleichung (5.3) berechnet werden.

5.1.3 HF-Rauschmodell des intrinsischen HBT

Zunéchst soll nur der intrinsische Teil ohne Basisbahnwiderstand und &uBerer
Kollektor-Basiskapazitdt untersucht werden. In Bild 5.1 sind die Hauptstrome des
intrinsischen HBT eingezeichnet. Den grofiten Anteil am Gleichstrom bilden die vom
Emitter in die Basisschicht injizierten Elektronen, die schlieBlich zum Kollektor
diffundieren. Dieser Kollektorstrom (/c) erzeugt an den beiden pn-Ubergingen
Schrotrauschen, das im Modell durch die parallelen Rauschstromquellen <|ics|>> und
<|icg|2> Beriicksichtigung findet. Beide Schrotrauschquellen sind korreliert zueinander
da sie auf dieselbe Ursache (/¢) zuriickzufiihren sind. Die Korrelation besteht in der
Elektronenlaufzeit zwischen dem Emitter/ Basis- und dem Basis/ Emitteriibergang.

Neben dem Kollektorstrom erzeugt auch der Basisstrom (/g ) , der beim HBT haupt-
siachlich aus den in der Basisschicht rekombinierenden Elektronen besteht, Schrot-
rauschen. Vernachldssigt man eine gegenseitige Beeinflussung des Basis- und
Kollektorstromes, ist keine zusétzliche Korrelation der Quellen vorhanden. In Bild 5.2
sind die Rauschquellen dem intrinsischen Kleinsignalersatzschaltbild hinzugefiigt
worden.
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dics> g <licd>
E )I C
—B C

Bild 5.1 Schrotrauschquellen des intrinsischen HBT

e o (54)

B C <|lc1| > = 2-q-1.-Af

° [—Bcl o

—Fe <lis| > = 2-q-1c -8 (55)
8 - <lic*> <liy|">=2-q1,-A (5.6)

<|iB|2> <|ic1|2> Cae [ Mae . |ZB| ?°%s 4
le <y igy > = 2"]'Ic'Af'eXP(_ja)'T) (5.7)
°E <ig iy > = <igyipg> =0 (58)

Bild 5.2 Rauschmodell des intrinsischen HBT

Zur Beschreibung des Rauschverhaltens von linearen Zweitoren hat sich die
Aufsplittung in ein rauschfreies Zweitor und Rauschersatzquellen an deren
Anschlussports als vorteilhaft erwiesen (vgl. Bild 5.4). Zur Umwandlung in diese
Form wird zunéchst die Schrotrauschquelle des Basis-Kollektoriiberganges in zwei
dquivalente Quellen aufgespalten :

alg
B _ CBC“ _ C
5 ol °
é —E I:Ir P2
<ligl?> |<lig 2> | <> [T T <lical*>
Ve

o

Bild 5.3 Aufteilung der Basis-Kollektorrauschquelle
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Obwohl es sich hier um stochastische Rauschgroflen handelt, die im Allgemeinen mit
Betragsquadraten beschrieben werden, miissen aufgrund der Korrelation zwischen den
Rauschstromen Zihlpfeile eingefiihrt werden. Unter Beachtung der eingefiihrten
Zidhlpfeile ist eine Zusammenfassung der drei Rauschquellen zwischen Basis- und
Emitterport nunmehr moglich. Fiir den quadratischen Mittelwert einer dquivalenten
Ersatzquelle der parallelen Rauschstromquellen <lic1[>>, <lics*> und <|ig]>> ldsst sich
schreiben :

(5.9)

*

‘i01+c2+3 ‘2 :‘A‘Z "ic1 ‘2 +‘B‘2 "icz ‘2 +A 'B'(ia 'icz )"‘A'B* '(ic1* 'ic2)+‘ iB ‘2
——

- .2 -
<Jic1 [> & < i[> < 1g|™>

Worin A und B die Ubertragungsfunktionen der Quelle <|ics*> und <[ics|*> im
Kurzschlussfall darstellen. Unter Beachtung der Zahlpfeile aus Bild 5.3 folgt :

(5.10)
)

Fiir die Ermittlung der Korrelation zwischen der Ein- und der Ausgangsrauschquelle
wird deren Kreuzkorrelation gebildet :

2

‘ leivcasn

= z'q'{IB+Ic'(2_eijw.r_e+jw.r)} = 2"]'(13+1c"1—ej“’"

i\ =iy oy ey = iy + b (T —1) (5.11)
i = iy + by (e 1) = [, [ (e -1)  (5.12)
-

0

Das Rauschmodell des intrinsischen HBT in Y-Parameterform lautet ;

rauschfrei N ‘il‘z =2'Q'Af'(13+1c"1_e_jm 2)(5.13)
B C
<|i1|2>@ @<|i2|2>
c g hi =20 A (e - 1) (5.15)

Bild 5.4 Rauschmodell des intrinsischen HBT
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5.1.4 HF-Rauschen des extrinsischen HBT

Neben dem Rauschen des intrinsischen HBT muss auch der Einfluss der parasitiren
Schaltungselemente mit beriicksichtigt werden. Da es sich hier um ein rein passives
Netzwerk handelt, fiigt der extrinsische Teil ausschlieBlich thermisches Widerstands-
rauschen hinzu. Die zur Berechnung der Ersatzrauschquelle eingesetzte absolute
Temperatur T (vgl. GL.(5.1)) entspricht dabei der aus Umgebungstemperatur und
verlustleistungsbedingter Erwdrmung zusammengesetzten Sperrschichttemperatur. Die
Temperaturverteilung iiber der HBT-Struktur wird ndherungsweise als konstant
angenommen. Theoretisch ist die Berechnung des Gesamtrauschens analog zu der des
intrinsischen Rauschmodells durchfiihrbar. In der Praxis ist es jedoch oft nicht leicht,
die Korrelation zwischen den Rauschquellen zu bestimmen. Eine wesentlich ein-
fachere Berechnung ergibt sich durch Verwendung von Rauschkorrelationsmatrizen
[47,48,49]. Bei dieser Beschreibungsform werden alle im Zweitor wirkenden Rausch-
phidnomene zu Rauschstrom- bzw. Rauschspannungsquellen an den Ein- und Aus-
gangsklemmen transformiert. Wie in [47] gezeigt, reichen bereits zwei Rauschquellen
fiir eine vollstindige Modellierung aus. Die Anordnung der Strom- oder Spannungs-
quellen hingt dabei von der gewdhlten Matrixdarstellung des rauschfreien Zweitores
ab. Die gewihlte Quellenanordnung wird durch ihre Autokorrelations- und Kreuz-
korrelationsspektren beschrieben. Die Anordnung dieser Spektren in Matrixform
bezeichnet man als Korrelationsmatrix.

In Bild 5.5 sind die flir das parasitiare Netzwerk des HBTs verwendeten Korrelations-
matrizen der Admittanz- , Impedanz- und Kettenmatrixform dargestellt :

Vn1 Vn2 v

ni
In1 Y ’n2 Z In1 A
o— ————o o

. oE . ok * *
C _ (< lnl 'lnl > < lnl 'ln2 >J C _ (< an 'an > < an 'VnZ >J C _ (< vnl ’an > < vnl 'lnl >j
Y ™ z = A=

. K . oK * * . * . oF
<yl > <dpyci,> <V, V> <V, VY, > <Ly V> <iyi,>

nl

Bild 5.5 hiufig verwendete Rauschkorrelationsmatrizen

Der Vorteil von Korrelationsmatrizen liegt in der besonders einfachen Berechnung der
Rauschparameter zusammengeschalteter Zweitore. Analog zu Schaltungsmatrizen
lassen sich gleichartige Korrelationsmatrizen zusammenfiigen. Die resultierende
Matrix enthélt danach die Auto- und Kreuzkorrelationsspektren des neugebildeten
Zweitors.

Je nach Art der Zusammenschaltung muss eine der folgenden Beziehungen angewandt
werden :

Parallelschaltung : beide Zweitore miissen in Admittanzform vorliegen

CYges = CY1 + CY Yges = Y1 +Y2 (5-16)
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Reihenschaltung :  beide Zweitore miissen in Impedanzform vorliegen

Cdes = CZ1 + CZZ des = Z1 + Z2 (5-17)

Kettenschaltung :  beide Zweitore miissen in Kettenparameterform vorliegen

Chages = A1-Car(Ay) + Cay Ages = Ar-A; (5.18)

Die Umrechnung zwischen den einzelnen Korrelationsmatrixformen erfolgt unter
Zuhilfenahme der folgenden Transformationsvorschrift :

C = MC:(M)" (5.19)

Wobei M die jeweilige Transformationsmatrix darstellt, die aus der Veroffentlichung
von Hillbrand und Russer [49] entnommen werden kann.

Fiir passive Zweitore besteht die Moglichkeit, die Korrelationsmatrix direkt aus den
Kleinsignalparametern (Y,Z) anzugeben :

Cy = 2kTRe(Y) bzw. Cy = 2kT'Re(Z)  (5.20)

Mit den Korrelationsmatrizen ist nun das Werkzeug zur Rauschcharakterisierung des
im Bild 5.6 gezeigten vollstindigen HBT-Ersatzschaltbildes gegeben. Das parasitire
Netzwerk wird dazu in sechs unkorrelierte Teilnetzwerke aufgeteilt und unter
Zuhilfenahme der Beziehungen (5.16) bis (5.18) zur Gesamtkorrelationsmatrix des
HBT zusammengefiigt :

“CBCP
1
“CBC_EXT
1l
B L Rg Vrmp Cy i Vs Re Le C
e AL — R:’;@ Y,
Bint YTH1 % é
in1 Ih2
-= Vira -=
Caep R Ccep
E
Le
E E
CY(S) CA(4) CY(3) CA(2) CZ(1) CY(3) CA(5) CY(G)

Bild 5.6 vollstindiges HF-Rauschersatzschaltbild des HBT
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Ausgangspunkt des Embeddings ist die vom Arbeitspunkt (/g, Ic) abhéngige
intrinsische Korrelationsmatrix Cyin) :

Crimy = 2.61-Af-{ o +le:| 1-exp(- jo-7)f lc'(eXP(fa"T)‘l)} (521)
_Ic'(eXP(]a"T)_l) Ic
Der intrinsische Teil und die Emitterimpedanz, bestehend aus Widerstand und
Anschlussinduktivitdt, bilden eine Serienschaltung. Durch Umformung der intrin-
sischen Korrelationsmatrix von der Admittanzform in die Impedanzform und
Aufstellung der Korrelationsmatrix der Emitterimpedanz lassen sich beide Teilschalt-
ungen zusammenfassen :

RE RE

R, +jo-L, R,+jo-L
74 :{ EtJ e BepTJ E} Cz(l):4'k'T'Af{R

(5.22)
R, +jo-L, R.+jo-L,

E E

Z(im,l) =Z, +Z CY(int) = CZ(int) CZ(int,l) = CZ(int) + CZ(l) (5.23)

nt
Im nichsten Schritt wird der in Kettenschaltung zur Teilschaltung aus intrinsischem
HBT und Emitterimpedanz liegende innere Basisbahnwiderstand hinzugefiigt. Dazu
miissen die Korrelations- und Schaltungsmatrizen in der Kettenform vorliegen :

1 RBint RBint O
A, = {0 1 } C.o = 4-k-T~Af~{ 0 O} (5.24)
Z(im,l) = A(int,l) A(int,l,z) = Az 'A(int,l) (5'25)
«\I 5.26
CZ(int,l) - CA(int,l) CA(int,l,Z) = Az 'CA(intl) '(Az) + CA(Z) ( )

Die verlustlose externe Basis-Kollektorkapazitdt leistet keinen zusétzlichen Rausch-
beitrag. Die in Admittanzform (Gl (5.20)) aufgestellte Korrelationsmatrix
verschwindet somit (Cys) = 0). Fiir die Admittanz- und Korrelationsmatrix unter
Beriicksichtigung von Cgc_gxr gilt :

0 C 0 0
Y. - - jo. Co :{ } (5.27)
CBCfEXT 0 0 0
A(int,1,2) = Y(int,1,2) Yiizn= Yo t Ys (5.28)
CA(int,l,Z) = CY(int,l,Z) cY(int,l,2,3) = CY(int,l,2) + CY(3) = CY(int,l,2) (5.29)

Die anschlussbedingten Widerstinde und Induktivititen von Basis und Kollektor
bilden eine Kettenschaltung mit dem inneren Transistor. Die Ketten- und Korrelations-
matrix der Serienelemente Rg, Lg sowie R¢ und L¢ lauten :
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1 R,+j-o- L, 'R, O]

A, = {O | } C.u = 4-k-T-Af-_ OB 0 (5.30)
1l R.+j oL, R. 0]

A, = {0 | } C,s = 4-k~T~Af~_ OC 0| (5.31)

Um diese Anteile zu beriicksichtigen, werden die in Admittanzform vorliegenden
Matrizen aus G1.(5.28) und G1.(5.29) zunichst in die Kettenform transformiert :

Y

(int,1,2,3) - A(int,l,2,3) CY(int,1,2,3) = CA(int,l,2,3) (532)

Damit erhélt man fiir das Embedding der Anschliisse :

Basisanschluss :
A(int,l,2,3,4) = A4 'A(im,l,z,3) ( 5.33 )
x \[
C(int1,2,3,4) = A4 'CA(int,1,2,3) '(A4) + CA(4) (5.34)
Kollektoranschluss -

A(int,1,2,3,4,5) = A(int,1,2,3,4) 'As (5-35 )

*

Vs
C(int,1,2,3,4,5) = A(int,1,2,3,4) 'CA(S) '(A(int,1,z,3,4)) + CA(int,1,2,3,4) (5.36)

Die verbleibenden dulleren Padkapazidten Cggp, Cgcp und Ccep sind parallel zum
tibrigen Ersatzschaltbild geschaltet und erfordern somit die Admittanzform der
Schaltungs- und Korrelationsmatrizen. Aufgrund der Verlustlosigkeit fiigt dieser
Schaltungsteil wie schon die duBlere Kollektor-Basiskapazitit keine Rauschleistung

hinzu.
. CBEP + CBCP - CBCP 0 0 ( 5.37 )
Y, = jo- CY(6) =
- CBCP CCEP + CBCP 0 0

A(int,1,2,3,4,5) - Y(int,1,2,3,4,5) Y(int,1,2,3,4,5,6) = Ys + Y(int,l,2,3,4,5) (5'38)

CA(int,l,2,3,4,5) = CY(int,l,2,3,4,5) CY(int,l,2,3,4,5,6) = CY(6)+CY(int,l,2,3,4,5) (5.39)

Formt man die Korrelationsmatrix der Gesamtstruktur (Gl. (5.39)) in die dquivalente
Kettenform um, lassen sich zu den Rauschparametern des vollstindigen Ersatzschalt-
bildes aus Bild 5.6 folgende Beziehungen angeben [50].
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1
Fopt =1+ E'[RQ(CAIZ) + \/CAU'CAzz _(Im(CAIZ ))2:| (5-40)
41
Y = \/CAll'CAzz_ (Im(CAIZ))2 (541)
” CAll
2 - Cur (5.42)
" 2kT

Unter Verwendung der Rauschparameter (Fopt, Yopt, Rn) kann die Rauschzahl eines
linearen Zweitores als Funktion der Quelladmittanz Y's beschrieben werden :

) (5.43)
mit Yy = Gs+ j- By

opt

F =F  + &-‘YS—YOPZ
Gy

Aus der Gleichung (5.43) ist die Bedeutung der einzelnen Rauschparameter ablesbar.
Ist die Quelladmittanz Ys identisch mit dem Rauschparameter Y,y (Rausch-
anpassung), so entfillt der gesamte zweite Term aus Gleichung (5.43). Da die
Quelladmittanz im Allgemeinen rein passiver Natur ist, wird dieser Anteil nur positive
Werte annehmen konnen. Entfillt er schliesslich ganz, erreicht man den Wert der
minimalen Rauschzahl Fgy. Liegt keine Rauschanpassung vor, steigt die Rauschzahl
gegeniiber Fo,: an. Dabei ist der dquivalente Rauschwiderstand R), ein MaB fiir den
Anstieg bei von Y, abweichenden Quelladmittanzen. Trégt man die Rauschzahl als
Funktion des Quellreflektionsfaktors iiber dem Smithdiagramm auf, erhilt man den im
Bild 5.7 gezeigten parabelformigen Verlauf.

Bild 5.7 Rauschzahl als Funktion des Quellenreflektionsfaktors
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5.1.5 HF-Rauschmesstechnik

5.1.5.1 Y-Faktormethode

Eine weitverbreitete Methode zur Messung der Rauschzahl in 50Q Systemen ist die Y-
Faktormessung. Hierbei wird der Eingang des Messobjektes direkt mit einem
Rauschmessnormal verbunden und die Rauschleistung am Ausgangsport des
Messobjektes bei zwei stark unterschiedlichen Eingangsrauschleistungen bestimmt.
Die als Rauschquellen bezeichneten Normale beinhalten oft Dioden, welche durch
nachgeschaltete Dampfungsglieder mdoglichst gut an die 50Q Messumgebung
angepasst sind. Wird die Diode im Durchbruchgebiet betrieben, erzeugt sie neben dem
thermischen Rauschen eine zusdtzliche Rauschleistung. Im abgeschalteten Zustand
(,,cold®) 1st lediglich das thermische Rauschen der 50€2 Quellimpedanz vorhanden.
Die verfiigbare Leistung der Rauschquelle im eingeschalteten Zustand (,,hot*) wird
analog zum thermischen Rauschen beschrieben. Dazu wird die fiktive Temperatur T,
eines rein thermisch-rauschenden Widerstandes angegeben, welche zur verfligbaren
Rauschleistung der Diodenquelle fiihren wiirde :

])hat = k.B'T;zat (544)
Vom Hersteller des Rauschnormals wird diese Vergleichstemperatur oft ins Verhéltnis
mit der Standardtemperatur Ty (290K / 16.8°C) gesetzt :

ENR,, = —te_-0 ENR,,. = 10-log( ENR,,, ) (5.45)

Unter Zuhilfenahme dieses Excess Noise Ratios (ENR) und des Quotienten aus den
Ausgangsrauschleistungen bei ein- und ausgeschalteter Rauschquelle (Y-Faktor) kann
die Rauschzahl wie folgt bestimmt werden :

Pom = kBTS'GAVL + Pz

EUt P, = kBTS 'GAVL + kBTE 'GAVL
~ —_—
kBG,,, s
PhOt })out_hot = kBGAVL ’ (Thot + TE )
Pcold Pouticold = kB GAVL '(Tcozd +7; )
P P
z mit ¥ = 220 folgt :
/ f)outiwld
-1
TE Tcold Thot T Y- TO — Thot

E

1-Y

Bild 5.8 Y-Faktormethode, Bestimmung der dquivalenten Rauschtemperatur Tg
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( verfiigbare Signalleistung

o verfiighare Rauschleistung J Eave _ g, T, _ ENR,, (5.46)
( verfiigbhare Signalleistung T, Y-1 '

verfiighare Rauschleistung j USGANG
Wie bereits erwdhnt, findet die Y-Faktormethode hauptsidchlich in 50Q2 Systemen
Anwendung. Fiir die Ermittlung der Rauschparameter aus Gleichung (5.43) sind
jedoch mindestens vier Rauschzahlmessungen bei unterschiedlichen Quellimpedanzen
Ys aufzunehmen. Die Variation der Quellimpedanzen erfolgt durch Impedanztuner,
die dem Messobjekteingang vorgeschaltet werden. In dieser Arbeit wurden
ausschlielich mechanische Slab-Line-Tuner verwendet. Dabei wird in eine halb
gedffnete koaxialdhnliche Leitung (,,Slab-Line*) eine Reflektorsonde (,,Slug®)
eingefiihrt. Wéhrend der Abstand zwischen Slug und Innenleiter den Betrag des
Reflektionsfaktors bestimmt, kann die Phasenlage durch Ortsverdnderung des Slugs
entlang der Slab-Line eingestellt werden. Die Einfiigeddmpfung dieses Impedanz-
tuners fiihrt zu einer Anderung des vom Hersteller der Rauschquelle angegebenen
Excess Noise Ratios in der Messebene. Zur Korrektur des ENR muss folglich die
Dampfung des Impedanztuners fiir alle verwendeten Einstellungen ermittelt werden,
was in der Regel den Ausbau des Tuners aus dem Messplatz erfordert. Der damit
verbundene Aufwand lédsst eine Automatisierung der Rauschmessung nicht zu. Dieser
Nachteil wird bei der Cold-Source Technik umgangen.

5.1.5.2 Cold-Source Technik

Die Cold-Source Technik verwendet das thermische Rauschen der Quellimpedanz zur
Rauschzahlbestimmung. Kennt man die Temperatur des Impedanztuners, lisst sich die
verfligbare Rauschleistung wie folgt berechnen :

(5.47)

PAVLiSource = k'TTuner ‘BMess

Lediglich wihrend der Messplatzkalibrierung wird eine kalibrierte Rauschquelle
benoétigt. Die Einfiigeddmpfung des Impedanztuners muss nur fiir die Transmissions-
stellung (d.h. Slug vollstindig herausgefahren) zur Berechnung des ENR in der
Messebene einmalig vorgenommen werden.

5.1.5.2.1 Aufbau des Rauschmessplatzes

Der prinzipielle Aufbau des Rauschmessplatzes fiir den Frequenzbereich 400MHz bis
26GHz ist im Bild 5.9 gezeigt.
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Bild 5.9 Aufbau des Cold-Source Messplatzes

Das Messobjekt wird durch On-Wafer Messspitzen mit dem System verbunden. Uber
die koaxialen Umschalter S1 und S2 kénnen mit dem angeschlossenen Netzwerk-
analysator neben den S-Parametern des Messobjektes auch die Reflektionsfaktoren der
Quelle (/s) und der Ausgangslast (/rcyr) direkt gemessen werden. Als
Rauschmessempfanger dient das Noise-Figure-Meter HP 8970B. Zur Erhohung der
Messempfindlichkeit wurde ein rauscharmer Breitbandverstirker (LNA) vorgeschaltet.
Je nach gewihltem Frequenzbereich muss zwischen LNA und Noise-Figure-Meter
eine der in Bild 5.9 eingezeichneten Optionen verwendet werden. Nur Frequenzen
unterhalb von 2GHz lassen sich direkt mit dem HP 8970B auswerten. Eine
Erweiterung des Frequenzbereiches wird durch einen externen Mischer ermoglicht, der
das Rauschspektrum in den Messbereich des Noise-Figure-Meters umsetzt. Die Unter-
driickung der Spiegelfrequenz iibernimmt ein BandpaBfilter (YIG-Filter) dessen
Durchlassbereich sich stufenlos iiber einen Gleichstrom steuern ldsst. Aufgrund der
hohen unteren Grenzfrequenz des YIG-Filters erfolgt die Frequenzumsetzung im
Bereich von 2..3GHz unter Zuhilfenahme des IF Ausgangs eines Spektrum-
analysators.

5.1.5.2.2 Prinzip der Cold-Source Rauschzahlmessung
Zur Beschreibung des Messplatzes wird auf das Signalflussdiagramm aus Bild 5.10
zuriickgegriffen. Zunidchst soll vereinfachend ein rauschfreier Messempfinger

angenommen werden. Die Rauschwelle bg des thermisch rauschenden Impedanztuners

Poisp = Glal?

bs 1 a
> o DUT @
1—‘S l—‘IN

Bild 5.10 Signalflussdiagramm der Cold-Source Messung
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ist aus der verfligbaren Rauschleistung bei bekannter Systemtemperatur Ts berechen-
bar.

P, =k-B-T, (5.48)

SchlieBt man den Tuner mit seiner konjugiert komplexen Impedanz ab (/jy = I's),
wird die maximale Rauschleistung Pay; an die Last abgegeben. Diese Leistung lasst
sich unter Verwendung des Signalflussgraphen aus Bild 5.10 mit der Rauschwelle bg
beschreiben :

\bs\z (5.49)
-

AVL

Nach Gleichsetzung von Gleichung (5.48) und (5.49) ist bg wie folgt festgelegt :

b =\/k-B-TS-(1—\rS\2) (550)

Die am Rauschmessempfinger angezeigte Leistung Ppsp ist in einem linearen System
direkt proportional zum Betragsquadrat der Rauschwelle a, wenn die vom Messobjekt
zugefiihrte Rauschleistung iiber eine hypothetische Erhohung der Quelltemperatur um
den Wert Tg Beriicksichtigung findet :

T P 5.51
U B S k.B.G.(TS_i_TE).& ( )
[1-T, T | [1-T, T [
IN N IN N

Wie bereits in Gleichung (5.46) gezeigt, kann die Rauschzahl aus der dquivalenten
Rauschtemperatur Tg bestimmt werden. Wird Gleichung (5.51) nach Tg umgestellt,
erhélt man :

2 5.52
_ PDISP.‘I_FIN'FS‘ _T ( )
s

©OkBG 1-|Tf

Setzt man diese Beziehung in die Rauschzahldefinition ein, so folgt :

T Poisp ‘ 1-T T ‘2 T, (5.53)
Foor = 1+ — = : — - — + 1
1, kBG - T 1_‘I‘S‘ 1,

Nachdem die Reflexionsfaktoren /jy und /s mit dem Netzwerkanalysator ermittelt
wurden, bleibt die Verstarkungs-Bandbreite-Konstante (kBG) als unbekannte Grof3e.
Zur Bestimmung dieser Konstante bendtigt man eine kalibrierte Rauschquelle, die im
ein- und ausgeschalteten Zustand die Systemrauschtemperaturen Tspot und Ts cord
einstellt. Dabei muss beriicksichtigt werden, dass sich die Reflektionsfaktoren der
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Rauschquelle fiir den ein- und ausgeschalteten Zustand unterscheiden konnen. Aus den
angezeigten Leistungen dieser beiden Messungen wird unter Verwendung der
Gleichung (5.51) die kBG-Konstante berechnet :

2 2

1- FIN 'Fs hot 1- FIN 'Fs cold
PD]SP_hot ) ‘ — - PDISP_cold ) ‘ — ( 5.54 )
kBG = 1_‘FS_hot 1_‘ rS_cold‘
Tco/d 'ENRCOR

Bei der Durchfiihrung dieser Messung muss unbedingt darauf geachtet werden, dass
keine Bereichsumschaltung des Noise-Figure-Meters zwischen der ,,hot“- und ,,cold*-
Messung erfolgt. Verdnderte Messbereiche bedeuten neben unterschiedlichen kKBG-
Konstanten auch eine Anderung der Rauschzahl des Messempfingers. Das in der
bisherigen Betrachtung auBler Acht gelassene Eigenrauschen des Empféngers wird vor
der eigentlichen Messung durch Einfiigen einer verlustarmen Leitung (,,Thru®) anstelle
des Messobjektes mit der beschriebenen Methode bestimmt. Der in Bild 5.9 gezeigte
Messautbau beinhaltet aus Bandbreitegriinden keinen Isolator zwischen Messobjekt
und Messempfianger. Dies bedeutet unterschiedliche Quellimpedanzen zwischen
Kalibrierung und Messung, die gemiB der Gleichung (5.43) zu einer Anderung der
Empfangerrauschzahl fiithren. Es miissen zunichst die kompletten Rauschparameter
des Empfangssystems bekannt sein, um die zur aktuellen DUT-Ausgangsimpedanz
gehorende Rauschzahl ermitteln zu konnen. Die mit dem eingefligten Messobjekt
bestimmte Rauschzahl ist die der Kettenschaltung aus Messobjekt (Fpyr) und
rauschendem Messempfinger (Frcyr). Unter Verwendung der Kaskadenformel
werden die DUT-Rauschzahlen aus Gesamt- und Messempfangerrauschzahl berechnet.

F -1
FDUT = FDUT/RCVR - KR (5.55)

GA VL DUT

Der zur Auswertung dieser Gleichung benétigte verfiigbare Gewinn Gay; pyr ldsst
sich aus den vorher gemessenen S-Parametern und dem Quellenreflektionsfaktor 7§
wie folgt ermitteln :

) (5.56)
G _ PAVLfOUT _ ‘S ‘2. 1 - ‘FS‘
DUT/RCVR — = 21 2 2
PAVLiSource ‘I_FS 'Sll‘ (1_‘ 1_‘OUT‘ )
mit
S-S, T
Lovr = Sun + s (5.57)

I-T-8),
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5.1.5.2.3 Kalibrierung des Rauschmessplatzes
Zur Kalibrierung des Messsystems sind die folgenden Schritte notwendig :

1. Kalibrierung des Netzwerkanalysators in der Messebene

. Messung der Quellreflektionsfaktoren aller verwendeten Tunerstellungen

2

3. Ermittlung der Impedanztuner-Einfiigeddmpfung und Korrektur des ENR

4. Messung der DUT S-Parameter und des Empféangerreflektionsfaktors /rcvr
5

. Bestimmung der Rauschparameter Fmin_RCVR, ]?)pt_RCVR und Rn_RCVR
VNA Kalibrierung

Zur Kalibrierung des Netzwerkanalysators in der Ebene der On-Wafer-Koplanar-
Messkopfe kommt das Line/ Reflect/ Match Verfahren (LRM) zum Einsatz. Die
Kalibriernormale stehen auf einem Aluminium-Keramik Substrat in Form einer 502
Koplanarleitung (I = 100um), eines Kurzschlusses (Reflect) und als 50Q Leitungs-
abschluss (Match) zur Verfiigung. Zur Uberpriifung einer ordnungsgemifBen Kontakt-
terung von Messkopf und Kalibriersubstrat werden die DC-Widerstinde vom
Kurzschluss und Leitungsabschluss iiber die Bias-Tees gemessen. Schlechte
Kontaktierung und fehlerhafte Kalibriernormale, die sich als Kalibrierfehler und
schliesslich als Messfehler auswirken konnten, lassen sich somit vermeiden. Nach
abgeschlossener Kalibrierung sollten die Messbezugsebenen mit den Enden der
koplanaren Messkdpfe iibereinstimmen. Zur Uberpriifung wird erneut das Kurz-
schlussnormal kontaktiert und die 180° Sollphasenlage des Reflektionsfaktors getestet.
Ein mit der Frequenz stetig zu- oder abnehmender Phasenversatz ldsst sich durch
Korrektur der elektrischen Liange des Line-Normals vermeiden.

Messung der Quellreflektionsfaktoren I'y; des Impedanztuners

Die Ermittlung der Quellreflektionsfaktoren zu jeder verwendeten Tunerstellung
erfolgt durch Messung des S,, Reflektionsfaktors (vgl. Bild 5.9) bei miteinander
verbundenen Messebenen. Die dazu verwendete verlustarme Thru-Leitung (Line-
Normal) fiigt einen zusétzlichen Phasenversatz zu, um den die gemessenen Werte
unter Verwendung der S-Parameter bereinigt werden miissen :

I, = D tess — Szzjhm (5.58)

S127Thm 'S217Thru + SlliThru 'FMess - SlliThru 'Szzjhm

Messung der Einfiigeddmpfung des Impedanztuners und Korrektur des ENR

Zur Bestimmung der Verstarkungs-Bandbreite-Konstante (kBG) nach Gleichung
(5.54) wird das beziiglich des Rauschquellenanschlusses angegebene ENR in das der
Messebene (ENRcor ) umgerechnet. Dies ist notig, da zwischen Rauschquelle und der
Messebene das passive Zweitor des Impedanztuners angeordnet ist. Obwohl der
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Tuner-Slug zur Vermeidung von Reflektionen nicht in die Slab-Line hineinragt,
verbleibt eine Restddmpfung infolge der Leitungs- und Steckerverluste. Kennt man
den verfiigbaren Gewinn der Strecke zwischen Rauschquelle und Messebene, so wird
das ENR mit der folgenden Beziehung in die Messebene transformiert :

T —-T
ENR.,, = ENR-G,, + ~@_"2.(1 - G,, ) (5.59)

0

Sind die S-Parameter des passiven Zweitores zwischen Rauschquelle und Messebene
und der Rauschquellenreflektionsfaktor /s gegeben, so bestimmt sich der verfiigbare
Gewinn zu :

2 2
Gy = |S21| .(12_ |FNS| ) ) (560)
|1 - SH-FNS| '(1 - |FS| )

Da der Tuner ein rein passives, reziprokes Zweitor darstellt, konnen die zur
Berechnung des verfiigbaren Gewinns benétigten S-Parameter allein aus Eintor-
Reflektionsfaktoren bestimmt werden. Ein Ausbau des Impedanztuners ist somit nicht
notig. Der Quellreflektionsfaktor I's ldsst sich als Funktion des Reflektionsfaktors am
Ort der Rauschquelle beschreiben :

y Sudnly (5.61)
1 - Szz 'FL

Ersetzt man die Rauschquelle durch Kalibrierstandards mit bekannten Reflektions-
faktoren, kann man unter Verwendung der Gleichung (5.61) ein Gleichungssystem
aufstellen [51]. Zur Auflosung des Gleichungssystems nach den drei Unbekannten
S11, Soound S1,S5; = 8212 miissen mindestens drei verschiedene Standards und damit
Gleichungen verwendet werden. In dieser Arbeit kamen die koaxialen Standards Open
(/11=1), Short (/12 =-1) und Load (/3 = 0) zur Anwendung.

Sind die S-Parameter aus der Eintormethode bekannt, ist auch der Eingangs-
reflektionsfaktor der Rauschquelle fiir den ein- und ausgeschalteten Zustand analog
zur Bestimmung des Quellreflektionsfaktors in Gleichung (5.58) bestimmbar.

Bestimmung der Rauschparameter Fpmjn rcvr L opt rRevr und Rn_rcvr

Den Abschluss der Messplatzkalibration bildet die Bestimmung der Rauschparameter
des Messempfangers. Dazu miissen zundchst mindestens vier Rauschzahl-Quell-
impedanz-Paare gemessen werden. Wéhrend der Rauschzahlmessung nach der im
Kapitel 5.1.5.2.2 vorgestellten Methode ist das Messobjekt durch eine Thru-Line zu
ersetzen. Unter Verwendung der im nachfolgenden Kapitel beschriebenen Methoden
konnen die Rauschparameter extrahiert und die Rauschzahl des Messempfangers bei
eingefiigtem Messobjekt bestimmt werden. Dies ist die Grundlage fiir die Bereinigung
der DUT-Rauschzahl vom Messplatzrauschen geméf der Gleichung (5.55).



Rauschmesstechnik 75

5.1.5.3 Extraktion der Rauschparameter

Wie bereits in Abschnitt 5.1.4 gezeigt, geniigen die Parameter Fop, Yopt und R, um
das Rauschverhalten von linearen Zweitoren vollstindig zu beschreiben. Trigt man die
Rauschzahl iiber dem Quellenreflektionsfaktor /s auf, bildet sich das in Bild 5.7
dargestellte Paraboloid heraus :

R
F(Y,) = F,, + - -[(GS—Gopt + (B -B,, ] (5.62)
S
mlt Yopt = Gopt + j'Bopt YS = GS + ]BS

Wie aus dieser Gleichung ersichtlich, bendtigt man mindestens vier verschiedene
Quellimpedanzen und die zugehdrigen Rauschzahlen um eine analytische Bestimmung
der Rauschparameter zu ermoglichen. Zur Erhohung der Genauigkeit durch Mittelung
werden in der Praxis etwa 12 Impedanzpunkte verwendet. In der Literatur finden sich
eine ganze Reihe von Extraktionsalgorithmen die entweder auf Fit-Verfahren oder
aber dem direkten Ldsen der Gleichung (5.62) basieren. Im Rahmen von [51] wurden
die bekannten Verfahren hinsichtlich ihrer Empfindlichkeit gegeniiber Mess-
ungenauigkeiten miteinander verglichen. Die dabei als unempfindlichsten Extraktions-
methoden herausgestellten Verfahren nach Lane [52] und Vasilescu [53] werden im
Rahmen dieser Arbeit angewandt und im Folgenden kurz erldutert :

Lane bzw. Modified-Lane Verfahren

Das von Richard Q. Lane bereits 1969 vorgestellte Verfahren basiert auf Linearisier-
ung der Gleichung (5.62) :

mit den Substitutionen

F, = A+ 4-B-C-D R =B (5.63)
4.B-C-D? -
Got = \/ Bot = —D
» 2-B " 2.B

erhalt man

F(r,)=A + B{G +2|+c| Ll |+p[E
G, G, G,

Sind mehr als vier Rauschzahl-Quellimpedanz-Paare gegeben, kann die Losung des
linearisierten Gleichungssystems (5.63) durch Minimierung des quadratischen Fehlers
gefunden werden. Die zu minimierende Fehlerfunktion lautet :
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2
N B! B..
e — lz Lz A+B| G, +25 v L |ap| Zs |- B| (5.64)
23 E ’ Gs,i GS,i GS,i
Beim modifizierten Lane Verfahren erfolgt eine Gewichtung der Fehlerfunktion mit

dem Faktor 1/F7 (vgl. Gleichung (5.64)). Damit erreicht man, dass grofle Messfehler

sich weniger stark auf die Losung auswirken. Die Minimierung der Fehlerfunktion ¢
erfolgt durch Bildung und Nullsetzung der partiellen Ableitungen nach den Variablen
A bis D [51]. Dabei gibt es Datensitze die zu einer Singularitit dieses Gleichungs-
systems fiihren und somit keine Losung zulassen. Ist dies der Fall, so kann auf das
Vasilescu-Verfahren zuriickgegriffen werden.

Vasilescu Verfahren

Zur Vermeidung der mit der Linearisierung verbundenen Ungenauigkeiten des Lane
Verfahrens wurde von G.I. Vasilescu vorgeschlagen, das aus vier Messungen mit
Gleichung (5.62) gebildete, nichtlineare Gleichungssystem direkt zu 16sen. Bei
Verwendung von mehr als vier Messpunkten ist eine Genauigkeitserhohung durch
Bildung und Losung aller moglichen Viererkombinationen erreichbar, wenn die
Teillosung mit der geringsten Abweichung ausgewdihlt wird. Im Gegensatz zum Lane-
Verfahren ist es sehr unwahrscheinlich, dass keiner der Viererkombinationen eine
Losung zuldsst. Fiir die Beschreibung zur Losung des nichtlinearen Gleichungssystems
wird auf die entsprechende Literatur verwiesen.

5.1.5.4 Gegeniiberstellung von gemessenen und simulierten Rauschparametern

Das Rauschmodell besitzt keine zusitzlichen Freiheitsgrade, da sdmtliche Rausch-
quellen allein durch die Gleichstrome /g und /¢ sowie die Temperatur des Halbleiter-
kristalls vorgegeben sind. Die Frequenzabhingigkeit der Rauschparameter wird
ausschlieBlich von den Elementen des Grof3signalmodells bestimmt. Bild 5.11 stellt
vergleichend die gemessenen und mit dem Groflsignalmodell simulierten Rausch-
parameter eines 3x30um’> AlGaAs HBT im Bereich 0.5...18GHz gegeniiber. Es zeigt
sich eine sehr gute Ubereinstimmung im unteren Frequenzbereich bis etwa SGHz. Fiir
den oberen Bereich sind leichte Abweichungen bei Fpj, und R, sichtbar. Aus
simulationstechnischen Griinden konnte die, die Korrelation zwischen den Rausch-
quellen bestimmende, Basis-Elektronenlaufzeit nur als konstanter, mittlerer Wert
implementiert werden. Da die Korrelation zwischen den Schrotrauschquellen zu einem
weniger stark ausgepriagten Anstieg der Rauschzahl mit der Frequenz fiihrt, ergibt sich
bei kleinen Basisstromen mit entsprechend hoherer Laufzeit (vgl. Bild 4.16) ein zu
grof3 bestimmter Rauschzahlwert. Bild 5.12 zeigt die Auswirkungen einer unberiick-
sichtigten Korrelation durch Vergleich mit den gemessenen Rauschparametern. Es ist
deutlich erkennbar, dass etwa ab 2GHz die laufzeitbedingte Korrelation nicht vernach-
lassigt werden darf.
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Bild 5.11 Gemessene und simulierte Rauschparameter eines 3x30 pm”> AlIGaAs HBT
in den Arbeitspunkten : Uce =3 V / Ig =20, 60, 100 nA
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Bild 5.12 Rauschparameter ohne Laufzeitkorrelation der Schrotrauschquellen
( Vergleich mit den Messungen )
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Neben den korrelationsbedingten Abweichungen spielen auch die auf der ,,n*-Struktur
des Grof3signalmodells basierenden Nidherungen eine Rolle. Grund sind die nicht mehr
vernachldssigbaren Laufzeiten der gesteuerten Stromquelle, die eine formale
Umrechnung zwischen dem physikalisch nahen ,,T*“-Ersatzschaltbild und dem in ,,m*-
Topologie vorliegenden Grof3signalmodell verhindern. [7]

5.2 Niederfrequenzrauschen

Untersucht man das Rauschleistungsdichtespektrum am Kollektor- oder Basis-
anschluss eines HBT, ist fiir Frequenzen unterhalb von etwa 100kHz ein Anstieg der
Rauschleistung beobachtbar. Wihrend bei linearen Hochfrequenzschaltungen dieses
Rauschen auBlerhalb des Arbeitsfrequenzbereichs nicht beriicksichtigt werden muss,
erfordern nichtlineare HF-Schaltungen wie Frequenzumsetzer und Oszillatoren eine
Rauschcharakterisierung auch im wunteren Frequenzbereich. Grund dafiir sind
Mischprozesse, die niederfrequentes Rauschen auf Frequenzen im Hochfrequenz-
bereich aufmodulieren konnen. Fiir nichtlineare Anwendungen im Mikrowellenbereich
muss somit neben guten Hochfrequenzeigenschaften auch geringes Niederfrequenz-
rauschen des Transistors gefordert werden. An dieser Stelle zeigen HBT auf der Basis
von III-V Verbundhalbleitern ihre Stdrke, da sie im Vergleich zu traditionell im
Mikrowellenbereich eingesetzten HEMT und MESFET Transistoren ein wesentlich
geringeres Niederfrequenzrauschen aufweisen.

Die beobachtete spektrale Farbung des NF-Rauschens ist einer ganzen Reihe von
Prozessen im Halbleitermaterial zuzuschreiben, die in den folgenden Kapiteln kurz
vorgestellt werden.

5.2.1 1/f Rauschen

Der Anstieg des NF-Rauschens kann in weiten Bereichen etwa umgekehrt proportional
zur Frequenz angegeben werden :

1
fG{

S(f) o (5.65)

Dabei ist der experimentell ermittelte oo Werte zwischen 0.8 und 1.3 angesiedelt.
Dieses sogenannte 1/f-Rauschen tritt in allen halbleiterbasierenden Elementen auf. In
Studien zum 1/f-Rauschen konnten bisher weder die untere noch die obere Grenz-
frequenz gefunden werden. So fanden sich noch bis in den 10 Hz Bereich 1/f-formige
Rauschspektren. Bei hoheren Frequenzen wird das 1/f-Rauschen vom Schrot- und
Thermischen Rauschen iiberdeckt und entzieht sich damit weiteren Untersuchungen.
Der Wert der Grenzfrequenz, die den Ubergang zwischen 1/f- und weilen Rauschen
angibt, ist vom verwendeten Halbleiter und von Technologiedaten abhidngig. Ein
Vergleich verschiedener Transistortypen beziiglich ihrer 1/f Grenzfrequenzen zeigt,
dass Bipolartransistoren (BJT, HBT) ein wesentlich geringer ausgeprégtes
Niederfrequenzrauschen aufweisen als Feldeffekttransistoren (HFET, JFET). Das
allgemein hohere Rauschen bei Transistoren mit parallel zur Halbleiteroberflidche
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flieBenden Stromen legt nahe, dass das 1/f Rauschen stark mit Oberflachenzustinden
verkniipft ist. Mit Grenzfrequenzen im unteren kHz-Bereich weisen auf Silizium
basierende Bipolartransistoren das geringste Niederfrequenzrauschen auf. Die in dieser
Arbeit verwendeten AlGaAs Heterobipolartransistoren weisen 1/f Grenzfrequenzen
unterhalb von 100kHz auf. Damit erreichen sie zwar nicht die Werte von
Siliziumbipolartransistoren, liegen aber noch deutlich unterhalb der der Feldeffekt-
transistoren [54]. In [55] wurde gezeigt, dass durch Verwendung eines abrupten
Heterotiberganges und einer speziellen Oberflichenpassivierung 1/f Grenzfrequenzen
unterhalb von 1kHz mdglich sind. Sowohl die hohe Oberflichenrekombinations-
geschwindigkeit als auch das verstirkte Auftreten von starken Generations-
Rekombinations Prozessen in AlGaAs-Halbleitern (vgl. Abschnitt 5.2.2), verursachen
das im Vergleich zu Siliziumtransistoren hohere Niederfrequenzrauschen.

Die genauen Ursachen des 1/f Rauschens konnten bis heute nicht eindeutig aufgeklart
werden. Es existieren jedoch eine Reihe von theoretischen und experimentellen
Ansitzen, die ein 1/f-formiges Rauschspektrum erklaren.

In [56] wurde gezeigt, dass bereits die Gitterstreuung von Ladungstrigern an zufallig
verteilten Potentialen zu dem sogenannten 1/f Quantenrauschen fiihrt.

Von F.N.Hooge [57] ist das 1/f Rauschen von Halbleiterwiderstianden auf Schwank-
ungen der Ladungstragerbeweglichkeit p zuriickgefiihrt und mittels empirisch gewon-
nener Gleichungen beschrieben worden. Fiir das infolge der Leitfdhigkeitsschwankung
erzeugte 1/f Widerstandsrauschen folgt :

Sx(f) _ %
R? N-f

(5.66)

Worin N fiir die Anzahl der am Stromfluss beteiligten Ladungstriger und oy fiir den
sogenannten Hooge-Parameter steht. Anhand einer Vielzahl von Verdffentlichungen
zeigt sich eine groBe Schwankung des Hooge-Parameters im Bereich 107....107.
Dieses Rauschen ist nicht nur auf Halbleiterschichten begrenzt, sondern tritt allgemein
in Widerstdnden auf. Wegen der sehr groBen Anzahl von freien Ladungstragern in
Metallen ist es dort jedoch nur sehr schwach ausgepriagt und kann oft gegeniiber dem
thermischen Rauschen vernachléssigt werden. FlieBt durch diese rauschenden Wider-
standsschichten ein Gleichstrom /, kann ein 1/f Rauschspektrum im Spannungsabfall
beobachtet werden :

a-R*-T?

e (5.67)

SV(f) =

Dieses 1/f Spannungsrauschen tritt an den Basis-, Emitter- und Kollektoranschliissen
auf. Kleinpenning [58] zeigte, dass dieses besonders bei Transistoren mit kleinen
Geometrieabmessungen aufgrund der héheren parasitdren Serienwiderstdnde beriick-
sichtigt werden muss.
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Wie der Vergleich des NF-Rauschens von Bipolar- und Feldeffekttransistoren zeigt,
haben die an Oberflichen auftretenden 1/f Rauschprozesse eine herausragende Rolle.
Infolge von Schwankungen in der Besetzung von Oberflichenzustinden &ndert sich
die Oberflichenrekombinationsgeschwindigkeit, die ihrerseits zu einem variierenden
Rekombinationsstrom fiihrt. Dieser Rauschprozess tritt besonders stark an der
Oberflache der extrinischen Basis [59] auf und kann durch die spektrale Dichte des
Rekombinationsstromes angegeben werden [60]:

S.(f) = K e [ L, +W, J L, — Emitterlinge (5.68)

fe € LW, W, — Emitterweite

Die spektrale Rauschstromdichte ist also zum Quadrat des Kollektorstroms sowie zum
Umfang/Flachen-Verhéltnis des Emitters proportional. Durch eine optimierte
Emittergeometrie und die Aufbringung einer Basis-Oberflichenpassivierung konnte
dieses oberflichengebundene 1/f Rauschen deutlich verringert und gleichzeitig die
Gleichstromverstarkung angehoben werden [61].

5.2.2 Generation-Rekombinations Rauschen

Eine besondere Bedeutung fiir GaAs-basierte elektronische Elemente hat das
Generations-Rekombinationsrauschen (GR). GR-Rauschen weist ein sogenanntes
Lorentzspektrum auf, d.h. bis zu einer charakteristischen Grenzfrequenz ist das
Spektrum konstant und féllt dann mit einem Abfall von 20dB pro Dekade ab. Es tritt
oft neben dem 1/f Rauschen auf und macht sich als knieféormige Veranderung des 1/f
Rauschhintergrundes (vgl. Bild 5.20) bemerkbar.

Das GR-Rauschen wird durch Schwankungen der Ladungstrigerkonzentration
hervorgerufen. Solche Konzentrationsschwankungen sind in Halbleiterkristallen durch
Generations- und Rekombinationsprozesse bedingt, die iiber Storstellenniveaus
zwischen Leitungs- und Valenzband ablaufen. Besonders die zwischen den Béndern
liegenden tiefen Storstellen sind in der Lage Leitungstriger einzufangen und nach
einer gewissen Zeitspanne wieder abzugeben. Die von tiefen Storstellen eingefangenen
Ladungstridger konnen bis in den Sekundenbereich festgehalten werden und somit zu
den beobachteten sehr niederfrequenten Rauschanteilen fiihren [62]. Die Schwankung
der Ladungstrageranzahl in Halbleitern wurde zuerst von Burgess [56] beschrieben.
Geht man zunichst von nur einem Storstellenniveau mit der zugehdrigen Zeitkonstante
T aus, berechnet sich das zugehorige Rauschspektrum zu :

2 4
1+(2z-f-7)

Sex(f) = 4-AN (5.69)

Wobei AN fiir die Varianz der Ladungstridgeranzahl steht.

Bei der Uberlagerung von Lorentzspektren, die von unterschiedlichen Stdrstellen
stammen, kann sich bei speziellen Verteilungen der Zeitkonstanten ein 1/f-formiges
Summenspektrum bilden (vgl. Bild 5.13). Dazu sind einige Theorien bekannt, die
nachfolgend beschrieben werden.
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Bild 5.13 Erzeugung eines 1/f Rauschens aus Uberlagerungen mehrerer GR-Rauschquellen

McWhorter [63] zeigte, dass sich durch Uberlagerung von Lorentzspektren mit der
Zeitkonstantenverteilung aus Gleichung (5.69) ein 1/f formiges Rauschspektrum aus-

bildet.

dr .
m ﬁll" TI<T<TZ (570)
g(r)-dr =

0 sonst

Voraussetzung hierfiir ist jedoch, dass kein Austausch zwischen den Storstellen auf
unterschiedlichen Energieniveaus auftritt. Ist dies der Fall, entsteht anstatt einer 1/f-
Verteilung wiederum ein Lorentzspektrum. Diese Zeitkonstantenverteilung konnte
erfolgreich zur Erklidrung von Niederfrequenzrauschen in MOSFETs angewandt
werden [64] , deren Storstellen sich in der Oxidschicht befinden.

In der Arbeit von Blasquez und Sauvage [65] wurde nachgewiesen, dass auch nur mit
einem Storstellenniveau aus der Uberlagerung mehrerer G-R Rauschprozesse ein 1/f-
Spektrum entstehen kann. In ihrer Analyse von pnp-Bipolartransistoren berechneten
sie die Lebensdauerverteilung als Funktion des Ortes. Unter Anwendung der
Shockley-Read-Hall (SRH) Theorie von GR-Prozessen an einem Storstelleniveau
wurde die Lebensdauer liber dem Basisbereich bestimmt. Fiir die Verteilung der
Minorititstrigerlebensdauer eines SRH-Prozesses innerhalb des Basisgebietes gilt

somit :
E —FE
= C. . x=0)- 1_i + n -exp| T 5.71
Trap {p( )|: WB [ p kT ( )

Crrap - Einfangquerschnitt der Storstelle

n;/ E; - intrinsische(s) Ladungstrdgerkonzentration/Energieniveau
Etrap - Trapenergieniveau

p(0) - Minoritdtsladungstrigerkonzentration am Emitterrand
Wg - Basisweite

mit
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Das Rauschspektrum dieser verteilten Traps fanden Blasquez und Sauvage durch
Einsetzen in Gleichung (5.69) und anschlieBende Integration iiber das gesamte Basis-
gebiet :

( o(x)
S = A.-|4-N, -f,. Al- .
GR(f) E x'[o Trap fT;ap(-x) ( fTrap(x)) 1+(27;f-z-(x))2 (572)
mit
Ag - Emitterfliche Nty - Dichte der Storstellen

Jrrap( 1 - frrap) — Storstellenbesetzungsfunktion in der Basis

Berechnet man das Integral aus Gleichung (5.72) ergibt sich schlieflich ein 1/f
formiges Spektrum:

Sl f) = | 2 N oo B~ Fr )1 L 573
p(0) kT f (573)

In diesen Theorien wird entweder die Uberlagerung von GR-Spektren einzelner
Storstellen mit ortsabhingiger Zeitkonstantenverteilung (Blasquez / Sauvage) oder
eines ganzen Storstellenbandes mit speziell vorgegebener Zeitkonstantenverteilung
und ortsunabhéngiger Storstellendichte (McWhorter) zur Erkldrung des 1/f formigen
Rauschspektrums verwendet. Von Mohammadi et. al. [66] wurden beide Theorien
zusammengefiihrt, d.h. eine sowohl Orts- als auch Energieabhidngigkeit der Stor-
stellendichte {iber den Basisbereich eines Heterobipolartransistors beriicksichtigt. Das
Gesamtspektrum kann somit durch Integration der einzelnen GR-Spektren {iber der
Energie und dem Ort der Basis berechnet werden :

Sy(f) = USN(f,x,E)-dx.dE (5.74)

Basis

Im Gegensatz zu McWhorters Theorie wurde von Mohammadi et. al. gezeigt, dass
keine spezielle Verteilung der Zeitkonstanten notig ist, um ein Spektrum der Form 1/
zu erzeugen. Anhand einiger hypothetisch angesetzter Storstellendichten zwischen
dem Valenz- und Leitungsbandniveau sowie der Beriicksichtigung von Auger- bzw.
Shockley-Reed-Hall Rekombinationsprozessen innerhalb des Basisgebietes konnte das
gemessene Niederfrequenzrauschen des Basisgebietes eines AlGaAs/GaAs HBT sehr
gut nachgebildet werden. Fiir den Wert des Exponenten y wurde gezeigt, dass eine
Abhéangigkeit vom vorherrschenden Rekombinationsmechanismus (Auger- /SRH), der
gewihlten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Storstellen im Energieband und der
ortlichen Storstellenverteilung besteht.

Die erlduterten Theorien sind in Bild 5.14 nochmals gegeniibergestellt worden.
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Bild 5.14 Theorien zur Entstehung von 1/f Rauschen aus Uberlagerung von GR Rauschquellen

5.2.2.1 DX Zentren in GaAs

Das im vorhergehenden Kapitel beschriebene GR-Rauschen wird vor allem durch
sogenannte tiefe Storstellen erzeugt. Im Gegensatz zu flachen Storstellen, die sich
energetisch knapp unterhalb des Leitungsbandes befinden und bei Umgebungs-
temperatur unbesetzt (ionisiert) sind, liegen tiefe Storstellen in der Mitte der
verbotenen Zone. Aufgrund ihrer hoheren Aktivierungsenergie bleiben einmal
eingefangene Ladungstrdger bis in den Sekundenbereich an diesen Storstellen haften
und fithren somit zu langsamen Verdnderungen der Leitfahigkeit, die sich in Form des
NF-Rauschens duflern. Das Auftreten von tiefen Storstellen kann durch Fehler in der
Kiristallstruktur oder durch eingelagerte Fremdatome infolge von Prozessverunreinig-
ungen bedingt sein. In n-dotierten Al,Ga; As treten bei hoheren Aluminiumkonzen-
trationen (x > 0.2) neben den donatorbedingten flachen zusétzlich tiefe Storstellen-
niveaus auf. Die Ausbildung der tiefen Storstellen i1st dabei unabhéngig vom Donator
und des gewihlten Epitaxieverfahrens [67]. Als Ursache dieser zusétzlichen
Energieniveaus wurde von Lang [68] vermutet, dass es sich nicht um eine einzelne
Storstelle, sondern um einen Storstellenkomplex aus dem Donatoratom (D) und einem
unbekannten Gitterdefekt (X) handelt. Nach Lang werden diese tiefen Storstellen-
komplexe als DX-Zentren bezeichnet. Spater fand man jedoch heraus, dass sich DX-
Zentren nur aus der Wechselwirkung zwischen den substituierenden Donatoratomen
und dem AlGaAs-Kristallgitter herausbilden. Diese Theorie stiitzen Stor-
stellenuntersuchungen an n-dotierten Al,Ga; As Kristallen unter Einwirkung von
hohem Druck. Dabei konnte der spontane Wechsel von flachen zu tiefen Storstellen
beobachtet werden, obwohl der Aluminiumanteil unterhalb des kritischen Wertes von
20% lag (0 < x < 0.2). Nach dem heutigen Erkenntnisstand ist eine vom Ladungs-
zustand des Donators abhingige raumliche Gitterverzerrung fiir die Ausbildung von
DX-Zentren verantwortlich. Tritt das Donatoratom in Wechselwirkung mit zwei
Elektronen, kann es zu der im Bild 5.15 gezeigten Verschiebung des Donatoratoms in
Richtung der [111]-Kristalldiagonale kommen.
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Bild 5.15 Versatz des Donatoratoms innerhalb eines DX-Zentrums

Tragt man die Summe aus elektronischer und elastischer Energie als Funktion der
Gitterverschiebung x auf, erhélt man das Konfigurations-Koordinaten-Diagramm (vgl.
Bild 5.16). Aus diesem Diagramm konnen zwei parabelformige Zustandskurven
abgelesen werden. Die mit d° gekennzeichnete Parabel entspricht dabei dem des
ionisierten Donatoratoms und der DX-Kurvenzug zeigt das energetische Verhalten des
Donators mit eingefangenen Elektronen. Die Energie-Minima (A,B) und damit die
energetisch stabilen Zustinde beider Kurven sind nicht identisch. Wéhrend fiir das
ionisierte Donatoratom das Energieminimum exakt am Ort des substituierten Gitter-
atoms (x = 0) auftritt, weist die DX-Parabel ein geringeres Energieminimum fiir das
um den Wert x = a versetzte Donatoratom auf. Im Béanderdiagramm bedeutet dies, dass
mit ein und demselben Donatoratom sowohl eine flache Storstelle mit der Zustands-
energie A als auch ein tieferes im verbotenen Energieband liegendes Storstellenniveau
B auftreten kann.

d*/2e DX

D /

7///////////¢
Q E. ~Leitungsband”/
E >Nl
A e e

E B
. ~Valenzband

Bild 5.16 Konfigurations-Koordinaten-Diagramm nach [69]
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Mit dem Konfigurations-Koordinaten-Diagramm ldsst sich auch das Temperatur-
verhalten der DX-Zentren erklidren. Bei Umgebungstemperatur konnen die stabilen
Zustinde A und B des Donators auftreten. Erhoht man die Kristalltemperatur, wird fiir
Phononenenergien (kT) groBBer als der Energieabstand zwischen dem Minimum B und
dem Beriihrungspunkt C das DX-Zentrum ionisiert und somit das Energieniveau der
flachen Storstelle eingenommen. Aufgrund der nun an das Leitungsband abgegebenen
Elektronen ist ein Anstieg der elektrischen Leitfdhigkeit beobachtbar. Verringert man
hingegen die Kristalltemperatur, werden die Elektronen vom Donatorion eingefangen
und der DX-Zustand B eingenommen. Da nun Elektronen im Leitungsband fehlen,
kommt es zu einer Abnahme der elektrischen Leitfahigkeit. Wird das Halbleiterkristall
mit Photonen, deren Energie (hv) groBBer als Ep ist, bestrahlt, so konnen die vom DX-
Zentrum eingefangenen Elektronen iiber den Schnittpunkt D das Energieminimum B
verlassen und schlieflich der Zustand A eingenommen werden. Aufgrund der
Energiebarriere E. ist bei geringen Temperaturen ein Zuriickfallen in das DX-Zentrum
nicht moglich. Die Erhéhung der Ladungstrigeranzahl durch das ans Leitungsband
abgegebene Elektron bleibt somit bestehen und wird als persistente Photoleitfahigkeit
(PPC) bezeichnet [70]. Im Experiment kann jedoch eine sehr langsame Abnahme der
PPC beobachtet werden. Diese ist Folge eines quanten-mechanischen Tunnelprozesses
der zum Einfangen von zwei Elektronen und somit zur Ausbildung des DX-Zentrums
fithrt. Die Abnahme der PPC héngt sehr stark vom Donatoratom und der Temperatur
ab. Fiir den héufig bei AlGaAs-HBTs eingesetzten Siliziumdonator kann sie bei tiefen
Temperaturen in der GroBenordnung mehrerer Tage liegen [71]. Die persistente
Photoleitfahigkeit bildet die Grundlage der Kapazitits-Transient-Spektroskopie
(DLTS). Die DLTS ist eine gidngige Methode der Storstellenanalyse, die auf
Auswertung der Sperrschichtkapazitit von Schottky-Dioden beruht [72,73].

Die Ausbildung von DX-Zentren im AlyGa; As-Emitter von Heterobipolar-
transistoren ist ein wesentlicher Niederfrequenz-Rauschmechanismus.

5.2.3 Niederfrequenz Rauschmesstechnik

Im Gegensatz zum Hochfrequenz-Rauschmodell, bei dem sich allein aus der Kenntnis
des HBT Ersatzschaltbildes und den flieBenden Gleichstromen die Rauschersatz-
quellen angeben lassen, ist eine direkte Ableitung der Niederfrequenzrauschquellen
leider nicht moglich. Wie in den vorhergehenden Kapiteln angedeutet, existiert kein
allgemeingiiltiges Modell, da sowohl Prozesstechnologie als auch die Qualitdt der
Epitaxieschichten stark schwanken. Die Entwicklung eines fiir den CAE-Schaltungs-
entwurf sinnvoll einsetzbaren Modells kann somit nur auf der messtechnischen
Bestimmung des niederfrequenten Rauschens erfolgen. Die Charakterisierung des
Niederfrequenzrauschens erfolgt iiber Rauschleistungsdichtespektren (Sp [W/Hz]), die
sich durch Normierung auf den Messwiderstand auch in Form von Rauschstrom- oder
Rauschspannungsquellen angeben lassen :

2 2
<‘72>=S—P {A—} <|7[>=S,-R, {V—} (5.75)
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<‘7‘2> = T <‘\7‘2> = <‘7‘2>-RL2 (5.76)

In Gleichung (5.76) sind die Umformungen zwischen den einzelnen Ersatzquellen
einer am Lastwiderstand Ry gemessenen Rauschleistungsdichte angegeben.

Bevor auf die Messmethode eingegangen wird, ist es notig, die moglichen Positionen
von Rauschersatzquellen im Ersatzschaltbild anzugeben. Dazu werden zunichst die
reaktiven Ersatzschaltbildelemente im niederfrequenten Bereich vernachldssigt :

jo-C = 0 jo-L = 0 (5.77)

Das auf diese Weise vereinfachte Ersatzschaltbild ist in Bild 5.17 dargestellt.

Neben den weiBlen HF-Rauschquellen enthilt es alle physikalisch moglichen NF-
Rauschquellen die an Oberfldchen, Grenzflaichen und homogenen Halbleiterschichten
zu Niederfrequenzrauschen fithren kénnen :

<|iBC|2>

B RB el i ligc_nel™> <IVrl?> RC C

B Vel
)
CON e >

<|i.|2> <|i 2>
|’BE| | BE?NF' <v, 2>
<IViee nel?> @ HF-Rauschquelle
@ NF-Rauschquelle
RE
@ untergeordnete
E NF-Rauschquelle

Bild 5.17 HBT-Rauschersatzschaltbild fiir den Niederfrequenzbereich

Die in Bild 5.17 eingezeichneten NF-Rauschquellen tragen nicht alle gleichwertig zum
Transistorrauschen bei. Zur Bestimmung der mallgebenden Rauschquellen sind
zahlreiche Messmethoden verdffentlicht worden [74-77]. Eine oft angewandte Technik
ist die Messung des Kollektorrauschens fiir verschiedene Quellimpedanzen Rg am
Basisanschluss. Die Ergebnisse dieser ,,L.oad-Pull* Messung fithren zu einem linearen
Gleichungssystem, dessen Losung die Anteile der einzelnen Rauschquellen zum
Gesamtrauschen aufdeckt. Dabei zeigte sich, dass neben der in Standardmodellen fiir
Bipolartransistoren angewandten Basis-Emitter-Rauschstromquelle (<|iBE|2>) nur eine
zweite Rauschspannungsquelle zwischen Emitter- und Basisanschluss ausreicht, um
das Niederfrequenzrauschen von Heterobipolartransistoren hinreichend genau zu
beschreiben. Die exakte Anordnung der zusétzlichen Quelle kann aus diesen Rausch-
messungen allein nicht festgestellt werden, da sich sowohl die Basis- als auch die
Emitterrauschspannungsquelle in gleicher Weise zum Kollektoranschluss trans-
formieren. Von Kleinpenning [75] wurde gezeigt, dass diese Rauschspannungsquelle
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ithre Ursache im 1/f-Rauschen der Anschlusswiderstinde (Rg,Rg) hat. Bei
Widerstandsrauschen in der gleichen GroBenordnung dominiert die Emitterquelle
gegeniiber der Basisrauschquelle, weil die iiber den Widerstinden abfallende
Rauschspannung proportional zum Quadrat des Rauschstromes ist und der Basisstrom
gegeniiber dem Emitterstrom vernachldssigt werden kann :

2 2 2
<l = %oy ZeRe gy o % Re (58
fN f'NE f'NE

Nachdem nun Positionen der relevanten Rauschquellen feststehen, wird im Folgenden
die Extraktion der beiden Rauschquellen anhand der Messung des NF-Rauschens am
Kollektoranschluss eines in Emitterschaltung arbeitenden HBT beschrieben. Anhand
des Kollektorrauschens bei offenem (Rs = o) und kurzgeschlossenem (Rs = 0) Basis-
Anschluss sind mit dem in Bild 5.18 gezeigten Messaufbau die Rauschquellen
bestimmbar.

5.2.3.1 Aufbau des NF-Rauschmessplatzes

Das Messsystem ist groftenteils in einer Abschirmbox untergebracht, um nieder-
frequente Storungen wie z.B. das 50Hz Netzbrummen oder Abstrahlungen von
Computermonitoren weitgehend auszuschlieen. Die Arbeitspunkteinstellung erfolgt
iiber Potentiometer und Akkumulatoren die ebenfalls Fremdeinstrahlung verhindern
sollen. Alle verwendeten Widerstidnde einschlieBlich der Potentiometer sind auf Basis
von Widerstandsdriahten und nicht mit Kohleschichten aufgebaut, um kein zusitzliches
Widerstands-1/f-Rauschen im Bias-Netzwerk zu erzeugen. Die Kontaktierung der
Transistorproben erfolgt iiber HF-Messspitzen, die eine direkte On-Wafer
Charakterisierung erlauben. Nachteil dieser Verbindung ist jedoch die starke
Anfilligkeit gegentliber mechanischen Vibrationen, die sich auf den Messkopf

Abschirmbox
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Bild 5.18 Messaufbau zur Bestimmung der NF-Rauschquellen
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iibertragen und somit den Ubergangswiderstand verindern. Als Folge treten
Storspektren im Frequenzbereich von akustischen Raumquellen auf. Abhilfe fiir diese
mechanischen Kopplungen kann die Verwendung einer schweren Arbeitsunterlage
(Granitplatte), auf welcher der gesamte Messaufbau montiert wird, leisten. Zur
Vermeidung des aufwendigen On-Wafer Systems wurde versucht, die vereinzelten in
Chipform vorliegenden HBT-Proben auf selbstgefertigte Tragerplatinen aufzubonden.
Die dabei verwendeten Bonddridhte fithrten jedoch zu Oszillationen im
Mikrowellenbereich, die infolge der Drahtinduktivitit zwischen Emitter- und
Masseanschluss auftraten. Auch die Auftragung von Dadmpfungsmaterialien konnte
diese Instabilititen nicht unterbinden. Obgleich diese Anschlussinduktivititen beim
On-Wafer System nicht auftreten, miissen ebenfalls MaBnahmen zur Unterbindung
von Oszillationen unternommen werden. Dazu wird der Basis- und der
Kollektoranschluss iiber Bias-Tees fiir den hoherfrequenten Bereich (f > 10MHz) mit
dem Systemwiderstand abgeschlossen. Die Bias-Tees wurden so gewéhlt, dass der zur
Messung verwendete DC-Pfad nur geringe Dédmpfungswerte im interessierenden
Frequenzbereich aufweist.

Das Spannungsrauschen am Kollektoranschluss wird iiber einen rauscharmen 60dB
Spannungsverstirker (Femto HVA) dem Spektrumanalysator zugefiihrt.

5.2.3.2 Messtechnische Bestimmung der NF-Rauschquellen

Verbindet man den Basisanschluss liber einen hochohmigen Widerstand mit dem
Emitter, so leisten die Rauschspannungsquellen im Basis-Emitterkreis keinen Beitrag
zum Ausgangsrauschen am Kollektoranschluss. Das gemessene Rauschspektrum Sy

wird in diesem Leerlauffall ausschlieBlich durch die Basis-Emitter-Rauschstromquelle
erzeugt.

Basis Re  Kollektor

<|ige|?> : : $BI

HRS (102 / 10kQ) <|vel>> [] RU | <l l2>
Emitter
T

Bild 5.19 vereinfachte Niederfrequenzersatzschaltung des in Bild 5.18 gezeigten Messaufbaus

Unter Verwendung des in Bild 5.19 gezeigten Ersatzschaltbildes ist die gesuchte BE-
Stromquelle aus dem gemessenen Rauschspektrum wie folgt bestimmbar :

2
<‘i35‘2> = M fir Ry >> (R, +7,+ B R,

y (579)
(IB'RL)2
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Die Elemente des Kleinsignalersatzschaltbildes sind dabei aus S-Parametermessungen
extrahiert worden. Schlieft man jedoch die Basis iiber einen niederohmigen
Widerstand mit dem Emitter kurz, dann wird die BE-Quelle iiber die Anschluss-
widerstinde Rg und Rg kurzgeschlossen, so dass sie keinen Beitrag zum Ausgangs-
spektrum liefern kann. In diesem Fall tiberwiegt das verstirkte Emitter-
Spannungsrauschen am Kollektorausgang :

B %}J;-[RS+RB+rBE+RE-(I+ﬂ)] (5.80)

<|v,

fiir Ry <<(Ry+ry, +B-R,)

Die aus Messungen an 3x30um’ AlGaAs-HBTs extrahierten Rauschspektren der
beiden Quellen sind in den Bildern 5.21 und 5.24 dargestellt.

5.2.4 Modellierung des NF-Rauschens von HBT's

Das Rauschspektrum der Basis-Emitterstromquelle kann in drei Bereiche unterteilt
werden (vgl. Bild 5.20). Im Frequenzbereich bis etwa 100Hz ist ein 1/f-Rauschen
beobachtbar. Bei Frequenzen oberhalb von 100kHz ist nur noch das weille Schrot-
rauschen des Basis-Emitteriibergangs sichtbar. Im Zwischenbereich findet sich eine
knieféormige Aufwolbung des Rauschteppichs. Diese Erhohung stammt von einem
oder mehreren Generations-Rekombinations (GR) Zentren mit etwa gleichen
charakteristischen Frequenzen f.. In den untersuchten Proben trat sie nur sehr schwach
bei kleinen Kollektorstromen in Erscheinung. Die Ursache solcher GR-Zentren ldsst
sich liber die Bestimmung der Storstellen-Aktivierungsenergien kldren. Dazu sind
Rauschmessungen in weiten Temperaturbereichen notwendig. Durch Auftragung des
mit der Frequenz gewichteten Rauschspektrums wird die Maskierung des GR-
Spektrums durch das 1/f Rauschen aufgehoben. Mit der nun deutlich sichtbaren
Uberhéhung des Spektrums, kann die charakteristische Zeitkonstante eines oder
mehrerer GR-Zentren bestimmt werden. Tragt man nun diese Zeitkonstanten iiber der
inversen Substrattemperatur im Arrheniusdiagramm auf, lassen sich aus dem Anstieg
der abgebildeten Geraden die Aktivierungsenergien ablesen. Im Rahmen dieser Arbeit
konnten solche temperaturabhingigen Rauschmessungen nicht durchgefiihrt werden.
Aus den in der Literatur bekannten Aktivierungsenergien geht jedoch hervor, dass sich
bei - auf GaAlAs basierenden - Heterobipolartransistoren hdufig die Aktivierungs-
energien der DX-Zentren ablesen lassen [66]. Fiir die hier gemessenen HBTs war die
Berticksichtigung eines einzelnen GR-Zentrums fiir die Modellierung ausreichend.
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Bild 5.20 Spektrale Zusammensetzung der BE-Stromquelle
eines 3x30 pm’ HBT fiir Uce =3 V/ Ic = 2.5 mA

Unter Verwendung der drei genannten Rauschmechanismen kann die folgende
Modellierungsgleichung fiir die Basis-Emitter Rauschquelle aufgestellt werden :

) IAF IAL AZ
<ligg|"> = 2q-1. + KF-fBFB + KL-% {E} (5.81)
I+ =
[7)

Zur Bestimmung der Basisstromparameter (AF, AL) wurden Messungen bei vier
verschiedenen Kollektorstromen durchgefiihrt (vgl. Bild 5.21). Wie die doppelt-
logarithmische Auftragung bei 30Hz zeigt, ist eine etwa quadratische Strom-
abhéngigkeit im 1/f-Bereich beobachtbar. Das 1/f-Rauschen wird somit vermutlich
von Oberflachenrekombinationen der extrinischen Basis dominiert.

1019 [N ——— Modell

0'24 A | | | ] R 1 L
10! 10° 10° 10* 10° 10°
Frequenz [ Hz ]

Bild 5.21 Rauschspektrum der BE-Stromquelle bei Uce=3 V; Ic={2.5, 5,10, 20 } mA
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Bild 5.22 Stromabhiingigkeit des Rauschens
in der Ebene (A) bei 30 Hz ( Bild 5.21)

Bild 5.23 Stromabhiingigkeit des Rauschens
in der Ebene (B) bei 1 MHz ( Bild 5.21)

Die Auftragung des hoherfrequenten Spektrums tiber dem Kollektorstrom zeigt die fiir
das Schrotrauschen typische lineare Stromabhéngigkeit. Aufgrund des starken 1/f-
Rauschens ist das GR-Spektrum nur bei kleinen Stromwerten beobachtbar. Der Basis-
stromparameter AL wurde deshalb mittels eines Optimierungsalgorithmus ermittelt.
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Tabelle 5.1 Modellparameter der BE-Rauschstromquelle
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Bild 5.24 Rauschspektrum der Emitterspannungsquelle bei Ucg =3 V, Ic = {2.5; 5; 10; 20 } mA

In Bild 5.24 sind die aus Messungen mit niederohmigen Basisabschluss (Rs = 10Q)
berechneten Rauschspannungsspektren fiir verschiedene Stromdichten aufgetragen. Im
Gegensatz zur Rauschstromquelle des Basis-Emitteriibergangs ist keine Abhéangigkeit
vom Kollektorstrom beobachtbar. Das von Kleinpenning eingefiihrte Modell des 1/1-
rauschenden Emitterwiderstandes (Hooge Rauschen, vgl. Gl. 5.66) ist fiir den in dieser
Arbeit verwendeten HBT somit nicht anwendbar. Stattdessen erfolgt die Modellierung
der gemessenen Emitterrauschspannung unter Zuhilfenahme einer konstanten 1/f-
Rauschspannungsquelle :
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> = 4kT,R, + 1-10“‘-% (5.82)

2
<‘VRE‘

Der erste Term beschreibt das thermische Rauschen des Emitterwiderstandes.

Die in Bild 5.25 dargestellte Gegeniiberstellung der simulierten und gemessenen
Ausgangsspektren zeigt, dass das Modell sehr gut in Einklang mit den Messungen
steht.

Mit den vorgestellten Rauschquellen aus Gleichung (5.81) und (5.82) ist die
Beschreibung des Niederfrequenzrauschens des HBTs abgeschlossen.

[E—
<
—_—
[\
T

Modell

Frequenz [ Hz ]

Bild 5.25 Ausgangsrauschspannung fiir Rs = 10Q bei Uce =3V, Ic = { 2.5, 5,10, 20 } mA
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6. Mischerdesign

Das in den vorangegangenen Abschnitten entwickelte HBT-Grofsignalmodell bildet
die Grundlage fiir den CAE gestiitzten Entwurf von MMIC Frequenzumsetzern
(Mischern). Unter Anwendung von Harmonic-Balance-Simulationen ist eine direkte
Berechnung von Harmonischen und Intermodulationsprodukten, sowie RauschgréBen
in nichtlinearen Schaltungen moglich [78]. Die mit Simulationen gewonnenen
Ergebnisse erfassen zwar sdmtliche im Modell enthaltenen nichtlinearen Effekte,
erlauben jedoch keinen Einblick in die Zusammenhinge die zu den - an den Schalt-
ungsports beobachteten - nichtlinearen Effekten fiihren. Eine analytische Beschreibung
durch Volterra Reihen [79] oder einfachen Polynomapproximationen kann aufgrund
der Komplexitit des Grof3signalmodells immer nur von vereinfachenden Annahmen
ausgehend vorgenommen werden. Durch Vergleich mit den auf der Basis des
komplexen GrofBsignalmodells simulierten Ergebnissen, ist eine Verifizierung
anschlieBend moglich.

Bevor ndher auf das in dieser Arbeit untersuchte Mischerdesign eingegangen wird,
folgt zundchst ein Uberblick iiber mogliche Topologien und KenngrdBen von
Frequenzumsetzern.

6.1 Topologien von Frequenzumsetzern mit Bipolartransistoren

Die Umsetzung eines hochfrequenten Signals (RF) in ein niederfrequenteres Basis-
band (IF) kann in MMICs durch aktive oder passive Mischerschaltungen erfolgen.
Passive Schaltungen zu denen Diodenmischer und ohne Vorstrom betriebene Feld-
effekttransistoren (resistive Mischer) zdhlen, sind sehr linear und konnen auch noch
bei sehr hohen Frequenzen (>10GHz) arbeiten. Aufgrund ihrer passiven Betriebs-
weise, also keinem oder nur sehr gering flieBendem Vorstroms, ist der Rauschbeitrag
durch Schrotrauschquellen vernachlédssigbar. Die Rauschzahl ist somit weitgehend
vom Konversionsverlust bestimmt. Ein Nachteil passiver Mischer sind die relativ
groflen Lokaloszillatorpegel (~10dBm) und der damit verbundene hohere Schaltungs-
aufwand zum einen zur Erzeugung des Pumpsignals und zum anderen zur Unter-
driickung von Ubersprechen auf die RF und IF Ausginge. Da passive Mischer keine
Verstéirkerschaltungen enthalten, sind Konversionsgewinne nicht moglich. Aktive
Frequenzumsetzer enthalten dagegen Verstirkerelemente die den verlustbehafteten
Frequenzversatz ausgleichen konnen und somit in der Gesamtbilanz des Mischers
Konversionsgewinn aufweisen. Der hier vorhandene Vorstrom erzeugt jedoch starkere
Schrotrauschkomponenten, die zu einem erhdhten Gesamtrauschbeitrag im Vergleich
zu den passiven Schaltungen fiihren.

Aktive Mischer lassen sich in balancierte und unbalancierte Typen einteilen. In Bild
6.1 ist ein unbalancierter Mischer mit nur einem Bipolartransistor dargestellt. Der
Transistor arbeitet als spannungsgesteuerte Stromquelle in Emitterschaltung. Das tiber
ein Bandpalifilter zugefiihrte Lokaloszillatorsignal fiihrt zu einer stetigen Modulation
der Steilheit infolge der Variation der Basis-Emitterspannung des Bipolartransistors.
Der Frequenzumsatz des ebenfalls iiber einen BandpalBfilter zugefiihrten schwicheren
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Bild 6.1 Bipolartransistor als unbalancierter Mischer

RF-Signals ist durch die im Takt des Lokaloszillators variierende Steilheit gegeben.
Das IF-Signal kann dem Kollektorstrom am Lastwiderstand R entnommen werden.
Um eine Uberkopplung des LO-Signals zum RF-Anschlul und damit eine eventuelle
Abstrahlung iiber die Antenne zu vermeiden, miissen die in Bild 6.1 eingezeichneten
Bandpisse implementiert werden. Die bendtigten Filter lassen sich nur schlecht
integrieren, da Induktivititen und Kapazititen einen zu groBBen Platzbedarf aufweisen
und damit zu hoheren Chipkosten flihren. Aufgrund der fehlenden Entkopplung des
IF-Anschlusses sind Komponenten des RF- und des LO-Signals am IF-Ausgang
enthalten. Neben der nicht vorhandenen Isolation weist die Umsetzung an der
exponentiellen Kennlinie eine sehr begrenzte Aussteuerbarkeit in der GréBenordnung
der Temperaturspannung V74 auf. Ein Vorteil des unbalancierten Mischers liegt in
seinem einfachen Aufbau. Es ist somit ein giinstigeres Rauschverhalten als bei den
komplexeren balancierten Mischern zu erwarten, da die Anzahl der aktiven Elemente
mit Schrotrauschquellen geringer ist. Aufgrund der aufgezeigten Nachteile werden
unbalancierte Mischer den Anforderungen an moderne Kommunikationssysteme
jedoch nicht gerecht.

In Bild 6.2 ist ein Beispiel fiir den einfach-balancierten Mischer abgebildet. Der
Mischer besteht prinzipiell aus einer spannungsgesteuerten Stromquelle (gm-Stufe)
und einer, aus zwei Bipolartransistoren gebildeten, Umschaltstufe. Das RF-Signal wird
von der gm-Stufe in einen dquivalenten Signalstrom umgewandelt. Dieser gelangt iiber
zwei gegenphasig angesteuerte Umschalttransistoren zu den IF-Lastwiderstinden R,
die die Riickwandlung in ein Spannungssignal vornehmen. Das IF-Signal kann also
tiber oder zwischen den Lastwiderstinden abgegriffen werden. Der Mischvorgang
basiert auf dem stetigen Vorzeichenwechsel des RF-Signals infolge der LO-Ansteuer-
ung. Dies ist bei idealisiertem Umschaltverhalten der Transistoren mathematisch als
Multiplikation mit einem Rechtecksignal darstellbar (vgl. Bild 6.2).

Greift man das IF-Signal nur an einem AnschluB ab, so ergibt sich nach Fourierreihen-
entwicklung des LO-Umschaltsignals der Ausgangsstrom zu :

1 2 2 6.1
Lie aom ={10+uRF-gm-cos(a)RFt)}- 5+;-cos(a)wt)—g-cos@a)wt)+... ( )

SGN(cos(a),_Ot))
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Darin steht gm fiir die Steilheit der spannungsgesteuerten Stromquelle und /y fiir den
Ruhestrom der gm-Zelle.

T
~T.|
+
?'l

Umschaltstufe

— T Ny ige
Re gm-Stufe

RF

Bias

Bild 6.2 einfach-balancierter Mischer mit Bipolartransistoren

Nach Anwendung der Additionstheoreme erkennt man die einzelnen Bestandteile des
Stromspektrums :

1 : 21
IIF_Asym = ?0 + %-COS(&)RFI) + 7°-cos(a)wt) + (62)
4 Vs

Der erste Term der Gleichung (6.2) entspricht dem Mittelwert des Ruhestroms geteilt
durch einen der Lastwiderstinde. Die beiden nachfolgenden Terme zeigen Signal-
anteile des RF- und LO-Signals. Der einfach-balancierte Mischer mit asymmetrischem
IF-Ausgang weist demnach keine Unterdriickung des LO- und RF-Signals auf. Das
gewlinschte IF-Signal entspricht bei der Abwirtsmischung der Differenzfrequenz
(w.0-mgr). Dieser Signalanteil ist um den Faktor 1/7 kleiner als das urspriingliche RF-
Signal, da durch den Mischvorgang die Eingangsleistung auch auf die Summen-
frequenz (®w,otwgrr) und Terme hoherer Ordnung verteilt wird. Ist das Umschaltsignal
symmetrisch, treten jedoch nur ungeradzahlige LO-Harmonische auf.

Bei symmetrischem Abgriff des IF-Signals verschwindet der 2 Term innerhalb des
eckigen Klammerausdrucks aus Gleichung (6.1) :

4 4 (6.3)
I,Fisym = {IO+uRF-gm~cos(a)RFt)}- ;-cos(a)wt)—g-cos(3a)wt)+...

SGN(cos(a)wt))
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Dies hat zur Folge, dass im IF-Signal weder Gleichstromterme noch RF-Signalanteile
vorhanden sind :

(6.4)
2gm-u

1 2gm -ty COS((COLO _Cl)RF)'t)"" = COS((C‘)LO +a)RF)'Z)+"’

1
_ 0
IF _Sym — Cos(a)LOt) +
T T T

Aus Gleichung (6.4) geht hervor, dass auch beim einfach-balancierten Mischer mit
symmetrischem IF-Ausgang keine LO-Unterdriickung erfolgt.

Erst die Verwendung von doppelt-balancierten Mischern sorgt fiir die gewiinschte
Isolation zwischen LO-RF und LO-IF Anschliissen. Im Bild 6.3 ist ein moglicher
Aufbau gezeigt. Im Gegensatz zum einfach-balancierten Mischer wird auch das RF-
Signal gegenphasig an die gm-Stufe angelegt. In der gewéhlten Form sorgen parallel-
geschaltete gm-Stufen fiir zwei um 180° phasenverschobene RF-Signalstrome. Diese
gegenphasigen Strome werden liber zwei kreuzgekoppelte Umschaltstufen den IF-
Lastwiderstdnden zugefiihrt und stetig iiber das LO-Signal umgeschaltet. Wéhrend
beim einfach-balancierten Mischer der Signal- und Ruhestrom jeweils nur in einem
der IF-Zweige vorhanden ist, werden beim doppelt-balancierten Mischer beide
Teilzweige gleichzeitig durchflossen. Es unterscheiden sich lediglich die Phasen der
Signalzweigstrome. Der Mischvorgang ist mathematisch mit einer Multiplikation des
RF-Signalstroms und der Fourierreihe der Vorzeichenwechselfunktion darstellbar :

4 4
Iy gm = gm-uRFcos(a)RFt)-{;cos(a)wt) - gcos(fia)wt) + } (6.5)

Nach dem Ausmultiplizieren erhédlt man den Ausgangsstrom zu:

_ng-uRF

]IFiSym - TCOS((C‘)LO _a)RF)'t)"' ju

2gmﬁcos((a)m Wy ) t)+... (6.6)

Im Spektrum sind neben dem gewiinschten Differenzsignal (o, o-wgg) nur Frequenzen

VCC

Bild 6.3 doppelt-balancierter Mischer mit Bipolartransistoren
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um ungeradzahlige LO-Harmonische vorhanden, vorausgesetzt die erzeugte Phasen-
umtastung ist symmetrisch und es sind keine weiteren RF-Harmonischen vorhanden :

O = ‘(2”""1)'0%0 t Opp mit n= 0,1... (6.7)

Bei asymmetrischer IF-Auskopplung erhédlt man neben der halbierten IF-Signal-
amplitude einen zusitzlichen Gleichanteil. Die LO- und RF-Unterdriickung bleiben
jedoch erhalten.

Diese relativ einfachen Betrachtungen zeigen, dass nur bei doppelt-balancierten
Mischern eine vollstandige Isolation zwischen den einzelnen Mischersignalen erreicht
wird. Eine gute Entkopplung ist jedoch nur dann gewéhrleistet, wenn das RF- und LO-
Signal in balancierter Form vorliegen. Schon geringe Phasenabweichungen zwischen
den komplementidren Eingédngen fithren zu einer merklichen Verschlechterung der
Isolation. Die Erzeugung der komplementdren Signalform wird in der Regel von
passiven Balun-Transformatoren vorgenommen. Diese lassen sich wegen den
benoétigten Induktivititen nur schwer integrieren. Neben dem nicht unerheblichen
Platzbedarf von Spiralinduktivititen konnen nur sehr kleine Induktivititswerte On-
Chip realisiert werden. Die untere Grenzfrequenz solcher integrierter Baluns liegt
somit bei einigen hundert Megahertz [80]. Sucht man nach breitbandigen Losungen, so
muss die Signalwandlung auBlerhalb des ICs vorgenommen werden. Dies bedeutet
jedoch zusédtzlichen Schaltungsaufwand. Zur Vermeidung dieser externen Baluns wird
in dieser Arbeit eine spezielle Ausfiihrung der RF-Eingangsstufe verwendet
[81,82,83]. Diese erzeugt aus einer asymmetrischen Eingangsspannung zwei
komplementdre Ausgangsstrome. Die Eingangsimpedanz kann dabei ohne
zusatzlichen Schaltungsaufwand sehr gut eingestellt werden. Der Platzbedarf ist sehr
gering, da dieser Balun mit nur 4 Transistoren realisiert werden kann. Der aktive
Balun wurde neben der RF-Eingangsstufe auch als LO-Treiberstufe eingesetzt. Der so
beschaltete doppelt-balancierte Mischer kommt somit ginzlich ohne externe RF- und
LO-Baluns aus. Einzig der IF-Ausgang muss fiir Messungen iiber einen externen
Balun dem asymmetrischen 50Q2 Eingang des Spektrumanalysators angepasst werden.
In der Praxis gibt es jedoch bereits IF-Filter auf der Basis von Oberflichen-
wellenfiltern, die einen symmetrischen Eingang und einen asymmetrischen Ausgang
aufweisen.

6.2 Kenngroflen zur Beurteilung von Mischstufen

Zur Charakterisierung von Mischstufen stehen eine ganze Reihe von Parametern zur
Verfiigung. Diese lassen sich in GroBen zur Beschreibung des Kleinsignal- und des
Groflsignalverhaltens einteilen. Dabei bezieht man sich auf die RF-Eingangsleistung.
Zu den KleinsignalgroBen zéhlen alle Parameter die das Rauschverhalten der
Mischstufe beschreiben. Diese geben Aufschluss iiber die Sensitivitdt, also das kleinste
noch verwertbare RF-Eingangssignal das am IF-Port vom Rauschen unterschieden
werden kann. Weitere Kleinsignalgroen beschreiben den Konversionsgewinn und die
Linearitdt der Mischstufe fiir RF-Eingangsleistungen weit unterhalb des Sattigungs-
punktes. Die maximale RF-Aussteuerbarkeit einer Mischstufe beschreiben die GroB3-
signalgroBBen wie der 1-dB-Kompressionspunkt und damit verkniipfte Parameter wie
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die Desensibilisierung durch starke Storsignale (Blocker) und der Kreuzmodulations-
Storabstand.

6.2.1 Konversionsgewinn

Der Konversionsgewinn ist definiert als das Verhéltnis aus der verfiigbaren Leistung
der Signalquelle zur verfligbaren IF-Ausgangsleistung.

G, = 10.10gM (6.8)

RF_AVL

Der Konversionsgewinn ist oft eng mit der Oszillatorleistung verkniipft. Im Interesse
eines moglichst hohen Konversionsgewinns, muss die LO-Leistung hinreichend grof3
gewiahlt werden. Ist der Konversionsgewinn negativ, spricht man auch von
Konversionsverlust. Der Bezug auf die verfiigbaren Leistungen ist sinnvoll, da zur
Berechnung von Systemrauschzahlen in Serie geschalteter Stufen neben der
Rauschzahl die verfligbare Verstirkung der Einzelstufen bekannt sein muss.

6.2.2 Rauschzahl

Mischer befinden sich in der Signalkette eines Empfangssystems oft unter den ersten
Elementen. Sie bestimmen somit zu einem groflen Teil die Gesamtrauschzahl des
Systems. Zur Beschreibung des Rauschverhaltens von Mischstufen wird wie bei
Verstédrkern die Rauschzahl eingesetzt (vgl. Gl. (5.46)) :

PRF_AVL ( 69 )
PNﬁRFﬁAVL
Fyy =
PIF_AVL
PNfIFiAVL 1, =290K

Im Unterschied zu linearen Schaltungen befinden sich die zur Berechnung des Signal-
Rauschverhéltnisses herangezogenen Signalleistungen auf unterschiedlichen Fre-
quenzen. Fir Mischstufen muss zwischen Einseitenband (SSB) Rauschzahl und
Zweiseitenband (DSB) Rauschzahl unterschieden werden.

Die Einseitenband Rauschzahl wird fiir Systeme verwendet, die nur in einem der zur
[F-Frequenz umgesetzten Frequenzbdnder Signalanteile aufweisen. Wie im Bild 6.4
gezeigt, stammt das im IF-Band beobachtete Rauschen von den Seitenbidndern um die
Harmonischen des Lokaloszillatorsignals. Die Zweiseitenband Rauschzahl findet
Anwendung bei Systemen, die von beiden Seitenbdndern Signalleistung in den
Zwischenfrequenzbereich umsetzen (vgl. Bild 6.5).
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log(P)

Bild 6.4 Spektrum zur Erklirung der Einseitenband Rauschzahl

log(P)

Bild 6.5 Spektrum zur Erkléirung der Zweiseitenband Rauschzahl

Die IF-Signalleistung hat sich bei unverdnderter IF-Rauschleistung und identischen
Seitenbandleistungen im Vergleich zum Einseitenbandsystem verdoppelt. Der Signal-
Rauschabstand entspricht bei der Nutzung beider Seitenbinder somit dem zweifachen
Wert des Einseitenbandsystems. Die Rauschzahl des DSB-Systems ist folglich 3 dB
geringer als die des SSB-Systems.

Diese Beziehung verliert jedoch ihre Giiltigkeit, wenn die Konversionsgewinne der
Mischstufe fiir das obere und untere Seitenband unterschiedlich sind. In diesem Fall
kann nicht mehr von einer 3 dB Verdopplung der IF-Signalleistung ausgegangen
werden. Zur Messung der SSB-Rauschzahl wird zundchst die DSB-Rauschzahl
bestimmt und um 3 dB erh6ht. Um ein zu starkes Auseinanderriicken der Seitenbénder
und die damit eventuell verbundene Anderung des Konversionsgewinns zu vermeiden,
sollte die Zwischenfrequenz nicht zu hoch gewéhlt werden.

6.2.3 Aquivalente Eingangsrauschleistung

Eine sehr anschauliche Grée zur Beschreibung der Mischerempfindlichkeit ist die
dquivalente Eingangsrauschleistung. Sie gibt die benétigte verfiigbare RF-Eingangs-
leistung an, die am IF-Ausgang ein Signal-Rauschverhiltnis von Eins erzeugt. Bei
bekannter Rauschzahl kann sie wie folgt angegeben werden :

P, = kI,B-F (6.10)

k — Boltzmannkonstante B — Messbandbreite in Hz
Ty — Umgebungstemperatur in K
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Die dquivalente Eingangsrauschleistung gibt den unteren Wert des Dynamikbereichs
an, der das Verhiltnis des grofftmdglichen verarbeitbaren RF-Eingangssignals zum
gerade noch vom Rauschen trennbaren RF-Eingangssignal angibt.

6.2.4 Intermodulationsprodukte

Steuert man einen Breitbandverstirker mit den zwei Signalen u;cos(wt) und
u,cos(m,t) leicht aus, enthdlt das Ausgangsspektrum des Verstarkers zunédchst nur die
zwel verstirkten Signalanteile bei @, und w,. Dies entspricht der gewliinschten linearen
Funktion der Verstarkerstufe. Erhoht man jedoch die Eingangsleistungen, so steigen
zundchst auch die beiden Ausgangssignale proportional an. Ab einer bestimmten
Leistung werden jedoch auch Frequenzanteile bei |0;+®,|, |01—m,|, 20| und |2m,| im
Ausgangsspektrum iiber der Rauschleistung sichtbar. Die zusitzlichen Frequenzanteile
der Summen- und Differenzfrequenz werden als Intermodulationsprodukte zweiter
Ordnung bezeichnet. Sie haben ihren Ursprung im nichtlinearen Ubertragungs-
verhalten des Verstirkers. Die Ubertragungsfunktion schwach nichtlinearer, frequenz-
unabhingiger Systeme kann in Form einer Taylorreihe mathematisch beschrieben
werden :

_ . ) a3 6.11
Upyr = Qo+ Uy + Gy Ui, +ay Uy + ... ( )

Neben der hier willkiirlich gewéhlten Form der Ausgangsspannung als Funktion der
Eingangsspannung sind ebenso Strome als Ein- oder Ausgangssignal moglich. Die
Koeffizienten ao...y konnen bei bekannter Ubertragungsfunktion des Systems aus
mehrfachen Ableitungen nach der unabhéngigen Variable berechnet werden. Fiir
hochfrequente Signale, bei denen die Laufzeit des Systems nicht mehr vernachléssig-
bar ist, also systeminterne Induktivititen und Kapzititen merklichen Einfluss auf das
Ubertragungsverhalten ausiiben, werden die Koeffizienten der Taylorreihe frequenz-
abhingig. Eine Analyse mit der Gleichung (6.11) ist in diesen Féllen nicht mehr
moglich. Anstelle der Taylorreihe erfolgt die Beschreibung des schwach nichtlinearen
Systems dann mit Volterrareihen [79], die frequenzabhingige Systeme beschreiben
konnen.

Setzt man nun in die Gleichung (6.11) fiir die Eingangsspannung die oben genannten
Signale u cos(wt) + uycos(m,t) ein, erkennt man, dass nur der quadratische Term zur
Entstehung der Intermodulationsprodukte zweiter Ordnung beitrdgt. Ein weiterer
Anstieg der Eingangsleitung zieht die Ausbildung der besonders storend wirkenden
Intermodulationsprodukte dritter Ordnung nach sich, die in unmittelbarer Ndhe der
Nutzsignale bei 2m—®,| und [2w,—m,| zu finden sind. Es werden bei steigendem
Eingangssignalpegel immer mehr Terme der Gleichung (6.11) Einfluss auf das
Ubertragungsverhalten ausiiben und entsprechend weitere Intermodulationsprodukte
erzeugen. Diese Intermodulationsstorleistungen zweier Eingangssignale konnen sich
bei den folgenden Frequenzen ausbilden :

m-o, tn-o, (6.12)
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Die Koeffizienten m und n sind ganzzahlig und nehmen positive oder negative Werte
an. Die Ordnung der Intermodulationsprodukte ergibt sich aus der Koeffizientenwahl :

N=‘m‘+‘n‘ (6.13)

Aus der Berechnungsvorschrift der Taylorkoeffizienten ay...n geht hervor, dass die
Intermodulationsprodukte der Ordnung N von der N-ten Ableitung der nichtlinearen
Ubertragungsfunktion im Arbeitspunkt hervorgerufen werden.

Wie bereits in Abschnitt 6.1 gezeigt, sind aktive Mischstufen aus einem Eingangs-
verstirker (gm-Stufe) und einer Umschaltstufe aufgebaut. Setzt man ideales Umschalt-
verhalten voraus, werden die Intermodulationsverzerrungen ausschlielich von der
gm-Stufe bestimmt. Damit lassen sich die Betrachtungen zum Breitbandverstirker
auch auf die Mischstufe anwenden. Im Unterschied zum Breitbandverstirker entstehen
durch die Frequenzumsetzung mit der Umschaltstufe zusitzliche Intermodulations-
produkte aus den Eingangsignalen ®; und o, :

-t m-a, £ n-o, (6.14)

Betrachtet man ®; und ®, als Storfrequenzen, die sich in unmittelbarer Néhe des
Nutzsignals der Frequenz ws befinden, so treten neben dem gewiinschten IF-Signal die
in der Gleichung (6.14) angegebenen Intermodulationsfrequenzen der Storsignale auf,
wie das Beispiel in Bild 6.6 zeigt.

log(P) T Spektrum ohne Stlirer
T Stlireingangssignale
“' T Intermodulationsprodukte
i T I 1L L.
O (DL s Og,

Bild 6.6 Ausgangsspektrum eines Mischers mit Intermodulationsprodukten

Auch der Einsatz eines [F-Filters kann die unerwiinschten Intermodulationsfrequenzen
am IF-Ausgang der Mischstufe nicht unterbinden, da am Eingang der breitbandigen
gm-Stufe praktisch immer Storfrequenzen vorhanden sind, die durch Intermodulation
in den Bereich der IF-Frequenz fallen.

Als MabB fiir die Nichtlinearitit eines Systems wird der Interceptpunkt dritter Ordnung
verwendet. Aufgrund der IF-Selektion bei Mischstufen kann das Intermodulations-
verhalten nicht mehr an den Storsignalen selbst beurteilt werden. Die Charakter-
isierung erfolgt mittels zweier Testsignale auf den Frequenzen w, und , , die in der
Mitte des Nutzfrequenzbereichs des RF-Eingangs positioniert werden. Infolge des
kubischen Terms der Ubertragungskennlinie (vgl. Gl. (6.11)) entstehen in der gm-
Stufe des Mischers nun Intermodulationsprodukte dritter Ordnung, die unterhalb und
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oberhalb der Testsignale erscheinen. Im anschliefenden Mischprozess erfolgt die
Umsetzung der Test- und Intermodulationsfrequenzen in den IF-Frequenzbereich. Bei
hinreichend kleinem Abstand der Frequenzen ®; und w, ist gewéhrleistet, dass der
Konversionsgewinn fiir die Signale auf den Frequenzen [2w,-»,|, ®1, ®, und |2m,—w;]
als konstant angenommen werden kann und auflerdem das IF-Filter, sofern vorhanden,
den beobachteten Frequenzbereich noch nicht merklich beeinflusst. Unter diesen
Bedingungen bleibt das Verhidltnis der Test- und Intermodulationsfrequenzen
untereinander erhalten. Erhoht man die Leistungen beider Testsignale und tragt die
Komponenten des IF-Spektrums in doppelt-logarithmischer Darstellung iiber der
Eingangsleistung auf, bilden sich die in Bild 6.7 dargestellten Kurvenverlaufe heraus.

‘ Intercept-

~7

P3in

Pout (dBm)

-50 -40 -30 -20 -10 0 10 >

Py (dBm)

Bild 6.7 doppelt-logarithmische Auftragung der IF-Ausgangsleistungen iiber der
Eingangsleistung der Testfrequenzen ®; und ®; ( Zweitonmethode )

Die doppelt-logarithmische Auftragung der Intermodulationsprodukte dritter Ordnung
bei den Frequenzen ||2m;—m,| — @ 0| bzw. ||20,—o,| — © 0| zeigt bei kleinen Eingangs-
leistungen einen Geradenverlauf mit der Steigung von Drei, wihrend die Kurve der
Nutzsignale (Jo;—®.0|, |®,—®0|) eine Steigung von Eins aufweist. Bei héheren
Eingangsleistungen geht der Geradenverlauf in eine Kriimmung {ber. Dieses
Sattigungsverhalten ergibt sich aus der Entstehung hoherer Intermodulationsprodukte,
die Leistungsanteile bei den Frequenzen der Nutzsignale aufweisen. Aufgrund der
unterschiedlichen Steigungen der Geraden fiir P17 und P3 fiihrt eine Extrapolation
(vgl. Bild 6.7) zu einem Schnittpunkt, der als Interceptpunkt dritter Ordnung
bezeichnet wird. Wéhrend die Angabe des Interceptpunkt bei Verstirkerschaltungen
hiufig auf den Ausgang bezogen ist, gibt man bei Mischstufen iiblicherweise die
Eingangsleistung (//P3) an. Bei der Messung muss darauf geachtet werden, dass die
Eingangsleistung nicht zu hoch gewédhlt ist, um den Einfluss hoherer
Intermodulationsprodukte zu unterbinden. Dies ist im Allgemeinen dann gewéhrleistet,
wenn die Intermodulationsprodukte nur wenig tiber dem Eigenrauschen des Spektrum-
analysators gemessen werden.

Aus einfachen Geometrieiiberlegungen berechnet sich der Interceptpunkt dritter
Ordnung zu :
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P-P
IIP3 = P, + ~1—=3

(6.15)

mit P,y Leistung der Eingangstone in dBm
P, Leistung des Nutzsignals in dBm
P; Leistung der Intermodulationsprodukte 3.0rd. in dBm
IIP3 Input-Interceptpunkt dritter Ordnung

Der Interceptpunkt dritter Ordnung ist eine rein fiktive GroBe, die nicht direkt
gemessen werden kann. Sie dient als Mal3 der Nichtlinearitit des Systems aufgrund
des kubischen Gliedes der Taylorreiheapproximation um den Systemarbeitspunkt.
Uberwiegen in der Taylorreihe die Terme héherer Ordnung, verliert der Interceptpunkt
dritter Ordnung seine Aussagekraft, da in diesem Fall auch bei kleinen Eingangs-
leistungen Intermodulationsprodukte hoherer Ordnung nicht mehr vernachldssigbar
sind. Konvergiert die Taylorreihe bereits nach den ersten Gliedern spricht man von
einem schwach nichtlinearen System, fiir das die Angabe des //P3 sinnvoll ist.

6.2.5 1-dB-Kompressionspunkt

Wird die Leistung des Eingangssignals einer Mischstufe erhoht, so folgt die Ausgangs-
leistung ab einem Punkt nicht mehr linear der Eingangsleistung. In Bild 6.7 ist dieses
Sattigungsverhalten als Abweichung von der extrapolierten Gerade dargestellt.
Erreicht diese Abweichung den Wert von 1dB, spricht man vom 1-dB-Kompressions-
punkt (P14g). Wie auch der Interceptpoint ist der P14 eingangsbezogen.

Das Kompressionsverhalten lésst sich fiir Aussteuerungen, die unterhalb der maximal
moglichen Eingangsleistung des Systems liegen, auf nichtlineare Verzerrungen
zuriickfiihren. Bild 6.8 zeigt das Ausgangsspektrum eines nichtlinearen Systems, bei
einem Eingangssignal der Frequenz o; :

POUT
! 4(5) (...) Ordnung der Nichtlinearitat
te
(4) 1¢ 4 (5)
(1) 2
@ T 1@ 40y L6 _
0 (01 002 C03 0)4 0)5 Frequenz

Bild 6.8 Zusammensetzung des Ausgangsspektrums eines nichtlinearen Systems, das von einem
Eingangssignal der Frequenz ®; erzeugt wird.

Aufgrund der Nichtlinearititen bilden sich neben den Harmonischen des Eingangs-
signals auch Leistungsanteile bei der Signalfrequenz ®; aus. Diese sind dem
urspriinglichen Eingangssignal iiberlagert und fiihren je nach Phasenlage zu einer
konstruktiven oder aber destruktiven Uberlagerung. Im Zweiten Fall ist ein Absinken
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des Eingangssignalpegels beobachtbar. Die auf der Eingangsfrequenz gebildeten
Storpegel werden ausschlieBlich von Nichtlinearitdten mit ungerader Ordnung erzeugt.
Uberwiegt im nichtlinearen System der kubische Anteil, kann die Taylor-Reihe bereits
nach dem vierten Glied abgebrochen werden. Der P45 wie auch der //P3 sind somit
nur von der Nichtlinearitidt dritter Ordnung abhidngig und lassen sich in diesem
Sonderfall zueinander wie folgt in Beziehung setzen :

IIP3 = 9.64dB + P, (6.16)

Ist der relativ einfach bestimmbare 1-dB-Kompressionspunkt eines schwach-linearen
Systems bekannt, so liegt der Interceptpoint dritter Ordnung um etwa 10dB hoher.

6.2.6 Dynamikbereich

Der Dynamikbereich gibt den nutzbaren Eingangspegelbereich an, in dem die
Mischstufe den an sie geforderten Anspriichen geniigt. Diese sehr allgemeine
Definition zeigt, dass die Festlegung des Dynamikbereichs sehr stark von den System-
eigenschaften bestimmt wird. Es existieren deshalb mehrere mogliche Definitionen.

In Breitbandsystemen ist die Linearitit der Verstarker und Mischer von besonderem
Interesse, da die Ausbildung von Intermodulationsprodukten dritter Ordnung zu einem
Ubersprechen benachbarter Kanéle fiihrt.

In Systemen, die eine direkte Umsetzung des RF-Signals in das Basisband vornehmen,
wirken sich die Intermodulationprodukte zweiter Ordnung sehr negativ aus. Diese
erzeugen neben geradzahligen Harmonischen einen Gleichanteil (vgl. Bild 6.8), der
die Arbeitspunkte nachfolgender Basisbandverstirker empfindlich storen kann.

Der nutzbare Eingangspegelbereich wird in den genannten Beispielen also wesentlich
von den Intermodulationsprodukten begrenzt. Es ist daher sinnvoll, diese als MaR fiir
die obere Begrenzung des Dynamikbereiches heranzuziehen. Die genaue Definition
des maximalen Eingangspegels erfolgt mit Bezug auf das Systemrauschen, indem die
Eingangsleistung, bei der die Intermodulationsprodukte gerade die Systemrausch-
leistung erreichen, als obere Begrenzung des intermodulationsfreien Dynamikbereichs
(DRF) festlegt wird. Die kleinste noch verarbeitbare Eingangsleistung bestimmt das
Systemrauschen und den zur sicheren Detektion bendtigten Signal-Rauschabstand.
Dieser hédngt jedoch weitgehend von der verwendeten Modulation und Datenkodierung
ab. Aus diesem Grund wird das Systemrauschen selbst als untere Grenze des
Dynamikbereichs festgelegt. Bei Systembetrachtungen vermindert sich der nutzbare
Dynamikbereich dann um den bendtigen Signal-Rauschabstand.

Sind die Intermodulationsprodukte von untergeordneter Bedeutung, kann die obere
Begrenzung durch den 1-dB-Kompressionspunkt definiert werden. Der so festgelegte
Aussteuerbereich wird als linearer Dynamikbereich (DRL) bezeichnet.
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Bild 6.9 Darstellung des linearen und des intermodulationsfreien Dynamikbereichs

6.3 Aktiver Schaltmischer mit erhohter Linearitat

Die Eigenschaften eines aktiven Schaltmischers werden zu einem Grof3teil von der
RF-Eingansgstufe bestimmt. Aufgabe dieser Eingangsschaltung, im Folgenden mit
gm-Stufe bezeichnet, ist die moglichst lineare Umsetzung des RF-Eingangssignals in
einen dquivalenten Ausgangsstrom. Dieser Signalstrom wird von einer als
Umschaltstufe arbeitenen Mischerzelle an die IF-Lasten weitergeleitet. Fiir
ausreichend hohe LO-Leistung lauft der Umschaltvorgang nahezu ideal ab, d.h. die
Zeitspanne, in der alle Umschalttransistoren zum Stromfluss beitragen, geht gegen den
Wert Null. Die Intermodulationsverzerrungen einer derartigen Schaltstufe kdnnen
vernachléssigt werden. Die Linearitit der Mischstufe wird somit {iberwiegend von der
gm-Stufe bestimmt. In Bild 6.10 ist eine hdufig zu Anwendung kommende Variante
mit balanciertem Eingang abgebildet. Die Transistoren Q; und Q, sind {iber ihre
Emitteranschliisse mit der aus Qs gebildeten Konstantstromquelle verbunden. Die
komplementdren FEingangsspannungen erzeugen zwei um 180° phasenverschobene
Ausgangsstrome Ics und Igp. Der Zusammenhang zwischen der Eingangsspannung
und dem Ausgangsstrom folgt der tanh-Funktion. Dabei geniigen schon Spannungs-
differenzen in der GroBenordnung der Thermospannung (25mV @ 20°C) um den
gesamten Quellstrom |y in einen Teilzweig umzulenken. Der lineare Bereich ist
demnach stark eingeschrinkt. Eine Erweiterung des Aussteuerbereichs erreicht man
durch in den Emitterzweig eingefiigte Gegenkoppelwiderstinde (Rg), die einen Teil
der Eingangsspannung aufnehmen und somit die Steuerspannung der Basis-
Emitterstrecke verringern. Das thermische Rauschen der Gegenkoppelwiderstinde
wirkt sich jedoch sehr negativ auf die Rauschzahl der gm-Stufe aus. Neben dem
geringen Aussteuerbereich fillt der relativ hohe Eingangswiderstand dieser gm-Stufe
negativ ins Gewicht. Die Signalzufiihrung erfolgt in der Regel iiber externe Baluns, die
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gm-Stufe mit asymmetrischem Eingang gm-Stufe mit balanciertem Eingang

Bild 6.10 aktive Mischstufe mit unterschiedlich realisierten gm-Stufen, ( s.a.S. 199 Bild 7)

neben der Erzeugung des Komplementérsignals eine Anpassung an die niederohmige
Signalquelle vornehmen. Fiir schmalbandige Anwendungen kann einer der Eingéinge
tiber eine Kurzschlusskapazitit geerdet werden und die Einspeisung dann iiber den
verbliebenen Eingang erfolgen. Aufgrund der asymmetrischen Ansteuerung kommt es
dabei jedoch zu Phasen- und Amplitudenabweichungen zwischen den Ausgangs-
stromen /¢y und /gy, die zur Entstehung von nichtlinearen Verzerrungen zweiter Art
fiihren. Die Nachteile der gm-Stufe mit balanciertem Eingang werden von der in Bild
6.10 gezeigten gm-Stufe mit asymmetrischem Eingang [83] gréBtenteils vermieden.
Neben erhohter Linearitit, geringerem Rauschen, hoher Steilheit und der einstell-
bareren Eingangsimpedanz, weist diese Schaltungsvariante auch einen symmetrischen
Eingang auf. Die externe Erzeugung des Komplementirsignals und die damit
verbundene Einschrinkung des Frequenzbereichs aufgrund der Bandbreite der
Baluntransformatoren entfdllt. Im Gegensatz zu den im A-Betrieb arbeitenden
balancierten gm-Stufen nutzt diese Schaltung die AB-Betriebsweise. Durch die
Zusammenschaltung einer Basisschaltung (Q,) mit einer Stromspiegelanordnung (Qg ,
Q7) umgeht man der mit dem A-Betrieb verbundenen Begrenzung des Aussteuer-
bereiches. Eine gegeniiber dem Arbeitspunkt erhohte Signaleingangsspannung fiihrt
unmittelbar zu einer Verringerung der Basis-Emitterspannung des Transistors Q4 und
vermindert entsprechend den Kollektorstrom in diesem Ausgangszweig der gm-Stufe.
Bei gleicher Signalpolaritit erhoht sich die Basis-Emitterspannung des als Diode
geschalteten Transistors Q; und damit der Strom in diesem Teilzweig. Infolge der
Parallelschaltung eines als Stromspiegel arbeitenden Transistors Qg , erfahrt dieser
dieselbe Anderung der Basis-Emitterspannung wie Q;. Der Kollektorstrom durch Qs
1st bis auf eine durch die Stromverstarkung von Q; verursachte Abweichung mit dem
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Bild 6.11 Austeuerverhalten und deren Ableitungen

des Eingangszweigs identisch. Die Auskopplung des Inphase-Stromes erfolgt {iber den
als Kaskode arbeitenden Transistor Qs. Neben einer Angleichung der Kollektor-
Basisspannungen der Transistoren Qg und Q; (0 V ohne Spannungsabfall an den
Gegenkoppelwiderstinden) wird durch die Kaskode ein Uberkoppeln des an den
Emittern der Umschaltstufe vorhandenen LO-Signals zum Eingang vermindert. Wie
auch im A-Betrieb flieBt durch diese gm-Stufe ein Ruhestrom, der durch die Referenz-
spannung an den Basen Q4 und Qg eingestellt werden kann. Im Gegensatz zur gm-
Stufe mit balanciertem Eingang wirkt dieser sich jedoch nicht begrenzend auf das
Aussteuerverhalten aus. Fiir sehr hohe positive Signaleingangsspannungen ist der vom
Stromspiegelzweig fiihrende Strom prinzipiell nur von den maximal zuldssigen
Werten der eingesetzten Transistoren abhingig. Bei entgegengesetzter Signalpolaritit
kann die Basisstufe ebenfalls Stréme bis zu den transistorbedingten Grenzwerten
aufnehmen. Die Zusammenschaltung beider Teilzweige bilden eine gm-Stufe, deren
Ausgangsstrome nicht von der Wahl des Ruhestroms begrenzt sind. Trotz der stark
nichtlinearen U-I-Kennlinie beider Teilschaltungen, ist der Differenzstrom /c4-I¢5 tliber
weite Bereiche der Eingangsspannung sehr linear. Eine weitere Verbesserung der
Linearitdt kann wie bei der differentiellen gm-Stufe durch Verwendung von
Gegenkoppelwiderstanden (Rj...3) erreicht werden. In den Diagrammen aus Bild 6.11
sind das Aussteuerverhalten und die Ableitungen der Ubertragungsfunktionen beider
gm-Stufen vergleichend gegeniibergestellt. Fiir den direkten Vergleich erfolgte dabei
die Ansteuerung iiber eine Signalquelle mit 50Q2 Innenwiderstand unter Verwendung
identischer Ruhestrome und Gegenkoppelwiderstinde. Wéhrend durch die Wahl des
Ruhestroms der Eingangswiderstand der im AB-Betrieb arbeitenden Schaltung gezielt
eingestellt werden kann, muss zu der hochohmigen Eingangsimpedanz der
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balancierten gm-Stufe ein 50Q2 Widerstand parallelgeschaltet werden. Die in Bild 6.11
gegeniibergestellten Daten stammen aus ADS-Simulationen, die das Grof3signalmodell
des AlGaAs-HBT mit einer Emitterfliche von 3x30pm® verwenden. Der Vergleich
zeigt, dass der lineare Aussteuerbereich der im AB-Betrieb arbeitenden gm-Zelle mit
wesentlich mehr als 100mV deutlich tiber dem der herkdmmlichen gm-Zelle liegt. Die
aus der Ableitung der I-U-Kennlinie berechnete Steilheit weist neben einem
konstanteren Verlauf iiber der Aussteuerspannung deutlich hohere Werte bei der gm-
Zelle mit asymmetrischem Eingang auf. Die Verbesserung der Linearitét erfolgt also
nicht auf Kosten der Steilheit.

Rauschzahl Eingangsanpassung

O ! R | ! R R 07 ! R | ! R
108 10° 10'0 108 10° 10'0
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Bild 6.12 Frequenzgang der Rauschzahl / Eingangsimpedanz der AB-Stufe

Zur Abschitzung der Intermodulationsverzerrungen beider Schaltungen sind in Bild
6.11 hohere Ableitungen der Ubertragungskennlinien abgebildet. Hier ist besonders
der Verlauf der dritten Ableitung von Interesse, da die Ausbildung von
Intermodulationsprodukten dritter Ordnung direkt von dieser Ableitung abhingt (vgl.
6.2.4). Der Vergleich der beiden Schaltungen zeigt, dass die dritte Ableitung der im
AB-Betrieb arbeitenden gm-Stufe deutlich kleinere Werte aufweist und um die
Ruhepunktlage (Aujy = 0) sogar gegen Null strebt. Dieses Verhalten weist auf sehr
geringe Intermodulationsprodukte und somit auf einen hohen Interceptpunkt dritter
Ordnung hin. Die Bedingung fiir eine Ausléschung der Intermodulationsprodukte ist
Gegenstand der nachfolgenden Kapitel.

Neben der Linearitit der Aussteuerung ist fiir den Dynamikbereich das Rausch-
verhalten der gm-Zellen von Bedeutung (vgl. 6.2.5). Fiir einen Vergleich der Rausch-
zahlen wurden Simulationen beider Schaltungen unter Abschluss eines rauschfreien
Widerstandes (50Q2 ), der fiir eine Riickwandlung der Ausgangsstrome in dquivalente
Spannungen sorgt, vorgenommen. Im Bild 6.12 sind die derart ermittelten
Rauschzahlen iiber der Frequenz aufgetragen. Die Simulationen zeigen, dass im
unteren Frequenzbereich (f < 1GHz) die Rauschzahl der verbesserten gm-Stufe
deutlich unterhalb der der herkdmmlichen gm-Stufe liegt. Im oberen Frequenzbereich
ist hingegen ein Ansteigen dieser zunichst kleineren Rauschzahl beobachtbar. Die
Ursache dieser Verschlechterung des Rauschverhaltens ist die einsetzende
Bandbreitenbegrenzung der Stromspiegelanordnung der Transistoren Qg und Q7 (vgl.
Bild 6.10). Die Eingangsanpassung der im AB-Betrieb arbeitenden gm-Stufe ist in
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Bild 6.12 iiber der Frequenz aufgetragen. Bis in den GHz-Bereich hinein bleibt der
Betrag der Eingangsimpedanz sehr konstant, wéihrend fiir Frequenzen oberhalb von
etwa 1GHz eine Abnahme beobachtet werden kann. Die Verringerung der
Eingangsimpedanz ist auf den zunehmenden Einfluss der Basis-Emitterkapazitit des
Stromspiegeltransistors Qg zuriickzufiihren, da mit steigender Signalfrequenz die
hochohmige BE-Strecke kurzgeschlossen wird.

Aufgrund der auch fiir grole Signalamplituden erhaltenen Linearitdt, des geringen
Rauschens und der hohen Steilheit wird die gm-Stufe im AB-Betrieb als Eingangsstufe
fiir den in dieser Arbeit untersuchten Frequenzumsetzter mit Heterobipolartransistoren
eingesetzt.

6.3.1 Kleinsignalgrof3en der gm-Stufe

6.3.1.1 Eingangsanpassung

Die Eingangsimpedanz der Mischstufe wihlt man gewdhnlich zu 50€. Eine
Anpassung an den Innenwiderstand der Signalquelle ist notig um das Auftreten von
storenden Reflektionen zu vermeiden, die sich in Form eines ungleichméBigen
Frequenzgangs bemerkbar machen.

Der differentielle Eingangswiderstand der in Bild 6.10 gezeigten gm-Stufe wird
hauptsédchlich aus der Basisstufe (Q4 ,R41) und dem Referenzzweig des Stromspiegels
(Q7, R2) gebildet. Bei Vernachlissigung aller parasitiren Kapazititen und Wider-
stainde der Transistoren und bei identischen Gegenkoppelwiderstinden Ry = R, = Rg
kann die Eingangsimpedanz wie folgt angegeben werden :

1 %
o = E.(RE + ITHJ (6.17)
0

Darin bestimmt das Verhéltnis aus Thermospannung (V74 ) und dem Ruhestrom /p den
differentiellen Eingangswiderstand der Transistoren Q, und Q;. Die FEingangs-
impedanz ist somit durch Wahl von Ruhestrom und Gegenkoppelwiderstand nahezu
beliebig einstellbar. Bei zu hohen Widerstandswerten muss beim Design der gm-Stufe
neben dem thermischen Rauschen auch der Spannungsabfall infolge des Ruhestroms
Beachtung finden. Aufgrund der in Gleichung (6.17) vorhandenen Stromabhéngigkeit
ist die Eingangsimpedanz eine Funktion von der Aussteuerung. In Bild 6.13 ist fiir
eine Reihe von Gegenkoppelwiderstinden der differentielle Eingangswiderstand iiber
der Aussteuerung Ugrg aufgetragen.

Ohne Gegenkoppelwiderstand néhert sich die Eingangsimpedanz fiir hohe Aussteuer-
spannungen asymptotisch dem Wert Null an. Der Einsatz von Serienwiderstinden
fithrt zu einer deutlichen Verringerung der Aussteuerempfindlichkeit von ry. Dies ist
mit dem verminderten Einfluss der Nichtlinearitit der Basis-Emitteriibergénge
erklérbar.
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Bild 6.13 differentieller Eingangswiderstand der gm-Stufe in Abhéingigkeit der Aussteuerung

Zur Gewihrleistung einer moglichst linearen Umwandlung der Eingangsspannung in
einen dquivalenten Ausgangsstrom, darf die Eingangsimpedanz der gm-Stufe nur sehr
wenig schwanken. Anderenfalls fiihrt die Modulation des Eingangsteilerverhéltnisses
zwischen Signalquelle und gm-Stufe zu einer Modulation der Ubertragungsfunktion
und somit zu unerwiinschten Intermodulationsverzerrungen.

Die Wahl der Gegenkoppelwiderstinde bestimmt somit nicht nur die Eingangs-
impedanz sondern auch die Linearitit der gm-Stufe. Der in Bild 6.13 dargestellte
besonders glatte ry Verlauf fiir R = 33Q ldsst demzufolge ein Minimum der Inter-
modulationsverzerrungen vermuten.

Zur Untersuchung des Frequenzgangs der Eingangsimpedanz kommt das im Bild 6.14
gezeigte vereinfachte Kleinsignalersatzschaltbild zum Einsatz.

R2* R

Bild 6.14 Kleinsignalersatzschaltbild zur Bestimmung der Eingangsimpedanz



Mischerdesign 111

Die Eingangsimpedanz ergibt sich aus der Parallelschaltung der Zweigwiderstinde R4
und R (vgl. Bild 6.14). Fiir niedrige Frequenzen kann der Eingangswiderstand R, des
Emitterfolgers gegeniiber der aus den Teilzweigen von Q; und Q, gebildeten
Impedanz R; vernachléssigt werden, da dieser um den Faktor der Stromverstarkung
grofer ist. In diesem Fall ergibt sich die bereits in Gleichung (6.17) angegebene
Eingangsimpedanz. Bei hoherfrequenter Aussteuerung gewinnen die Sperrschicht- und
Diffusionskapazititen der Basis-Emitter-Ubergéinge zunehmend an Einfluss, indem sie
den differentiellen Basis-Emitter-Widerstand rgg tiberbriicken. Durch Losung der
Netzwerkgleichungen des in Bild 6.14 gezeigten Kleinersatzschaltbildes erhilt man
die Bestimmungsgleichungen der Teilimpedanzen Ry und R; :

R :l. R+ VTH . 1+j6071 R = ﬂ R 4+ VTH ' 1—}—](011 (618)
b2 ‘ I, 1+ jor, ’ F I, 1+ jor,

(6.19)
mit
R
0= Coplpy ———— T, = Cyeiry 73 = Coply -
R, + 1y
V. 7.1
Fry = IL: CBE = CBEJ + ;THO

Cggy Basis-Emitter-Sperrschichtkapazitét
TF Elektronenlaufzeit im Vorwértsbetrieb
B Wechselstromverstiarkung

Rg  Gegenkoppelwiderstand

I E—— T L L
q07 108 10° 1010
Frequenz [ Hz | Frequenz [ Hz |

Bild 6.15 Frequenzgang des Eingangswiderstandes (L) und der Zweigwiderstinde R, und R; (r.)

Wihrend die ersten Terme der Gleichungen (6.18) und (6.19) den Impedanzwert fiir
niederfrequente Eingangssignale reprisentieren, legen die liber Zeitkonstanten (7,
T,, T3 ) definierten Terme den Frequenzgang von R4 und R; fest. Bild 6.15 zeigt neben
der Eingangsimpedanz |rn| auch die Frequenzverliufe der zugehorigen Teil-
impedanzen fiir vier verschiedene Gegenkoppelwiderstinde. Aus den Diagrammen ist
ersichtlich, dass die Eingangsimpedanz bis in den hochfrequenten Bereich (2GHz)
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weitestgehend von der Teilimpedanz R4 bestimmt ist. Die Impedanz des Emitter-
folgers R, erlangt erst im oberen Drittel des dargestellten Frequenzbereichs an
Einfluss. Die Bandbreite der Schaltung erhoht sich bei stirkerer Gegenkopplung. Kann
der differentielle Widerstand rge gegeniiber dem Gegenkoppelwiderstand Rg
vernachlissigt werden, so sind die Zeitkonstanten t; und 1, aus Gleichung (6.18)
nahezu identisch. Die Frequenzabhéngigkeit des Zweigwiderstandes R4 verschwindet
in diesem Fall vollstindig, da der Nenner und Zahler des frequenzbestimmenden
Terms identische Werte annehmen. Ohne Gegenkopplung wird die Zeitkonstante T, zu
Null und der Frequenzgang von R4 allein durch die Zeitkonstante 1, des Nennerterms
bestimmt. Es findet somit keine Kompensation des Nenner-Verzogerungsterms (PT1-
Glied) durch den differenzierend wirkenden Zéhler (PD-Glied) statt. Fiir Re-Werte die
in der GroBenordnung des differentiellen Basis-Emitterleitwertes gewéhlt werden,
verringert sich ab der Frequenz m, = 1/1, der Betrag von R stetig bis zum Erreichen

10 | fe2 | g

0 L x\ﬂlx I'/x RO [ T Y R R B

107 108 10° 10 10'' 102 0O 20 40 60 80 100
Frequenz [ Hz | R [ Q]

Bild 6.16 doppelt-logarithmische Auftragung von |R4| (1.) / Eckfrequenzen als Funktion des
Widerstandes R fiir den Fall der 50 Q Eingangsanpassung (r.)

der durch den Zdhlerterm bestimmten Frequenz w, = 1/1,. Die doppelt-logarithmische
Auftragung der Teilimpedanz R4 in Bild 6.16 (l.) zeigt, dass oberhalb von ®; eine
Kompensation des Abfalls erfolgt. Fiir die in der Praxis hiufig angewandte 50Q2
Anpassung werden Gegenkoppelwiderstinde unterhalb von 100€2 eingesetzt. Tragt
man die von den Zeitkonstanten 1, bis 13 festgelegten Eckfrequenzen iiber der
Gegenkopplung Rg fiir den Fall der 50Q2 Eingangsanpassung auf (Bild 6.16r.), wird
deutlich, dass die Kompensation weit oberhalb des Arbeitsfrequenzbereichs (2GHz)
einsetzt und somit fiir den Betrieb der gm-Stufe keine Rolle spielt. Der Frequenzgang
der Eingangsimpedanz wird demnach hauptsachlich durch die Zeitkonstante 1, und die
daraus resultierende Eckfrequenz fy, bestimmt, wobei die Wahl einer mdglichst
starken Gegenkopplung die Bandbreite anhebt (vgl. Bild 6.16 1.).

6.3.1.2 Steilheit

Die Steilheit gn, beschreibt die lineare Umsetzung der Eingangsspannung in einen
Ausgangsstrom. Der erreichbare Konversionsgewinn der Mischstufe ist im wesent-
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lichen vom gmn-Wert abhdngig. Aufgrund des asymmetrischen Aufbaus der
Eingangstufe (vgl. Bild 6.14) muss die Steilheit der beiden Ausginge bestimmt
werden. Im Bild 6.17 ist das Kleinsignalersatzschaltbild der invertierenden Basis-
schaltung gezeigt. Neben der Kapazitit des Basis-Emitter-Ubergangs muss auch die
Basis-Kollektorkapazitit berticksichtigt werden, da sie parallel zur Lastimpedanz (R|)
angeordnet ist und demzufolge zu einer frequenzabhingigen Aufteilung des Ausgangs-
stromes fiihrt.

RE IO IOUT

Bild 6.17 Kleinsignalersatzschaltbild der Basisschaltung

Der nichtinvertierende Zweig der Eingangsstufe besteht aus einer gegengekoppelten
Emitterschaltung mit nachgeschalteter Basisstufe (Kaskode). Das Kleinsignal-
ersatzschaltbild ist im Bild 6.18 dargestellt.

/0 Q2 Iour

Bild 6.18 Kleinsignalersatzschaltbild des Stromspiegelzweigs inklusive Kaskodetransistor

Die Basis-Kollektorkapazitit verursacht eine Abnahme des Ausgangsstroms und eine
Uberbriickung der Emitterschaltung. Dieser zusitzliche Strompfad fiihrt zu einer
frequenzabhéngigen Aufteilung des Signalsstroms zwischen dem Einspeisepunkt und
dem Emitter des Kaskodetransistors. Des Weiteren kann iiber die Reihenschaltung aus
Cgc und der Eingangsimpedanz der Basisschaltung ein zusétzlicher Strom infolge der
Signalspannung flieBen. Beide Effekte bedingen Abweichungen von Betrag und Phase
der komplementiren Ausgangsstrome. Durch Losung der Netzwerkgleichungen beider
Teilzweige ergeben sich die Bestimmungsgleichungen der Steilheiten wie folgt:

—8 1 (6.20)
- 1+ g,R; (1+ja"71)'(1+ja)'73)

__ & 1 _ Jo-Chye
1+ g,R, (1+ja)-rl)-(l+ja)~2'2)-(1+ja)-r3) (1+ja)'2'2)-(1+ja)-r3)

ng
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mit
R C..+C
7 BE £ 2 = = = 7y = CpeR,
1+ g,R, 8o
1, 7.1,
8o = Cpp = Cppy +
Vi Viu

Cggy Basis-Emitter-Sperrschichtkapazitét
Cgc Basis-Kollektor-Sperrschichtkapazitit
TF Elektronenlaufzeit im Vorwartsbetrieb
Iy Ruhegleichstrom

Reg  Gegenkoppelwiderstand

Fiir kleine Signalfrequenzen sind die Betrige von gmn¢ und gme identisch. Die
Ausgangsstrome weisen in diesem Fall den gewiinschten Phasenversatz von 180° auf.
Der Betrag wird ausschlieBlich vom eingepriagten Gleichstrom und dem Gegenkoppel-
widerstand Rg festgelegt. Setzt man eine bestimmte Eingangsimpedanz der gm-Stufe
voraus, so ist die Steilheit unabhingig von Rg und dem entsprechend der Gleichung
(6.17) gewdhlten Gleichstrom /j :

g, 1 (6.21)

|gm|a)~>0 = =

l+g,R; 2.y

Durch die Wahl des Eingangswiderstandes ist die Steilheit der Stufe somit bereits

festgelegt. Fiir den Fall der 50Q2- Anpassung erhidlt man entsprechend der Gleichung
(6.21) den Wert von 10mS.

Die Frequenzabhingigkeit beider Steilheiten weist Tiefpal3charkter auf. Wahrend der
Frequenzgang von gn,1 durch die Hintereinanderschaltung zweier Verzogerungsglieder
1. Ordnung (PT;-Glied) beschrieben wird, weist die Beschreibungsgleichung fiir g2
neben drei PT-Gliedern einen additiven Zusatzterm auf. Zur Abschitzung des
Einflusses der einzelnen PT,-Glieder auf den Betragsfrequenzgang zeigen die
Diagramme in Bild 6.19 eine Auftragung der Eckfrequenzen iiber den Gegenkoppel-
bzw. Lastwiderstandswerten (Diagramm 1&2). In den Diagrammen 3 und 4 ist
beispielhaft fiir eine gm-Stufe mit Rg = 40QQ und R. = 300Q die Zusammensetzung
der normierten Betragsfrequenzginge anhand der gestrichelt eingezeichneten PT;-
Frequenzginge veranschaulicht worden. Die Lage der Eckfrequenzen, die mafgeblich
den Frequenzgang beeinflussen, sind als Schnittpunkte der Asymptoten mit der Gerade
durch den Referenzwert |Agm| = 1 gekennzeichnet. Die diesen Darstellungen zugrunde-
liegenden Werte des 3x30um® HBT zeigen, dass der additive Zusatzterm in der gmp
Gleichung mehrere Grofenordnungen unterhalb des ersten Terms liegt und damit in
den weiteren Betrachtungen vernachldssigt werden kann. Dies ist jedoch nur aufgrund
der sehr geringen Basis-Kollektorkapazitit moglich (~ 100fF fiir 3x30um” HBT).

Treten hohere Cgc-Werte auf, kann der Zahlerterm jwCpgc fiir Frequenzen unterhalb
der Eckfrequenzen f, und f3 die GroBenordnung des ersten Terms erreichen und damit
entsprechenden Einfluss auf den gn-Frequenzgang ausiiben.
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Bild 6.19 Auftragung der Eckfrequenzen iiber Rg (1.) bzw. R (2.), Zusammensetzung der
normierten Betragsfrequenzginge fiir Rg = 40Q / R = 300Q2
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Bild 6.20 Frequenzgang der Steilheiten g, (1.) und gm2 (2.) und deren Differenz Ag,, (3./4.) im
Fall der 50Q2 Eingangsimpedanz und R, = 300Q
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Die unterschiedlichen Frequenzginge beider Steilheiten bewirken eine zunehmende
Asymmetrie der gm-Stufe. Zur Verdeutlichung dieser Abweichungen sind in Bild 6.20
(1. & 2.) die Betrags- und Phasengénge beider Teilzweige ohne Rg Gegenkopplung
vergleichend gegeniibergestellt. Infolge des um eine Ordnung abweichenden Tiefpal3-
charakters von gn¢ und gn2, verringern sich die Betrdge und Phasenlagen oberhalb der
Eckfrequenzen unterschiedlich stark. Die Abweichungen der Betridge und Phasenlagen
der Steilheiten ist in den Diagrammen 3 und 4 fiir verschiedene Rg-Werte aufgetragen.
Die starksten Differenzen ergeben sich im Fall ohne Rg-Widerstand. Mit steigender
Gegenkopplung gleichen sich die Betrige zunehmend an und sind in dem gezeigten
Beispiel (R. = 300Q2) fir Re = 90Q2 nahezu identisch. Obwohl die gewiinschte
Phasendifferenz von 180° auch fiir hohere Rg-Werte (0...100Q2) nicht erreicht werden
kann, ist eine Verringerung der Abweichung beobachtbar.

Aus der Gleichung (6.20) und Bild 6.19 ist ersichtlich, dass das PT;-Glied aufgrund
der geringsten Eckfrequenz f, besonders zur Asymmetrie der Schaltung beitrdgt. Wie
bereits beschrieben, ist eine Erhdhung dieser Eckfrequenz durch die Verwendung
hoherer Re-Werte erreichbar (vgl. Bild 6.19/1). Einen zusétzlichen Freiheitsgrad kann
man durch gezielte Angleichung der Zeitkonstanten t, und t; erzielen. Dazu wird die
Basis-Kollektorkapazitit der in Bild 6.17 gezeigten Basisstufe durch eine externe
Parallelkapaziét derart erhoht, dass die so verdnderte Zeitkonstante 13 des gm1 Zweiges
mit dem Wert 7, libereinstimmt. In Bild 6.21 sind die Abweichungen von g1 und gmz
mit und ohne Kompensationskapazitit vergleichend gegentibergestellt.

2.0 280

16 [ —— ohne Kompensgtion 260 L —— ohne Kompensqtion
— | —e— mit Kompensation 5 —e— mit Kompensation
€ 12} —
E 1S Rg=400Q

~
—= 08 F R =300Q 20
oh 50
< 04} S
107 108 10° 1010 107 108 10° 1010
Freauenz [ Hz 1 Freauenz [ Hz 1

Bild 6.21 Verringerung der Asymmetrie durch Erhohung der Cgc-Kapazitiit der Basisstufe
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6.3.2 Rauschgrofien der gm-Stufe

Ausgehend von vereinfachten Kleinsignalmodellen der Transistoren werden in den
nachfolgenden Kapiteln die Ausgangsrauschstrome, die weille (HF-) und geférbte
Rauschquellen (1/f- Rauschen) als Ursprung haben, bestimmt.

6.3.2.1 HF-Rauschquellen

Das vereinfachte Kleinsignalersatzschaltbild der aus vier identischen Transistoren
aufgebauten gm-Stufe ist in Bild 6.22 dargestellt. Infolge der Vernachldssigung
samtlicher Blindleitwerte ist es nur fiir Frequenzen die sehr viel kleiner als die
Transitfrequenz der verwendeten Transistoren sind giiltig. Der fiir den 2GHz-Bereich
entworfene Mischer wird unter Einsatz der 3x30um” HBTs, deren fr bei etwa 30GHz
liegt, mit hinreichender Genauigkeit durch dieses Wechselstromersatzschaltbild
beschrieben. Infolge der hohen HBT-Basisdotierung ist der Basiswiderstand
gegeniiber dem differentiellen Leitwert der Basis-Emitterstrecke vernachldssigbar und
wurde deshalb im Kleinsignalersatzschaltbild nicht beriicksichtigt. Obwohl der
Basiswiderstand nur geringe Werte aufweist (< 10Q2), darf man das durch ihn erzeugte
thermische Rauschen jedoch nicht vernachldssigen, da es infolge der
Transistorsteilheit verstiarkt wird und merklich zum Kollektorstromrauschen beitragen
kann.

IOUT1 o T2
. 2
<|ug, rsl®> 90°Upe1 T 0*Uger <|Up el
i Q —2—i
1
; py u°j .
<|/BE|2> l:m @ <|IBE|2>
g <|iCE|2> <|iCE|2>

<| uTH_RE1|2>

Signalquelle

R L]
E1 gpcu
Rin <lu TH_RIN|2> <|UTH_RB|2> 0 "BE3

[
Q3
qu. 7> <ligel> 4 <ligel2>
TH_RE2 BE S CE
R 9sE
E2
<|UTH7RB|2> 9°Upey -
- <|uTH_RE3 2>
<|iBE|2>@ | @%A%
R
Q4 E3

9Be

Bild 6.22 vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild der gm-Stufe mit weiflen Rauschquellen
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Das vereinfachte Transistormodell enthilt drei unkorrelierte Rauschquellen. Neben der
bereits genannten thermischen Rauschspannungsquelle des Basiswiderstandes werden
die Schrotrauschquellen des Basis- und des Kollektorgleichstromes berticksichtigt. Es
wird im Weiteren davon ausgegangen, dass in allen Transistoren die gleichen
Ruhegleichstrome (/p) flieBen. In diesem Fall weisen alle Transistormodelle identische
Steilheiten (go) und Basis-Emitter-Leitwerte (ggg) auf :

I, I, 8o
g = - Spr = = 2L (6.22)
’ VTH o IB'VTH ﬁ

Worin B fiir die Wechselstromverstarkung der Transistoren steht.

Die 16 Rauschquellen des verwendeten Kleinsignalersatzschaltbildes der gm-Sufe
tragen zu unterschiedlichen Anteilen zum Gesamtrauschen der Ausgangsstrome Iour)
und Iy, bei. Aufgrund der schaltungstechnischen Verkopplung der komplementéiren
Stufen liefern einige der Rauschquellen Anteile zu beiden Ausgangsstromen. Es
besteht somit eine teilweise Korrelation des Rauschens der Ausgénge. Beim Einsatz
der gm-Stufe im doppelt-balancierten Mischer interessieren jedoch vorwiegend die
Differenzen der Ausgangsstrome. Die bei unkorrelierten Rauschquellen mogliche
Zusammenfassung durch quadratische Addition der Einzelquellen ist somit nicht
direkt anwendbar. Bevor sich die unkorrelierten Rauschstrome quadratisch addieren
lassen, miissen die vollstindig korrelierten Rauschstrome in /oyrs und /loyre unter
Berticksichtigung ihrer Phasenlage summiert werden.

Zur Ermittlung des Ausgangsrauschens bestimmt man die von jeder einzelnen
Rauschspannungs- und Rauschstromquelle erzeugten Ausgangsstrome. Dabei werden
die lbrigen Spannungsquellen kurzgeschlossen und alle anderen Stromquellen im
Leerlauf betrieben. Es miissen demnach fiir jede der 16 Rauschquellen zwei
Ubertragungsfunktionen gebildet werden. Das vorgestellte Verfahren wird im
Folgenden anhand der Rauschspannungsquelle des Signalgenerators erldutert. Das im
Bild 6.22 gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild vereinfacht sich wie in Bild 6.23
gezeigt.

Zuerst wird die Eingangsimpedanz der gm-Stufe bestimmt und anschlieend iiber den
Spannungsteiler aus Ry und Ry die Steuerspannung Uy berechnet.

Rin Upe2*90 Uges*9p
iy
<)
uTH_RlNl @ User*90 ] @
er Res 98e
4 S 1
lours Y lour

Bild 6.23 Ersatzschaltbild der gm-Stufe zur Ermittlung der Ausgangsrauschstrome infolge des
Rauschens des Signalquellenwiderstands Ry
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— 1zt "7z2 6.23
Y 2R, +R, ( )
mit
v
R, = Ry +(ﬂlf1J Rzz :RE'(ﬂ+1)+rBE
1 V.
Ty = — = p—t= p-g
8 e I,

Die in Gleichung (6.23) verwendeten Teilwiderstinde Rzq und Rz, entsprechen den
Zweigimpedanzen der Basisstufe und des Stromspiegelreferenzzweigs ( Rzq ) sowie
der Eingangsimpedanz des gegengekoppelten Emitterfolgers ( Rz, ). Bei nun bekan-
nter Steuerspannung Uy der gm-Stufe lassen sich die gesuchten Ausgangsstrome iiber
die Steilheiten g1 und g2 der beiden Teilzweige berechnen.

2 - 7 U—— (624)
RE'(ﬁ+1)+rBE R, + g

) 1
8w = ' ~o
B+1 RE'(ﬂ"'l)7L Tse R, + g

Damit sind die Ubertragungsfunktionen Q; und Q, zur Berechnung der Ausgangs-
strome infolge der thermischen Rauschspannungsquelle des Quellwiderstandes fest-
gelegt :

6.25
0, = Loyr _ 8m Ry ~ —Ry ( )
1
Uty Rriv RX + RIN (RX + RIN )(RE + & )
I g., R +R
Qz _ oura . _ 2 x X

Urg riv RX +RIN i (RX +RIN )(RE + & )

Unter Zuhilfenahme dieser Ubertragungsfunktionen sind die mittleren Rauschstrom-
quadrate beider Ausgédnge wie folgt ermittelbar :

2 2 2 2 2 2
lourt = O Uy v lovrs = O Uy py (6.26)

mit

u?H_ ay = 4-kT,B-R,, Thermische Rauschen von Ryy
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Ist man am Rauschen des Differenzstromes interessiert, muss die Differenzbildung
aufgrund der Korrelation vor der Bildung des Betragsquadrats ausgefiihrt werden :

iiOUT = (Ql - 0, )2 'ulz"H_RlN (6.27)

Die Ubertragungsfunktionen simtlicher in Bild 6.22 gezeigter Rauschquellen, sind im
Anhang C beigefiigt. Mit diesem Satz an Gleichungen kann nun die Berechnung der
einzelnen Ausgangsrauschstrome erfolgen. Aufgrund der fiir den Mischerbetrieb
interessierenden Differenzstrome ist im Bild 6.24 ausschlieBlich das Rauschen des
Querstromes Al = ( loyrs —lout2 ) dargestellt. Die einzelnen Rauschstrome sind iiber
dem Widerstandswert Rg aufgetragen, wobei der Gleichstrom zur Gewahrleistung der
50Q2 Anpassung (vgl. Gl (6.17)) jeweils nachgefiihrt wurde. Neben dem Gesamt-
rauschstrom sind die Einzelkomponenten eingezeichnet, um deren Einfluss abschitzen
zu konnen. Der durch das thermische Rauschen des Quellwiderstandes Ry bedingte
Ausgangsrauschstrom weist keine Abhdngigkeit von Rg auf, da sich die Steilheiten
Om1 und gmo bei konstant gehaltener Eingangsimpedanz nicht dndern. Auch der
Rauschstrom infolge des thermischen Rauschens der Basiswiderstinde zeigt keine
Abhingigkeit vom Gegenkoppelwiderstand Rg, weil diese Rauschspannungsquellen
im Eingangskreis der gm-Stufe angeordnet sind und demnach ebenfalls iiber die
konstanten Steilheiten zum Ausgang transformiert werden. Mit steigenden Rg-Werten
wirkt sich das thermische Rauschen dieser Widerstinde zunehmend auf das Gesamt-
rauschen aus und stellt ab etwa 40QQ den Hauptanteil am Rauschstrom. Infolge der
ebenfalls im Eingangskreis angeordneten thermischen Rauschspannungsquellen der
Re-Widerstinde steigt der Ausgangsrauschstrom proportional zur Quadratwurzel aus
Rean:

Aly ~ u,> = J4TB-R, ~ R, (6.28)

Wihrend der Kollektorgleichstrom bei geringer oder fehlender Gegenkopplung den
groBten Anteil am Ausgangsrauschen stellt, verringert sich der Einfluss mit steigender
Gegenkopplung merklich. Die Basisschrotrauschquellen erzeugen den geringsten
Anteil am Ausgangsrauschen. Nur fiir starke Gegenkopplung und dem damit
verbundenen Anstieg des Basisgleichstroms zur Gewdéhrleistung der Eingangs-
anpassung ist ein merklicher Beitrag zum Gesamtrauschen sichtbar.

Infolge der Vernachldssigung sédmtlicher Blindleitwerte im vereinfachten Rausch-
modell stellt sich die Frage nach dem Giiltigkeitsbereich. Zur Abschétzung der
maximal zuldssigen Frequenz wurde daher der berechnete Rauschstrom mit
Simulationen unter Verwendung des vollstindigen GroBsignalmodells verglichen. Die
in Bild 6.25 dargestellten Ergebnisse zeigen erst oberhalb von 2GHz deutliche Ab-
weichungen, womit die Giiltigkeit der getroffenen Vereinfachungen fiir den
untersuchten Frequenzbereich bis 2GHz bestitigt ist.
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Bild 6.24 Zusammensetzung des Ausgangsrauschens als Funktion der Gegenkoppelung
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Bild 6.25 Vergleich des vereinfachten Rauschmodells mit Simulationen unter Verwendung des
vollstiindigen 3x30 pm? HBT-GroBsignalmodells

6.3.2.2 NF-Rauschquellen

Das weile Rauschspektrum am Ausgang der gm-Stufe wird im Frequenzbereich
unterhalb von etwa 1MHz durch das Niederfrequenzrauschen bestimmt. Die Nieder-
frequenzrauschquellen des Transistors und der Halbleiterschichtwiderstinde verur-
sachen einen 1/f formigen Anstieg des Ausgangsrauschstromes. In Bild 6.26 ist das
Kleinsignalersatzschaltbild der gm-Stufe mit den wichtigsten Niederfrequenz-
rauschquellen dargestellt. Zu den bereits im Abschnitt 5.2.4 vorgestellten Rausch-
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quellen des HBTs sind die infolge von Leitfahigkeitsschwankungen erzeugten Nieder-
frequenzleistungen in den Halbleiterschichten zu beriicksichtigen :

a-R*-I°

Sy (6.29)

Sy (f) =
mit
Hooge-Parameter ( 10°...107)
Widerstand der Probe
Gleichstrom durch die Widerstandsschicht
Anzahl der beteiligten Ladungstriager

Zz—mRe

Die Gegenkoppelwiderstinde der gm-Stufe sind mit Subkollektor-Halbleiterschichten
realisiert worden. Aus 1/f-Rauschmessungen an Proben des n-dotierten Subkollektor-
materials konnte der Hooge-Parameter zu oo = 1-10” bestimmt werden. Die im Nenner
der Gleichung (6.29) einzusetzende Ladungstrageranzahl der Widerstandsschicht wird
anhand der Schichtdicke, des Schichtwiderstandes, der Dotierungsdichte sowie der
Widerstandsweite wie folgt berechnet :

2
N o= DnscRe o g07p, (6.30)
RS
mit
t Schichtdicke ( 0.7 um )
w Weite der Widerstdnde ( 10 um )
ng;  Silizium-Dotierung ( 5x10'® cm™)
Rs  Schichtwiderstand ( 11.5 Q3/Sqr )
R Wert des Emitterwiderstandes

Das Niederfrequenzrauschen in den Ausgangsstromen berechnet man, wie bei den
weillen Rauschquellen gezeigt, durch Losung der Netzwerkgleichungen. In Bild 6.27
ist das NF-Rauschstromspektrum des Differenzstromes nebst der anteilmiBigen
Zusammensetzung aufgetragen.

Aufgrund der direkt mit dem Massepotential verbundenen Basen der Transistoren Q
und Q, werden die NF-Rauschstromquellen iiber dem Basis-Emitteriibergang (inr ge )
kurzgeschlossen und tragen somit nur unverstirkt zum Ausgangsrauschen bei. Im
Ausgangsspektrum liegen diese Anteile unterhalb der des weilen HF-Rauschens und
sind somit vernachldssigbar. Die Emitterspannungsquellen des Niederfrequenz-
rauschmodells der Transistoren Q,, Q; und Q, erzeugen iiber den Signalquellenpfad an
den einzelnen Basis-Emitter-Ubergéingen einen Spannungsabfall, der zu einer
entsprechenden Verstirkung dieser Rauschquellenbeitrdge fiihrt. In Bild 6.27 wird
deutlich, dass nur diese Rauschquellen zu einer merklichen 1/f-férmigen Aufwdlbung
des Gesamtrauschspektrums am Ausgang beitragen. Die 1/f-Rauschspannungsquelle
der Gegenkoppelwiderstinde liegt in Reihe zur dominierenden Emitterrausch-
spannungsquelle und transformiert sich demnach in gleicher Weise an den Ausgang
der gm-Stufe. Aufgrund des etwa um eine GrdéBenordnung niedrigeren 1/f-
Widerstandsrauschens ist auch dieser Anteil im Ausgangsrauschen vernachlissigbar.



Mischerdesign / Rauschanalyse 123

IOUT1

<|UNF_RE1|2>

Signalquelle

v 90°Uses

—
Uges

98E

Bild 6.26 vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild der gm-Stufe mit NF-Rauschquellen
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Bild 6.27 Zusammensetzung des 1/f-Rauschens fiir Re = 40Q bei 50Q2 Eingangsanpassung
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Die Beschreibung des NF-Rauschens der gm-Stufe kann somit ausschlieBlich mit den
Emitterrauschspannungsquellen von Q;, Qs und Q4 erfolgen, da die Emitterquelle von
Q, hauptsdchlich zu einem Spannungsabfall iiber der hochohmigen Ausgangs-
impedanz fiihrt und somit nicht zum Ausgang transformiert wird. Die Ubertragungs-
funktionen der verbleibenden drei NF-Rauschspannungsquellen sind mit den
thermischen HF-Rauschquellen der Gegenkoppelwiderstinde identisch und konnen
dem Anhang C entnommen werden. Im Bild 6.28 sind die Rauschanteile der drei
Quellen iiber den Wert des Gegenkoppelwiderstandes fiir die Frequenz 100Hz
aufgetragen. Es ist nur eine geringe Widerstandsabhingigkeit vorhanden, da die
Impedanzen der Basis-Emitter-Uberginge (BVry /lc) gegeniiber den Rg-Werten
(< 100Q2) dominieren und Anderungen der Gegenkopplung nur eine geringe Variation
des Spannungsteilerverhdltnisses bewirkt. Die Transistoren Q; und Q, erzeugen
ungefdhr gleiche Ausgangsrauschstrome. Der Stromquellentransistor Q; stellt den
Hauptanteil am NF-Rauschstrom.

150
125‘H+.+.—.+0—0—H+._._H
|E 100
= =100 Hz
75k
< y
- I = = MM F—%
. 50+
A —o— Q
25 —e— Q3
—x— Q4
O | | | |
0 20 40 60 80 100
Rg [Q]

Bild 6.28 Abhéngigkeit des 1/f-Rauschens vom Rg-Wert bei 50 QQ Eingangsanpassung fiir 100 Hz

6.3.2.3 Rauschzahl der gm-Stufe

Mit dem nunmehr bekannten Ausgangsrauschspektrum lésst sich die Rauschzahl der in
Bild 6.29 gezeigten gm-Stufe mit Lastwiderstandsnetzwerk angeben. Die Rauschzahl
berechnet sich wie folgt :

o Upyr _ Rauschspannungsquadrat am Ausgang bei rauschendem Zweitor (631)

E - Rauschspannungsquadrat am Ausgang bei rauschfreiem Zweitor

mit

2
R.R
u/?T = kToRe(ZG )(ﬁj (gm2_gml )2
L 0
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2 2
R R 4kT, -2R R R —
Z’téUT = Aii%’oise ’ ( ——t— j + 0 L. [ — J + “/3:

2
2R, + R, R; 2R, + R,
Rauschen der gm—Stufe thermisches Rauschen (RL)
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Bild 6.29 gm-Stufe mit Lastwiderstandsnetzwerk

Wertet man die Gleichung (6.31) aus, folgt :

Aib., + SKT,-R;'
F — Noise 0 L + 1 (632)
kTE) Re(ZG )(gm2 _gml )2

Wie schon aus der Definition der Rauschzahl {iber die verfiigbaren Signal-Rausch-
verhéltnisse am Ein- und Ausgang ersichtlich, ist keine Abhidngigkeit der Rauschzahl
vom Lastwiderstand Ry vorhanden. Der ausgangsseitige Abschluss mit ohmschen
Widerstinden (R ) fiihrt zu einer Rauschzahlerhéhung infolge der zugefiigten
thermischen Rauschleistung. In Bild 6.30 ist die mit Gleichung (6.32) berechnete
Rauschzahl iiber dem Abschlusswiderstand R aufgetragen. Zur Abschitzung des
Einflusses des thermischen Lastwiderstandsrauschens wurde zusitzlich die Rauschzahl
fiir rein reaktive Abschlusswiderstinde dargestellt.

20 5
0 A
— 15 | =
% ~0© o0 g
= © —e— F mit Lastwiderstandsrauschen - -3 '§
% oLl % 0 F ohne Lastwiderstandsrauschen (g
N —o— Verfligbarer Gewinn -
S 1)
2 108
5 5
T N 2
-15 5
>
L | L | L | L | L
0 100 200 300 400 500

Ry [Q]

Bild 6.30 Rauschzahl in Abhéingigkeit des Lastwiderstandes R,
mit Rg = 50Q und 50Q2 Eingangsanpassung
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Obwohl die Verwendung von kleinen ohmschen Lastwiderstinden zu einer Abnahme
des thermischen Rauschens in diesen fiihrt, steigt die Rauschzahl zu kleinen R -
Werten sehr stark an. Dies ldsst sich mit dem verfiigbaren Gewinn der Schaltung
erklaren. Wie in Bild 6.30 gezeigt, fiihren kleine Lastwiderstdnde zu einem geringen
Gewinn der Eingangsstufe aus Bild 6.29 :

Gy = 0125-(8,, =& )" R, (6.33)

Wihrend sich das Lastwiderstandsrauschen unabhingig vom R -Wert zum Ausgang
transformiert, wird das eingangsseitige Rauschen mit dem verfligbaren Gewinn
gewichtet. Fiir kleine verfiigbare Gewinne haben die ohmschen Lastwiderstdnde somit
einen groBeren Anteil am Ausgangsrauschen, was sich in der beobachteten Erh6hung
der Rauschzahl niederschligt. Zur Vermeidung des ohmschen Widerstandsrauschens
sind rein reaktive Lasten wie Parallelschwingkreise vorzuziehen. Kénnen diese aus
Bandbreitegriinden nicht eingesetzt werden, sollten moglichst grofle ohmsche
Lastwiderstinde eingesetzt werden. Dies ist jedoch nur eingeschrinkt moglich, da die
Lasten von den Ruhestromen der gm-Stufe durchflossen werden und somit zu einem
entsprechenden Spannungsabfall fithren, der den verfiigbaren Aussteuerbereich
einschrinkt.

Die Abhéngigkeit der Rauschzahl von der gewéhlten Gegenkopplung ist in Bild 6.31
exemplarisch fiir R = 300Q2 dargestellt. Fiir Re-Werte bis 90Q steigt die Rauschzahl
(dB) linear mit Rg an, da sich mit steigender ohmscher Gegenkopplung auch das
thermische Rauschen der Rg-Widerstdnde erhoht. Der iiberproportionale Anstieg der
Rauschzahl fiir Re-Werte oberhalb von 90Q ist durch den, zur Gewéhrleistung einer
50Q2 Eingangsanpassung, angestiegenen Gleichstrom gemiBl der Gleichung (6.17)
bedingt. Wie aus Bild 6.24 ersichtlich, hat das Basisstrom-Schrotrauschen in diesem
Bereich einen deutlichen Anteil am Ausgangsrauschen der gm-Stufe.

10
9,

g 7]

|—|6‘

= 5|

z

8 21

=
0 20 40 60 8 100

R [Q]

Bild 6.31 Rauschzahl der gm-Stufe in Abhéngigkeit der Gegenkopplung Re
mit R = 300Q und 50Q Eingangsanpassung
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6.4 Rauschanalyse von aktiven Schaltmischern

Zur Berechnung des Ausgangsrauschens von nichtlinearen Schaltungen wie Mischern
lassen sich die Methoden der linearen Rauschanalyse nicht anwenden, da die
Arbeitspunkte im Mischer durch das Lokaloszillatorsignal periodisch gedndert werden.
Aufgrund der Mehrdeutigkeit des Mischprozesses werden dabei neben dem
Eingangsspektrum auch Rauschleistungen aus unterschiedlichen Frequenzbereichen in
die Empfangszwischenfrequenz umgesetzt (vgl. 6.2.2). Die in den géngigen
Simulatoren eingesetzten Algorithmen zur Analyse von Rauschen in nichtlinearen
Schaltungen sind aufgrund der starken Dynamikunterschiede zwischen Rauschen und
dem Lokaloszillatorsignal mathematisch instabil [84]. Zur Rauschanalyse wird der
Mischer in dieser Arbeit als linear-zeitabhidngiges System aufgefasst. Da die
betrachteten Eingangssignale die Nichtlinearititen des Systems nur schwach
aussteuern, kann deren Ubertragungsverhalten in erster Niherung durch lineare
Netzwerkgleichungen bestimmt werden. Der entscheidende Unterschied besteht in der
Zeitabhingigkeit dieser Gleichungen. Der momentane Zustand des nichtlinearen
Systems wird unter der Randbedingung schwacher Signalaussteuerung (Rauschquellen
bzw. RF-Eingangssignal) ausschlieBlich durch die LO-Aussteuerung festgelegt.

Die Kleinsignaliibertragungsfunktion eines linear-zeitabhdngigen Systems ldsst sich
fiir den allgemeinsten Fall mit der folgenden Gleichung beschreiben :

+00

y(t) = | h(t,u)-x(u)-du (634)

—00

Diese Gleichung erinnert an das Faltungsintegral eines linearen, zeitinvarianten
Systems. Im Gegensatz zum zeitinvarianten Fall ist die Impulsantwort h(t,u) nicht nur
eine Funktion der Beobachtungszeit f sondern ist auch vom Startpunkt u des Impulses
abhingig. Wiahrend bei zeitinvarianten Systemen die Impulsantwort lediglich entlang
der Zeitachse t verschoben wurde (h(t,u) = h(t-u)), andert sich im zeitvarianten Fall
auch ihre generelle Form. Betrachtet man einen Mischer mit periodischer LO-
Aussteuerung, so ist die Impulsantwort ebenfalls periodisch und kann als Funktion der
Startphase, also der Phasenlage des LO-Signals bei der Impulszeit u, beschrieben
werden. Bei diesem Sonderfall spricht man von einem linearen, zeitperiodischen
System. Zur Beschreibung solcher Systeme wird zunichst die Fouriertransformierte
der Gleichung (6.34) gebildet :

Y(a)m) = I H(a)m’a)RF)'X(a)RF)'da)RF (6.35)
X und Y sind dabei die Fouriertransformierten des Ein- und Ausgangssignals und H
die folgende Ubertragungsfunktion :

I J. h(tu)- e’ " e/ . duy - dt (6.36)

=—00 f=—00

1
H(wy,0p) = %



128 Kapitel 6

Man erkennt, dass das Ausgangssignal aus einem kontinuierlichen Spektrum und nicht
mehr nur aus der Eingangsfrequenz wge gebildet wird. Fiir periodische LO-Anregung
ist die Impulsantwort in u periodisch und kann somit als Fourierreihe entwickelt
werden. Mit der Substitution von v = f — u in Gleichung (6.36) folgt :

1 +00 ~+00

H(G)IF,Q)RF): E J. J- h!(v’u)_ej'(w;af*wm)-u 'eijwlF.V'dl/l'dv (637)

U=—00 V=—00

Die Fourierkoeffizienten der periodischen Impulsantwort lauten :

Tro

1 ' —jnopopu
g,(v) = i j h'(vyu)-e ™" . du (6.38)
u=0
fiir
R(vau) = Y g,(v)-e /""" (639)

Setzt man Gleichung (6.39) in (6.37) ein und formt um, folgt :

H(w, @) = zHn(wlF)'é(wRF_w1F+n'wL0) (6.40)

mit
Hn(a)IF): J. gn(v)_e*j'a’m"’ 'dV

y=—00

Das Ausgangsspektrum des linearen, zeitperiodischen Systems ergibt sich schlieBlich
durch Einsetzen der Gleichung (6.40) in (6.35) :

Y(o) = iHn(a)m)'X(a)m_n'wLo) (6.41)

n=—0

Infolge der Ausblendeigenschaft der ¢ - Funktion ist das Integral iiber der Eingangs-
frequenz wgr in eine diskrete Summe iibergegangen.

Aus Gleichung (6.41) geht hervor, dass fiir zeitperiodische Systeme nur diskrete
Frequenzen um die LO-Harmonischen (n@, o) am Ausgang auftreten. Das IF-Spektrum
setzt sich folglich aus der linearen Superposition von verschobenen und entsprechend
der Ubertragungsfunktion H, gewichteten Versionen des Eingangsspektrums X
zusammen :

Y(op)= - H (0op)X(op+tw,) +

Hy(op) X(0p) + H(op) X(0p-0,,) - (6.42)
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Die Beziehung (6.42) ldsst sich auch auf statistische Prozesse (Rauschen) anwenden
und erklért die in Bild 6.4 gezeigte Bildung des IF-Rauschspektrums.

Fiir stationidre Rauschquellen deren Autokorrelationsspektren keine zeitliche Ab-
hingigkeiten zeigen, erhdlt man das Ausgangsrauschspektrum eines linearen, zeit-
periodischen Systems durch Aufsummieren der einzelnen Betragsquadrate :

+00 5
Sy(op) = Z |Hn(a)IF)| S (@p —n-o,) (6.43)
Weist die Eingangsspektraldichte keine Frequenzabhéngigkeit auf (weille Rausch-
quellen) kann der S,-Term aus der Summe gezogen werden :

2
+00 +00

Sy(@g) = Syo- Z |Hn(a)IF) |2 =Sy Z

n=—00 n=—00

Tgﬂv)e”““dv

y=—00

(6.44)

Eine weitere Vereinfachung ergibt sich wenn die Systemzeitkonstanten klein im
Vergleich zur Periodendauer des Ausgangssignals sind, d.h @y zmax.<< 1.

In diesem Fall ist die Impulsantwort wesentlich kiirzer als die LO-Periode und damit
der bendtigten Zeit fiir eine Zustandsidnderung des Mischers. Da sich der Zustand der
Schaltungsnichtlinearititen nur sehr wenig liber der Abklingzeit des Impulses dndert,
muss nun nicht mehr zwischen Start- (4) und Beobachtungszeit (f) unterschieden
werden. Diese Naherung ist auf den in dieser Arbeit untersuchten HBT-Mischer
anwendbar, da die Transistoren im Vergleich zur Arbeitsfrequenz hohe fr —Werte im
Bereich von 30GHz aufweisen. Im Bild 6.32 ist dies anhand der am IF-Port
simulierten Impulsantwort verdeutlicht. Dabei ist am RF-Port ein 0.1ps langer
Spannungspuls eingespeist worden.

LO Verlauf ( 1 GHz)

Iout - Ipc [ HA ]
()

I\/ Impulsantwort
A

AV

i

0 200 400 600 800 1000
t [ psec ]
Bild 6.32 AC-Impulsantwort am IF-Ausgang im Vergleich zur LO-Periode ( f.o = 1GHz)
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Die Gleichsetzung der Start- und Beobachtungszeit in der Modellvorstellung bedeutet,
dass die zeitliche Ausdehnung der Impulsantwort nicht ldnger als der Eingangspuls
selbst angesehen wird. Damit beschreibt die Impulsantwort die zeitabhdngige
Verstarkung zwischen der anregenden Quelle und dem Ausgangsport :

y(t)= h(t) -x(t) (6.45)

Aufgrund der direkten Kopplung zwischen LO-Signalaussteuerung und der Impuls-
antwort h(t), lasst sich diese analog zur Gleichung (6.39) mit einer Fourierreihe

anndhern. Entwickelt man das Ausgangsrauschspektrum gemdfl der Gleichungen
(6.40) bis (6.44) folgt schlieBlich :

+00
2
So= S0 |H, (6.46)
mit
(6.47)
1 Tio 1 Tio
H = —- j h(t)-e /"ot . dt = —. j h(t)-cos(nw,, -t )-dt
LO =0 TLO t=0

In Gleichung (6.47) wird von der Schaltungssymmetrie der Gegentaktmischstufe
Gebrauch gemacht. Die bisherige Darstellung beschreibt das zweiseitige Ausgangs-
rauschspektrum. Physikalische Bedeutung hat jedoch das einseitige Spektrum sy das
aus Gleichung (6.46) wie folgt abgeleitet wird:

o0 H 2
S0 = sxo-[Hé + 2-2( 2”) J (6.48)
n=1

Die H,-Faktoren stehen dabei fiir die Fourierkoeffizienten der zeitperiodischen
Ubertragungsfunktion h(t). Der erste Summand der Gleichung (6.48) beschreibt das
Ausgangsrauschen fiir den Fall ohne Oszillatoranregung wéhrend der zweite Sum-
mand die Zunahme des Ausgangsrauschens infolge der Oszillatordurchsteuerung
darstellt.

Zur Ermittlung des Mischergesamtrauschens miissen zunédchst samtliche spezifische
Zeitfunktionen h;(t) der Rauschquellen bestimmt werden. Im Anschluss daran werden
die Fourierkoeffizienten dieser periodischen Zeitfunktionen berechnet und die
Einzelrauschspektren geméall der Gleichung (6.48) aufgestellt. Das Gesamtrausch-
spektrum ergibt sich bei unkorrelierten Rauschquellen durch Aufsummierung der
Betragsquadrate.

Zusammenfassend sind die folgenden Schritte zur Rauschanalyse durchzufiihren :

1.) Berechnung des zeitlichen Spannung- oder Stromverlaufs an den
dominierenden Nichtlinearitidten des Mischers bei LO-Aussteuerung.
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2)) Bildung der zeitvarianten Kleinsignalersatzelemente durch Lineari-
sierung der Nichtlinearitdten und Beriicksichtigung der LO-abhéngigen
Arbeitspunktverschiebung.

3) Aufstellung samtlicher Zeitfunktionen hi(t), die die Umsetzung einer
Kleinsignalspannungs- oder Stromquelle zum Ausgang beschreiben. Die
LO-Abhéngigkeit ergibt sich infolge der aus Punkt 2 einzusetzenden
linearisierten, zeitabhéngigen Ersatzelemente.

4.) Berechnung der Fourierkoeffizienten aller Zeitfunktionen h;(f) und
daraus der Rauschspektren gemil der Gleichung (6.48).

5.) Uberlagerung der Rauschspektren und Berechnung der Mischerrausch-
zahl.

Die in den Punkten 1 bis 5 aufgezeigte Methode zur Analyse von Rauschen in
Mischern ist nur zuldssig, wenn die groBten Systemzeitkonstanten wesentlich
unterhalb der Lokaloszillatorperiode liegen. Sind die Zeitkonstanten jedoch in der
gleichen GroBenordnung wie die LO-Periode selbst, muss die Analyse liber die
Gleichung (6.44) durchgefiihrt werden [84]. Des Weiteren ist die vereinfachte
Rauschanalyse ausschlieBlich auf weille, statische Rauschquellen begrenzt. Alle 1/f
Rauschquellen werden somit zundchst vernachldssigt. Die iibrigen Rauschenquellen
(thermische und Schrotrauschquellen) des Mischers weisen im GHz-Bereich keine
Frequenzabhdngigkeiten auf.

Wihrend die Bedingung der Stationaritit von den thermischen Rauschquellen erfiillt
ist, muss fiir die Schrotrauschquellen sichergestellt werden, dass sie durch die
bekannte Beziehung 2eBlgc auch bei sich stark verdndernden Momentanstromen
beschrieben werden konnen. Das anliegende LO-Signal bedingt eine periodische
Anderung der Basis- und Kollektorstrome die daraufhin zu einer entsprechenden
Modulation des Schrotrauschens fiihrt. Diese periodisch variierenden Rauschquellen
werden als cyclostationdr bezeichnet [85]. Aufgrund der bei cyclostationiren
Rauschquellen vorhandenen Korrelationen von durch Vielfache der LO-Frequenz
getrennten  Spektralbereichen, ist die oben beschriebene Superposition der
Betragsquadrate mitunter nicht zuldssig. Zur Berlicksichtigung dieser Rauschquellen-
modulation ersetzt man den Momentanstrom der Schrotrauschquelle durch seinen
zeitlichen Mittelwert und fiigt der Ubertragungsfunktion zum Ausgangsport die
Funktion der Stromadnderung hinzu [84]:

_ Tig 6.49
i’ = 2e-1,,c mit [, = L'J]B/c(t)'dt ( )
TLO t=0
I t
h ()= h(t)- B/%() (6.50)

B/C
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Entspricht demnach der zeitliche Mittelwert den Ruhestromen ohne LO-Aussteuerung,
sind die bekannten Beschreibungsgleichungen des Schrotrauschens unabhidngig von
der Stiarke der Stromanderung anwendbar.

6.4.1 Bestimmung der Momentanstrome bei LO-Aussteuerung

Die Frequenzumsetzung der aktiven Mischstufe basiert hauptsdchlich auf der nicht-
linearen Kennlinie der Basis-Emitter-Diode des Bipolartransistors.

Das fiir mittlere Frequenzen giiltige Ersatzschaltbild der Gegentaktmischstufe ist in
Bild 6.33 dargestellt. Einfliisse der gm-Eingangsstufe und Riickwirkungen der Basis-
Kollektordioden werden vernachldssigt, da aufgrund der symmetrischen LO-
Aussteuerung die Emitterpotentiale der dargestellten Transistoren nahezu konstant und
die Lastwiderstinde niederohmig sind. Das verwendete GrofBsignalmodell enthalt
neben der exponentiellen Steuerkennlinie des Transistors den Basisbahnwiderstand rg
und beriicksichtigt den Basisstrom iiber die Stromverstirkung (. Es wird weiter
angenommen, dass sich rg und P nicht infolge der Oszillatoransteuerung &ndern.
Aufgrund der symmetrischen Anordnung wird zur Bestimmung der Momentanstrome
nur ein Teilzweig betrachtet. Aus den Kleinsignalspannungen u4(f) und u(t) ergeben
sich die Momentanstrome /;(t) und io(t) wie folgt :

6.51

6.52
(2] - i) o

Ohne LO-Aussteuerung (Us(t) = uo(t) = 0) teilt sich der durch die gm-Eingangsstufe
vorgegebene Ruhestrom /y zu gleichen Teilen auf die Transistoren Q; und Q, bzw. Q;
und Q, auf und ersetzt die Sattigungsstrome in den Gleichungen (6.51) und (6.52)

i(t) i)

Bild 6.33 Schaltung der Gegentaktmischstufe bei LO-Aussteuerung zur Bestimmung der
Momentanstrome i;(t) und ix(t)
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Eine Aufstellung der Maschengleichung tiber die LO-Quelle und die Transistoren Q1
und Q2 ergibt :
(6.53)

U (1) + Inl 2. 1L g In 2_i1(t) 1 ) Ry +1 ) 2_i1(t) _ 1 —0
Viu I+ I, 1, Viu B I, 1+

In dieser Gleichung ist nur noch i;(f) enthalten, da aufgrund der Speisung durch die
Eingangsstufe die Summe der Momentanstrome durch Q1 und Q2 stets dem
Ruhestromwert /o entspricht.

Wird eine cos-formige LO-Aussteuerung vorausgesetzt, erhdlt man aus Umformung
der Gleichung (6.53) die folgende Beziehung :

(6.54)
M~exp[—U—L0~cos(a)w-z‘)j-exp(cp[lw— 1_1}] IO 1_1 =0
I, Viw I, 1+p I, 1+ 8
mit

oo Lo .{RO—H”B}: gm_RO+rB

VTH ﬂ IB

Dabei erfasst der Faktor o den linearisierenden Einfluss der Generator- und
Basisbahnwiderstdnde. Fir endliche Widerstandswerte von Ry und rg kann die
transzendente Gleichung (6.54) nur mit Hilfe von Iterationen, wie dem Newtonschen
Niherungsverfahren, nach dem normierten Strom i4(t)/ly aufgeldst werden.

Die mit Hilfe eines Computerprogramms bestimmten Zeitverlaufe der Momentan-
strome sind im Diagramm 6.34 fiir den Fall a = 1 iiber zwei Oszillatorperioden
dargestellt. Das Verhéltnis der LO-Amplitude zur Temperaturspannung bestimmt
dabei maBgeblich den Verlauf der normierten Kollektorstrome.

" Upo/Um =
1 100
L — 5
0.75 7 s /\ /

1,(t)/1,

E(

0.25

«

0.8 12 16 2

Bild 6.34 normierter Kollektorstrom fiir unterschiedliche LO-Aussteuerungen und o. =1
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Mit ansteigender LO-Aussteuerung geht der zunichst cos-formige Kurvenverlauf zu
einer Rechteckfunktion tiber. Bei hohen U, o/ V74 -Werten flie3t der Strom demnach
nur noch in einem der beiden Transistoren.

Der Zeitbereich in dem beide Transistoren stromfiihrend sind, engt sich mit erhdhter
LO-Aussteuerung zunehmend ein. Die Verringerung der Anstiegszeiten deutet auf eine
Zunahme der im Kollektorstrom vorhandenen LO-Harmonischen hin.

Unterzieht man die in Bild 6.34 gezeigten Kurvenverldufe einer Fourieranalyse, erhilt
man die in Bild 6.35 iber der LO-Aussteuerung aufgetragenen Oszillator-
harmonischen des Kollektorstromes :

1 N
N=1
o 01}
R 3
5
17
7 13 15
0.01 | 11
; 9
1 5 10 50 100

ULo/V1h

Bild 6.35 Harmonische des normierten Kollektorstromes is(t)/lp in Abhiingigkeit von der LO-
Aussteuerung U, o/ Vry fiir o = 1 ( Harmonische mit N > 17 nicht dargestellt )

Wie vermutet, steigt die Anzahl der relevanten Harmonischen mit zunehmender Aus-
steuerung an. Aufgrund der symmetrischen Ansteuerung existieren nur ungeradzahlige
Harmonische im Kollektorstrom.

Aufgrund des mit o ansteigenden Spannungsabfalls an den Serienwiderstdnden Rq und
rg verschiebt der linearisierenden Faktor oo das Schaltverhalten der Transistoren zu
hoéheren U, o/ V7y Werten . Fiir eine moglichst effektive LO-Aussteuerung sind kleine
Basisbahn- und Quellwiderstinde wiinschenswert, da somit die LO- Ansteuerleistung
klein gehalten werden kann.
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6.4.2 Ubertragungsfunktionen von den Rauschquellen zum IF-Ausgang der
Gegentaktmischstufe

Das Rauschenverhalten der Gegentaktmischstufe wird von den Schrotrauschquellen
der Basis- und Kollektorgleichstrome sowie dem thermischen Rauschen der Basis-
widerstinde geprdgt. Mit dem vereinfachten Wechselstromersatzschaltbild nach
Giacoletto, das den HBT mit der fiir die Rauschanalyse erforderlichen Genauigkeit fiir
Frequenzen weit unterhalb der Transitfrequenz beschreibt, erhidlt man das in
Abbildung 6.36 gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild der Gegentaktmischstrufe. Fiir
den Frequenzbereich bis 2GHz kann die Korrelation zwischen den Basis- und
Kollektorschrotrauschquellen infolge der Ladungstrigerlaufzeit von Emitter zum
Kollektoranschluss vernachléssigt werden (vgl. Abs. 5.1.5.4). Ohne Berlicksichtigung
des 1/f-Rauschens kommen somit 3 unkorrelierte Rauschquellen pro Transistor zum
Einsatz.

2 <WVrh pu % <IVry g
out_pos cC

<|[

2> ;L I l ;L 2> .
d o regl?>

. i 2;
<|’shoI_IC| > < |’shot_IC| >

/N

Q
<[V gel®> 1

DQ
2 <|V |2> <|V |2>
TH_RB! TH_RB

g <ighot 1>

<|igm7pos|2> | | <|igm7neg|2>

Bild 6.36 Kleinsignalersatzschaltbild der Gegentaktmischstufe mit Rauschersatzquellen

In den nachfolgenden Abschnitten werden nun nacheinander die von jeder
Rauschquelle verursachten Ausgangsstrome anhand des Kleinsignalersatzschaltbildes
ermittelt. Dabei werden alle iibrigen Rauschspannungsquellen kurzgeschlossen und die
Rauschstromquellen durch einen Leerlauf ersetzt. Infolge der Momentanstrom-
abhingigkeit des Kleinsignalersatzschaltbildes der Transistoren handelt es sich dabei
um arbeitspunktabhingige, lineare Ubertragungsfunktionen. AnschlieBendes Einsetzen
der in Abschnitt 6.4.1 ermittelten Momentanstrome i;(t) und io(t) ergibt zeitperiodische
Funktionen, deren Fourierkoeffizienten die Grundlage zur Berechnung des
Mischerrauschens gemil3 der Beziehung (6.48) bilden.
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6.4.2.2 Thermisches Rauschen der Basiswiderstande

Unter Ausnutzung der Symmetrieeigenschaften geniigt die Berechnung der Kollektor-
rauschstrome von Q; bis Q4 aufgrund der thermischen Rauschspannungsquelle eines
Basiswiderstandes. Die nachfolgenden Gleichungen gehen von einer Rauschquelle am
Transistor Q, aus.

Es ergeben sich schlief3lich die folgenden Beziehungen :

IQl(t) = gml(t)'UTH_RB 1Q2(t) :_gml(t)'UTH_RB (6.55)/(6.56)
[QS(t) :_gmz(t)'UTH_RB 1Q4(t)= gmz(t)'UrH_RB (6-57)/(6-58)
mit
1 1
Ry(1)= 2.r3+ﬂ.ym.{il(t)+m} (6.59)

pon, pr()m)
ol T ) )T R0k R () (660)/(661)

Bei den Stromen und Spannungen der Gleichungen (6.55) bis (6.58) handelt es sich
zunichst noch um deterministische Signale . Die periodische Anderung im Takt des
LO-Signals ist durch die in den Gleichungen (6.51) und (6.52) angegebenen
Momentanstrome iyo(f) bestimmt. Sind die Zeitverldufe der einzelnen Kollektorstrome
bekannt, kann der IF-Ausgangspannungsverlauf uj(f) der Mischerschaltung aus Bild
6.36 berechnet werden :

RL 'R1F
u[FﬁRBﬁQl(t) = m‘[lgl(t) + 1Q4(t) - Igz(t) - 1Q3(t)] (662)
_ 2R Ry : (6.63)
u[FfRBle(t) = 2R, + R, [gml(t) + gmz(t)] UTHfRB
“1F7R37Q1(f) = hRB(t)'UTHiRB (6.64)
mit
_ _RRy ) 25 (6.65)
s (1) 2R, + R, {RX(z)}

Das Ubersetzungsverhiltnis T des IF-Ausgangsiibertragers wurde dabei zu Eins
gesetzt. Die Zeitabhingigkeit der Ubertragungsfunktion (6.65) wird ausschlieBlich
durch den 1/Rx(t) Term bestimmt. Formt man Gleichung (6.59) um und setzt in den
Ausdruck (6.65) ein, folgt :
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holr) = efie_ 2f-1y(1)-[1 = iy(1)] — (666)
(1= (0] + gl
mit
Iy (f ): lll(ot ) ( normierter Momentanstrom )

Der auf den Zweigstrom [, normierte Momentanstrom iy(f) durchlduft fiir
Aussteuerfaktoren V > 5 innerhalb einer LO-Periode den Wertebereich {0 ...+1}. Fiihrt
nur ein Transistor pro Umschaltpaar Strom, also Q,/Q; bzw. Q,/Q4 (vgl. Bild 6.36), ist
die thermische Ersatzrauschquelle des Basiswiderstandes nicht am IF-Ausgangs-
rauschen beteiligt, da im Fall von iy = 0 die Ubertragungsfunktion hgg zu Null gesetzt
1st.

Die Bedingung fiir den maximalen Rauschbeitrag erhdlt man aus der partiellen
Ableitung des Betrags der Ubertragungsfunktion hgg nach iy.

Al g o o

1 1, (6.67)
di, 2

= i—i—1
1 —h =5
2

Teilt sich der Strom gleichmiBig auf die Transistoren auf, erreicht das thermische
Basiswiderstandsrauschen am IF-Port demnach seinen maximalen Wert.

Die Extrema von hgg lauten :

fir i,=1,, i,=0 bzw. i, =0, i, =1,

= |hRB |MIN =0 (6.68)
Y 1
firi, =i, = 70
|h | _ R Ry 1 ~ R Ry I (6.69)
RB
MAX 2RL +RIF ri + 2.VTH 2RL +RIF 2'VTH
B 1,

Aus der Gleichung (6.69) ist ersichtlich, dass das IF-Rauschen infolge der thermisch
rauschenden Basiswiderstdnde durch Verwendung von moglichst kleinen /; Stromen
vermindert werden kann.

Der Einfluss der LO-Aussteuerung auf hgg ist in Abbildung 6.37 gezeigt. Fiir kleine
V-Werte (< 5) wird iiber die gesamte LO-Periode thermisches Rg-Rauschen zum IF-
Ausgang iibertragen. Stirkere Aussteuerungen begrenzen den Einflussbereich jedoch
auf den Umschaltvorgang der Transistorstrome. Eine verstirkte LO-Aussteuerung
verkiirzt den Zeitbereich, in dem alle Umschaltransistoren stromfithrend sind.
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’é 3L VULO/VTH
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Bild 6.37 Zeitverlauf der I"Jbertragungsfunktion hgrg des Basiswiderstandsrauschens zum
Mischerausgang mit ohmschen Lastwiderstinden R_ = 300Q sowie IF-Anpassung bei /o =1 mA

Aufgrund der geringeren Zeitdauer, in der die Ubertragungsfunktion hgzg von Null
verschiedene Werte annimmt, sinkt das Ausgangsrauschen.

Nach den qualitativen Betrachtungen zum Ausgangsrauschen anhand der Uber-
tragungsfunktion von deterministischen Signalen erfolgt nun die Berechnung des IF-
Rauschspektrums. Dazu werden zunichst die Fourierkoeffizienten ap n der zeit-
periodischen Ubertragungsfunktion hrg bestimmt :

fiir cos-formige LO-Aussteuerung gilt :

ay = = J. By (t)-cos(N-w,,t )-dt (6.70)
T} T,

In Abbildung 6.38 sind die Fourierkoeffizienten iiber dem Aussteuerfaktor V auf-
getragen. Es existieren nur ungeradzahlige Harmonische der doppelten LO-Frequenz,
da an beiden Umschaltflanken innerhalb eines LO-Zyklus gleichartige Pulse auftreten.
Bei kleinen Aussteuerfaktoren konnen die Fourierkoeffizienten hoherer Ordnung
vernachlédssigt werden, da der Strom nicht vollstindig umgeschaltet wird. In diesem
Fall schwacher LO-Aussteuerung (V < 2) arbeitet die aktive Mischstufe als linearer
Multiplizierer. Ubersteigt der LO-Pegel deutlich Vielfache der Thermospannung V7, ,
so wird schlieBlich der Umschaltbetrieb erreicht.

Die mit zunehmender LO-Aussteuerung verbundenen schmaleren Pulsformen der
Ubertragungsfunktion hgp spiegeln sich im Frequenzbereich in einem Anstieg der
Harmonischen wieder. Wahrend fiir kleine V-Werte der Gleichanteil |aq| tiberwiegt,
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sinkt dieser aufgrund der geringeren Pulsbreiten bei hoheren V-Werten auf das Level
der iibrigen Harmonischen ab.

Die Angleichung der Harmonischen ldsst sich anhand der folgenden Naherung
erklaren. Dazu stellt man die periodische hgg-Funktion vereinfachend als das
Faltungsprodukt einer Dreiecksfunktion (Primitive Periode) und eines Delta-Kammes
dar. Durch Bildung der Fouriertransformierten der Primitiven Periode, ergeben sich
die in Bild 6.40 gezeigten Hiillkurven bei unterschiedlichen Pulsbreiten t.

10F = Z
N=0 s
o
1 12
— 14
mz 01 | / o
= 18
001} /\
20
0.001 ‘ ‘ ‘ ‘
0.01 0.1 05 1 5 10
1 10 100 I, [mA]
V=Uio/ Vg
Bild 6.38 Fourierkoeffizienten von hgg in Bild 6.39 Fourierkoeffizienten von hgg in
Abhiingigkeit vom LO-Aussteuerfaktor V Abhiingigkeit vom Zweigstrom /o

Verringern sich die Anstiegszeiten, so muss sich nach dem Zeitbandbreitegesetz die
Signalbandbreite erhéhen.

Im Grenzfall verschwindender Anstiegszeit (t => 0) ndhert sich die Fouriertrans-
formierte schliefllich einem konstanten Wert, da hier die Nullstellen ins Unendliche
verschoben werden :

0w, = —n = o fir z = 0 (6.71)

Infolge dieser konstanten Hiillkurve ergibt sich die in Bild 6.38 beobachtbare An-
gleichung der Harmonischen ay im Schaltbetrieb des Mischers.

Zeitfunktion der primitiven Periode Spektraldichte der primitiven Periode
A 5 AU <t i At [ sin(ot/2)/(0t/2) I
T 0 > &
*i 4 s T
i '
£ —_
Nt ¥ " m
- P 5
i3
Fo
S
T T3 2 T
t [ sec]

Bild 6.40 Entstehung einer konstanten Hiillkurve der Spektraldichtefunktion infolge
abnehmender Anstiegszeiten von Dreiecks-Pulsen
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Nach Bestimmung der Fourierkoeffizienten ist nun unter Verwendung der Gleichung
(6.48) des Abschnitts 6.4 das IF-Ausgangsrauschspektrum infolge aller Basiswider-
stinde der Mischerzelle gegeben:

2 2
2 a > (a
<‘MIF_RB‘ > = 16kTrB[(70j + 22(%j:| (672)
N=1

Aufgrund der Schaltungssymmetrie und der nicht vorhandenen Korrelation zwischen
den thermischen Rauschquellen der Basiswiderstinde wurde in Gleichung (6.72) das
Gesamtausgangsrauschen durch Addition der Rauschspannungsquadrate bestimmt:

In Bild 6.41 ist die am IF-Port anliegende Rauschspannung fiir drei verschiedene
Zweigstrome /p iiber dem LO-Aussteuerfaktor V aufgetragen worden.

Es ist deutlich die vorhergesagte Abnahme des Rauschens beim Ubergang von
schwacher Aussteuerung zum Umschaltbetrieb sichtbar. Eine Minimierung des am IF-
Ausgang erscheinenden thermischen rg-Rauschens wird somit durch

1. hohe LO-Aussteuerung (d.h. Schaltbetrieb der Mischstufe)
2. geringe Zweigruhestrome

erzielt.

UIF RB [ nV/ \/ﬁZ ]

0.1 100

1 10
V= ULO / VTH

Bild 6.41 IF-Ausgangsrauschspannung als Funktion der LO-Aussteuerung fiir 3 verschiedene
Zellenruhestrome bei thermischem Basiswiderstandsrauschen ( R, = 300Q2 & IF-Anpassung )
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6.4.2.3 Schrotrauschen der Basisgleichstrome

Der Stromfluss iiber den pn-Ubergang der BE-Diode erzeugt Schrotrauschen, welches
am [F-Ausgang des Mischers erscheint. Analog zum thermischen Rauschen der
Basiswiderstinde wird zunichst die Ubertragungsfunktion fiir deterministische Signale
von den Ersatzrauschstromquellen /snot 18 @7 zur Spannung am IF-Ausgang aufgestellt:

ulFﬁlBﬁsholin(t) = h[Bin(t )'[IBJhot (6.73)
mit
ale)-i(t)

Vo
h ( ) _ RLRIF . ( ) ( ) Z'il(t)
-0l 2RL +R1F ( )+12( ) 2 rB

a0 T B

Ersetzt man J;(t) und i»(t) durch den normierten Strom iy(t), folgt :

t
t

R R V[TH'[2'iN(t)_1]_2””B’iN(t)'[iN(t)_1]
h[B_Ql(t): 0 Vo 21y (1) (6.75)

2R, + Ry TTH 2.ri.' A —1
1, B lN(t) [lN(t) ]
mit
iy(t) = 1) Wertebereich {0...+1 }

Im Bild 6.42 sind fiir unterschiedlich starke LO-Aussteuerungen die Zeitverléufe der
Ubertragungsfunktion aus Gleichung (6.75) dargestellt.

200

g 100
Z 0 1—
£-100
) ig(t)
‘ - ()

Bild 6.42 Zeitverlauf der I"Jbertragungsfunktion his_q1 des Basisschrotrauschens zum
Mischerausgang mit ohmschen Lastwiderstinden R_ = 300Q sowie IF-Anpassung bei /o =1 mA
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Der bei geringer Aussteuerung cos-formige Zeitverlauf geht mit hheren Aussteuer-
ungen in eine periodische Rechteckfunktion {iber. Schrotrauschstrome infolge der
Basis-Emitteriibergidnge von Q; bis Q4 werden somit in qualitativ dhnlicher Weise wie
das umzusetzende RF-Signal von der gm-Stufe zum IF-Ausgang iibertragen.

Aufgrund des mit stirkerer LO-Aussteuerung verkleinerten Ubergangsbereichs, in
dem alle Mischertransistoren stromfiihend sind, wird der Rauschbeitrag der Basis-
gleichstrome wie auch der Mischergewinn selbst mit hoheren V-Werten einem
Maximalwert entgegenstreben. Bildet man analog zur Gleichung (6.67) die partielle
Ableitung vom Betrag der Ubertragungsfunktion hjg q; beziiglich des normierten
Momentanstroms, ergeben sich die Bedingungen fiir den maximalen bzw. minimalen
beobachtbaren Einfluss der Basisschrotrauschquelle am IF-Ausgang innerhalb einer
LO-Periode:

fiir i,=1,, i,=0

‘ h ( ) ‘ _ \/ERLRIF (6.76)
PO wax - 2R 4R,

fir 1,=0,i, =1,

‘ hIB_Ql (t) ‘M[N =0 (6.77)

fir V= o
(6.78)

Die Maxima, zwischen denen die Ubertragungsfunktion wechselt, sind ausschlieBlich
tiber das IF-Lastnetzwerk aus R und R festgelegt (vgl. Gleichung (6.76)). Eine
schaltungstechnische Losung zur Verminderung des am IF-Ausgangs beobachtbaren
Baisisschrotrauschens ohne Beeintrachtigung des Mischergewinns scheidet demnach
aus. Bei nidherer Betrachtung des Umschaltzeitpunktes in Bild 6.42 (gestrichelte Linie)
erkennt man eine leichte Asymmetrie zwischen dem positiven und negativen
Wertebereich der Ubertragungsfunktion. Der iiber den Basiswiderstand abflieBende
Rauschstrom erzeugt einen Spannungsabfall, der sich je nach Polaritit konstruktiv
bzw. destruktiv mit dem LO-Signal {iberlagert und somit zu einer Verschiebung des
Umschaltpunktes fiihrt

Entwickelt man hjg g in einer Fourierreihe, ergeben sich die in Bild 6.43 gezeigten
Fourierkoeffizienten in Abhéngigkeit der LO-Aussteuerung. Eine symmetrisch-
periodische Rechteckfunktion weist ausschlielich ungerade Harmonische der Grund-
frequenz auf, da die Nullstellen der Spektraldichte der primitiven Periode (Rechteck-
funktion) und die geradzahligen Harmonischen zusammenfallen. Weist das Tast-
verhdltnis jedoch Werte abweichend von 50% auf, fallen die geradzahligen LO-
Harmonischen und die Nullstellen nicht mehr zusammen und lassen sich demnach
nicht mehr vernachléssigen. In Bild 6.43 sind die geradzahligen und ungeradzahligen
Fourierkoeffizienten jeweils in getrennten Diagrammen iiber der LO-Aussteuerung
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aufgetragen. Es zeigt sich, dass fiir hohe V-Werte die geradzahligen gegeniiber den
ungeradzahligen Harmonischen vernachldssigt werden konnen, da mit zunehmender
Flankensteilheit das Tastverhéltnis aufgrund des verschobenen Umschaltlevels nicht

Geradzahlige Fourierkoeffizienten Ungeradzahlige Fourierkoeffizienten
1000 1000
N=1
100 100E
—= 3
. 10 —8 10 5
5\ ° 3 7
& & 17 19
S 9 15
1 F 1 1 3
11
0.1 ‘ 0.1 ‘
1 10 100 1 10 100
V:ULO/UTH V:ULO/UTH

Bild 6.43 Fourierkoeffizienten von hz_q7 in Abhéingigkeit vom LO-Aussteuerfaktor V

mehr beeinflusst wird. Die Fourierkoeffizienten der ungeradzahligen Harmonischen
streben fiir hohe LO-Aussteuerungen denen der Rechteckfunktion entgegen.

Der Anteil des am IF-Ausgang auftretenden Basisschrotrauschens aller vier Umschalt-
transistoren (Q,_4) ergibt sich unter Verwendung der hjg o7 Fourierkoeftizienten zu :

2 8-e-1 a, \’ > ay ’
<luy | > = 5 0“%) +2-;(7j } (6.79)

Aufgrund der nicht vorhandenen Korrelation zwischen den Schrotrauschquellen der
Basisstrome ergibt sich das Gesamtrauschen durch Addition der Rauschspannungs-
quadrate. Ist das IF-Rauschen infolge einer Basisschrotrauschquelle des Transistors Q
bekannt, kann unter Verwendung der Schaltungssymmetriec das Gesamtrauschen
berechnet werden (vgl. Gl. (6.79)).

Die Auftragung der IF-Rauschspannung iiber der LO-Aussteuerung zeigt einen
Anstieg flir hohere V-Werte. Arbeitet die Mischstufe im Schaltbetrieb (V > 10) ist eine
Sattigung des Ausgangsrauschens beobachtbar. In diesem Fall wechseln die Werte der
Ubertragungsfunktion hjg 7 nur noch zwischen den in Gleichung (6.76/6.77)
gegebenen Extremwerten. Ein weiteres Ansteigen der V-Werte verringert die
Umschaltzeit und bewirkt den in Bild 6.43 gezeigten Anstieg der hdheren
Harmonischen der Fourierreihe. Die vergleichsweise kleinen Betrige der hoheren
Fourierkoeffizienten leisten jedoch nur einen vernachldssigbaren Beitrag zum
Gesamtrauschen. Weitaus stiarkeren Einfluss hat die Wahl des Ruhestroms, da das
Schrotrauschen direkt proportional zu /y ist und die Ubertragungsfunktion hig qs nur
eine geringfligige Stromabhingigkeit zeigt.
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Eine Minimierung des am IF-Ausgang erscheinenden Schrotrauschens des Basis-
stromes wird somit durch

1. geringe LO-Aussteuerung (d.h. Mischstufe arbeitet als Multiplizierer)
2. geringe Zweigruhestrome

erzielt.

Eine Minimierung des Schrotrauschens mittels geringerer LO-Aussteuerung scheidet
in der Praxis jedoch aus, da dann der Mischgewinn ebenfalls sinken wiirde.

0.1 1 | 10 | HHHI‘OO
V:ULO/UTH

Bild 6.44 IF-Ausgangsrauschspannung als Funktion der LO-Aussteuerung fiir 3 verschiedene
Zellenruhestrome bei aktiven Basisstrom-Schrotrauschquellen ( R. = 300Q2 & IF-Anpassung )



Mischerdesign / Rauschanalyse 145

6.4.2.4 Schrotrauschen der Kollektorgleichstrome

Eine wesentliche Rauschquelle in aktiven Schaltmischern mit Bipolartransistoren stellt
das Schrotrauschen der Kollektorstrome dar.

Die Ubertragungsfunktion fiir deterministische Signale von der Kollektorstromquelle
lic_shot des Transistors Q; (vgl. Bild 6.36) zum IF-Ausgang lautet :

ulF_IC_shot_Ql(t) = h]C_Ql(t ) IIC_shot (6.80)
mit

2V 21y

h (l‘) _ —RRy il(t) i p 2-i,(1) (6.81)
IC_Q1 B 2R, +R,; v ,il(t)+i2(t)+2.r3 . 3
" il(t)'iz(t) B

Ersetzt man i;(?) und i>(¢) durch den normierten Strom iy(?), folgt :

2V [ @=1]+ 2 () [iy()-1] (6.82)

R R 1 o) ;
he o) = T e . W2 D)
Lo [TH - ’BB 'lN(t)'[lN(t)_l]
0

Stellt sich durch geniigend hohe LO-Aussteuerung der Schaltbetrieb ein, nimmt die
Ubertragungsfunktion hjc gs(t) die nachfolgenden Extremwerte innerhalb eines LO-
Zyklus an :

fir i, =1,,i, =0 bzw. iy, =0, i,=1,

‘ hlcfQ‘(t ) ‘M]N =0 (6.83)

.84
R, Ry (6.84)

‘ thle(t ) ‘MAX - m

Man erkennt, dass diese Rauschquelle nur im Umschaltmoment der LO-Halbperiode
zum Ausgangsrauschen beitragt.

Ist der Transistor infolge der Basisansteuerung niederohmig geschaltet, wird die
Kollektorstromrauschquelle kurzgeschlossen und tritt somit am IF-Ausgang nicht
mehr in Erscheinung.
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Die Ubertragungsfunktion im Fall des gesperrten Transistors wird zu Null, da das
Schrotrauschen iiber dem Kollektor-Basisiibergang infolge des fehlenden Gleichstrom-
flusses nicht auftritt.

Im Bild 6.45 sind fiir unterschiedlich starke LO-Aussteuerungen die Zeitverléufe der
Ubertragungsfunktion aus Gleichung (6.82) dargestellt :

0

-200

100

_ 10
< 5
< -100 25
> ]

S,

Q
=

1 05 o 05 1
T,

Bild 6.45 Zeitverlauf der Ubertragungsfunktion hic s des Kollektorschrotrauschens zum
Mischerausgang mit ohmschen Lastwiderstinden R_ = 300 Q sowie IF-Anpassung bei /o =1 mA

Entwickelt man hjc s in einer Fourierreihe, ergeben sich die in Bild 6.46 gezeigten
Fourierkoeffizienten in Abhingigkeit der LO-Aussteuerung.

Die Fourierkoeffizienten streben fiir hohe LO-Aussteuerungen denen einer Pulsfolge
entgegen. Aufgrund der bei ansteigendem LO-Pegel verminderten Ubergangszeit, in
der alle Schalttransistoren leiten, nimmt das Kollektorstrom bedingte IF-Rauschen
entsprechend ab.

Der Anteil des am IF-Ausgang auftretenden Kollektorrauschens der gesamten
Mischerzelle berechnet sich wie folgt :

o[> - 8.3.10.“%0j +2:y (%Nj } (6.85)

Zur Verringerung des am IF-Ausgang erscheinenden Kollektorschrotrauschens gelten
somit folgende Regeln :

1. hohe LO-Aussteuerung (d.h. Mischstufe arbeitet als idealer Umschalter)
2. geringe Kollektorruhestrome
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Geradzahlige Fourierkoeffizienten
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Ungeradzahlige Fourierkoeffizienten

10 100

Bild 6.46 Fourierkoeffizienten von hic_qs in Abhiingigkeit vom LO-Aussteuerfaktor V

uIF_IC [ nV/ \/ﬁZ ]

|

‘10 | HH‘I‘OO

V:ULO/UTH

Bild 6.47 IF-Ausgangsrauschspannung als Funktion der LO-Aussteuerung fiir 3 verschiedene
Zellenruhestrome bei aktiven Kollektorschrotrauschquellen ( R_ = 300Q2 & IF-Anpassung )
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6.4.2.5 Thermisches Rauschen des LO-Quellwiderstandes

Thermisches Rauschen des Innenwiderstandes der Lokaloszillatorquelle wird aufgrund
des doppelt-balancierten Mischerprinzips, wie auch das LO-Signal selbst, nicht an den
IF-Ausgang transformiert.

6.4.2.6 Thermisches Rauschen der ausgangsseitigen Lastwiderstinde

Die Last der Mischerzelle wird in dieser Arbeit durch rein ohmsche Widerstande (R, )
gebildet. Zur Vermeidung des thermischen Rauschens und Erhéhung der RF-IF und
LO-IF Isolation findet man hédufig auf die IF-Frequenz abgestimmte Parallel-
schwingkreise. Wegen der BandpalB3charakteristik der Schwingkreisimpedanz und des
hohen On-Chip-Flachenbedarfs von Induktivitdten ist der Einsatz von reaktiven Lasten
in MMIC Breitbandmischern nicht vertretbar.

Im Gegensatz zu den librigen Mischerrauschquellen wird der am IF-Ausgang messbare
Rauschbeitrag ausschlielich durch das Verhiltnis des inneren (R_ ) und des externen
Lastwiderstands (R ) bestimmt :

2 2R}, 2
<‘u1F_RL‘ > = m‘<‘“m_rff‘ > (6.86)
mit
<ty | > =4kTR,

Bei Anpassung zwischen Mischerausgang und der IF-Last ergibt sich die Ausgangs-
rauschspannung zu :

<‘u1F_RL‘2 > = 2:k-T-R (6.87)

Setzt man eine fiir differentielle SAW-IF Filter géngige Eingangsimpedanz von 600C2
ein, betrdgt dieser Rauschanteil etwa 2.2nV/sqrt(Hz) und liegt damit unterhalb des
Kollektorstromrauschens (vgl. Bild 6.47) bei Zellgleichstromen oberhalb von 0.4 mA.

6.4.2.7 Stromrauschen der gm-Stufe

Neben den bisher betrachteten Rauschquellen der Mischerzelle selbst, tritt auch das im
Abschnitt 6.3.2 untersuchte Rauschen der gm-Stufe am IF-Augang in Erscheinung.
Die teilweise Korrelation der Stromrauschquellen <|igm pos|> und <|igm neg|™> muss bei
der Uberlagerung am IF-Lastwiderstand unbedingt beachtet werden. Die linearen,
zeitvarianten Ubertragungsfunktionen der deterministischen Stromquellen sind
betragsméfig identisch und lauten:
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Ui 1 ogn gl t) = 0 (), 0 s (6.88)
TP 5 I N O3 19 AU (6.89)
mit
BV y BV ,(il<r)+i2<t>j
by () =R SRAG . 2 Lm0
1_gm 2R, + R, r3+ﬂ.Vm _(il(t)ﬂ'z(t)j R0+r3+ﬂ'Vm _(il(t)"'iz(t)J
2 0,(2)1,(?) 2 i,(t)-i,(1) (6.90)

Ersetzt man J;(t) und i»(t) durch den normierten Strom in(t) ( vgl. Gl. (6.66) ), folgt :

By ()= (6.91)
0 (i) BV @)1=, )+ 2
x| O 0O O (-5 0)+=
2R, + R, re i (1) (1=iy () + ﬂz';/TH (R, +75) iy (@) -(1=iy (1) + ﬂz';/m

Bei geniigend starker LO-Aussteuerung erreicht der Momentanstrom iy(f) innerhalb
einer Periode seine Maximalwerte {0 ...+1} und flihrt zu den folgenden Extremwerten
der Ubertragungsfunktion hy_gpm(?) :

fiir i,=1,,i,=0 bzw. i, =1

R R
h t =+—L
1 e (] yax TR R (6.92)
fiir i,=0,i,=1, bzw. i,, =0
_ RLRIF
h[ﬁgm(t)‘MlN __2RL+RIF (6.93)

Dieses Verhalten entspricht dem der Vorzeichenwechselfunktion, die den Kern des
Frequenzumsatzes im Mischer darstellt (vgl. Abs. 6.1). Infolge der direkten
Uberlagerung zum Nutzsignalstrom der gm-Stufe werden die gm-Rauschstromquellen
analog zum RF-Signal in die IF-Seitenbidnder umgesetzt. Das Verhiltnis des IF-
Signals zu diesem Rauschanteil ldsst sich demnach nicht durch die LO-Aussteuerung
andern. Ein infolge hoherer LO-Austeuerung zunehmender Rauschpegel am IF-Port ist
somit nicht grundsitzlich als negativ zu bewerten, da auch das Nutzsignal proportional
ansteigt und somit den Signal-Rauschabstand zum gesamten Rauschpegel am IF-Port
andert.

Der Zeitverlauf von hj gn(t) entspricht qualitativ der im Bild 6.42 dargestellten
Ubertragungsfunktion des Basisschrotrauschens. Die Berechnung des IF-Rauschens
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erfolgt wiederum {iiber die aussteuerabhingigen Fourrierkoeffizienten. Wie bereits
erwdhnt, muss die Korrelation zwischen den Rauschquellen der komplementéren
Stromzweige beriicksichtigt werden. Aufgrund der gleichen Betriige der Ubertragungs-
funktionen zwischen den Stromquellen und dem IF-Ausgang werden die teilweise
korrelierten Rauschstromquellen zu einer effektiven Gesamtquelle zusammengefasst.

s o= <l +i ?

< ‘ gm _ pos gm _neg

igm_e?ﬁ“ > ( 6.94 )

und anschlieBend die Berechnung der IF-Rauschspannung durchgefiihrt :

2 " 2
B T [ I P (6.95)
_¢ 2 £ 2

< ‘ uIF_I_gm

1000 ¢
- N=1
100 £
7 3
5
T
0.1 ‘ AN —— ‘
1 10 100

V = ULO / VTH

Bild 6.48 Fourierkoeffizienten von h; gm in Abhéingigkeit vom LO-Aussteuerfaktor V

Innerhalb eines LO-Zyklus sind die Abschnitte der beiden Extremzustidnde gleich lang
und das Tastverhiltnis entspricht damit exakt 50%. Die geradzahligen Fourrier-
koeffizienten und der DC-Wert (ap) treten deshalb in Gleichung (6.95) nicht in
Erscheinung. Arbeitet der Mischer im Umschaltbetrieb (V > 100) konnen die
Koeffizienten iiber die Fourierreihe der Rechteckfunktion direkt berechnet werden :

. _ 4RR, (D) o
Nzl 2R, +R, (2n+1)-x S

(6.96)

Setzt man diesen Wert in die Beziehung (6.95) ein und bildet den Grenzwert fiir N
gegen unendlich, folgt :
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RLRIF

> = —
2R, + R,

(6.97)

<‘ Ui | em <| igm,eff |> '

Das Stromrauschen der gm-Stufe wird daher ausschlieBlich durch das Lastnetzwerk
bestimmt, da im Grenzfall des Schaltbetriebes die Mischerzelle lediglich die Phasen-
lage periodisch dndert und somit keinen Einfluss auf stochastische Signale ausiiben
wird. In Bild 6.49 ist das Ausgangsrauschen infolge der gm-Stufe iiber der Aus-
steuerung V aufgetragen. Als Parameter tritt der die Linearitdt bestimmende Gegen-
koppelwiderstand Rg auf. Zur Gewéhrleistung einer 50 QQ Eingangsimpedanz der gm-
Stufe wurde der Ruhestrom gemif der Gleichung (6.17) jeweils nachgefiihrt.

Mit zunehmendem Gewinn des Mischers steigt das Rauschen an und erreicht seine
Sattigung bei Erreichen des Mischer-Schaltbetriebes. Die Erhohung und Linearitét
infolge der Rg-Gegenkopplung geht zu Lasten der Empfindlichkeit, da sich das
thermische Rauschen der Rg-Widerstdnde mit dem Eingangssignal iiberlagert.

2.5

20

Hz ]

1.5+

om [DVA

—_
S
T

UrF |

Ic = V(100Q - Rp)™!

1 10 100
V = ULO / VTH

Bild 6.49 IF-Ausgangsrauschspannung als Funktion der LO-Aussteuerung fiir 5 verschiedene
Gegenkoppelwiderstinde, I¢c fiir 50 Q Eingangswiderstand ( R, =300 Q & IF-Anpassung )

Wie im Kapitel 6.3.1 gezeigt, hat man bei der Dimensionierung der gm-Stufe nur den
Freiheitsgrad der Wahl des Ry Widerstandes, da der Ruhestrom infolge der
geforderten Anpassung bereits festliegt. Zur Erhohung der Flexibilitdat beim Design der
gm-Stufe kann die in Bild 6.50 gezeigte Modifikation der Eingangsbeschaltung zum
Einsatz kommen. Es handelt sich dabei um eine Zwangsanpassung bei der die
Eingangsimpedanz durch die Serienschaltung eines Vorwiderstandes mit der nach-
folgenden gm-Stufe gebildet wird. Infolge dieser Abwandlung sind nun der Ruhestrom
und der Wert des Gegenkoppelwiderstands in gewissen Grenzen frei wéhlbar.
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_ VTH
R,= 100Q —2R,,, N (698)
mit
12 -1
RPAD — aPAD 1100 Q _Vﬂ Io — VTH [ aPAD ]
2 I, R, -100Q[2a,,, —1]

Ap,p = 0..01

Unter Ausnutzung des zusitzlichen Freiheitsgrades ist es moglich die Inter-
modulationsprodukte 3.0rdnung zu minimieren. Dieser Linearititsgewinn geht jedoch
auf Kosten der Empfindlichkeit, da das thermische Rauschen des ohmschen
Widerstandes Rpap direkt am Eingang des Mischers anliegt.

In Bild 6.51 wurden die IF-Ausgangsrauschspannungen fiir unterschiedliche Ruhe-
strome im Schaltbetrieb des Mischers iiber dem Aufteilungsfaktor (opap ) aufgetragen.
Es ist ein deutlicher Anstieg der Rauschpegel mit steigenden oapap-Werten
beobachtbar. Je hoher der Ruhestrom gewihlt wurde, desto starker dndert sich das IF-
Rauschen. Dies erklédrt sich aus der mit ansteigendem Ruhestrom fallenden BE-
Impedanz, die zur Gewéhrleistung der gewiinschten Eingangsanpassung mit hoheren
Re-Werten ausgeglichen werden muss und damit bei gleichen Aufteilungsfaktoren zu
groBBeren Rpap-Werten fiihrt (vgl. G1.(6.98)).

Aufgrund der zunédchst nur geringen Zunahme des IF-Rauschpegels sollte man sich auf
den Wertebereich a pap < 50% beschranken. Bei der Wahl von groferen Aufteilungs-
faktoren steigt das IF-Rauschen exponentiell, da mit den Rpap-Werten die thermische
Eingangsrauschspannung steigt und die abnehmende Rg Gegenkopplung zu einem
hoheren Einfluss des /c-Schrotrauschens der Transistoren Q5 fiihrt (vgl. Bild 6.52).

ly ly
Q,
Re
- Q; —>
500 Re 500
) R )
RF Q, E RF

Bild 6.50 Anderung der Eingangsstufe zur Gewinnung eines zusitzlichen Freiheitsgrades
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Bild 6.51 IF-Ausgangsrauschspannung als Funktion des Aufteilungsfaktors o
(RL=300Q & IF-Anpassung, V=100)

s Ic-Schrotrauschen der gm-Stufe

—e— [c=05mA
—o—  =1.0mA
=15mA
—o—  =2.0mA

0 20 40 60 80 100

Bild 6.52a Ic-Schrotrauschen der gm-Stufen-Transistoren am IF-Port als Funktion von o

thermisches Rauschen des Serienwiderstandes Rpap

—e— [c=05mA

038 =1.0 mA
s
Z 06
S O

<]

g 04

32

(=9

o

202

0[ A | A | A | A | A
0 20 40 60 80 100
opap [ %]

Bild 6.52b therm. Rauschspannung iiber Rpap am IF-Port als Funktion von a
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6.4.3 Vergleichende Gegeniiberstellung der Mischer-Rauschquellen

Zur Beurteilung der einzelnen Rauschquellen sind in den Bildern 6.53 und 6.54 die am
IF-Port messbaren Rauschspannungen iiber der LO-Aussteuerung und dem Ruhestrom
aufgetragen. Den Hauptanteil des Ausgangsrauschens bilden bei geringem LO-Pegel
(V < 1) die Kollektorschrotrauschquellen der Mischerzelle. Dieser Anteil ldsst sich
ausschlieflich iiber kleinere Ruhestrome durch die Umschalttransistoren der
Mischerzelle verringern. Bei starker LO-Aussteuerung (V > 30) sind die Schrotrausch-
quellen der Mischerzelle gegeniiber dem thermische Rauschen der ohmschen
Lastwiderstinde und dem Rauschen der gm-Stufe vernachlissigbar. Ublicherweise
betreibt man die Mischstufe hauptsidchlich in diesem Arbeitsbereich (Schaltmischer)
da der Konversionsgewinn hier sein Maximum erreicht und das Mischerrauschen bei
hohem LO-Pegel abnimmt. Die Absenkung des Rauschpegels ist dabei auf die
Verkiirzung der Ubergangszeit zwischen den beiden méglichen Schaltzustinden
(Transistor aus bzw. ein) zuriickzufiihren. Infolge des hoheren Konversionsgewinns
steigt der Pegel des in der gm-Stufe erzeugten Rauschens am Mischerausgang an und
dominiert ab einem Aussteuerfaktor von V=5 schliefllich das Mischerrauschen.

Das thermische Rauschen der ohmschen Lastwiderstinde (R_ ) bildet einen iiber der
LO-Aussteuerung konstanten IF-Rauschpegel. Dieser liegt bei geringer LO-
Aussteuerung deutlich unterhalb des Kollektorschrotrauschens und verschlechtert fiir
mittlerer Ruhestrome (/¢ ~ 1 mA) nur unwesentlich das Rauschverhalten des Mischers
in diesem Arbeitsbereich (linearer Multiplizierer). Zur Vermeidung des Lastwider-
standsrauschens, welches im Schaltbetrieb merklichen Einfluss auf das Mischer-
rauschen ausiibt, konnen reaktive Lasten eingesetzt werden, die haufig aus auf die IF-
Frequenz abgestimmten Parallelschwingkreisen bestehen.

5 B —x— I - Schrotrauschen
—eo— I¢ - Schrotrauschen
Z:Mischer - therm. Rauschen
- therm. Rauschen
- Rauschen

0.177 B ~~1 T 10 “ “H‘l‘OO
V:ULO/VTH

Bild 6.53 Gegeniiberstellung der HF-Rauschquellen der aktiven Mischstufe in Abhingigkeit des
LO-Aussteuerfaktors V ( RL=300Q & IF-Anpassung, Ic =1 mA )
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Bild 6.54 Gegeniiberstellung der HF-Rauschquellen der aktiven Mischstufe in Abhingigkeit des
Ruhestroms /¢ (R =300Q2 & IF-Anpassung, V =100 )

Dieser Losung stehen die eingeschrinkte IF-Bandbreite und der hohe Platzbedarf von
integrierten Schwingkreisinduktivititen entgegen.

Aufgrund der hohen Stromverstirkung der HBTs tragen die Basisschrotrauschquellen
nur unwesentlich zum Ausgangsrauschen der Mischerzelle bei.

Ein Vergleich des in der Umschaltstufe erzeugten IF-Rauschens (Zg., ) mit dem des
Gesamtmischers (Zyiscner ) Z€1gt den iiberwiegenden Einfluss der gm-Stufe im iiblichen
Schaltbetrieb. Erhoht man den Ruhestrom l¢, steigt das Schrotrauschen der Mischer-
zelle wesentlich stirker als das gm-Rauschen am IF-Ausgang an (vgl. Bild 6.54 ). Eine
Einflussnahme auf das Mischerrauschen ist somit insbesondere iiber die Wahl des
Ruhestroms moglich. Da auch das Intermodulations- und das Kompressionsverhalten
des Mischers vom Ruhestrom abhdngig sind, ist eine Festlegung an dieser Stelle noch
nicht moglich, sondern muss zur Optimierung des Dynamikbereiches im Einklang mit
dem GroBsignalverhalten gewéhlt werden.

6.4.4 Rauschzahlberechnung von aktiven Mischerstufen

Zur Beschreibung der Empfindlichkeit von Empfangssystemen ist es iiblich das Signal
zu Rauschverhiltnis (S/R) am Ausgang anzugeben. Mit Hilfe dieser Grofle sind
Systemdesigner in der Lage bendtigte Eingangspegel fiir ein vorgegebenes
Modulationsverfahren und eine bestimmte Signalbandbreite anzugeben. Das minimal
mogliche Signal-Rauschverhdltnis bei den heutzutage weitverbreiteten digitalen
Ubertragungsstrecken wird durch die maximal tolerierbare Bitfehlerrate vorgegeben.

Zur Berechnung des S/R-Verhéltnisses bendtigt man neben dem Rauschen infolge der
eingangsseitigen Abschlussimpedanz auch den vom Empfangssystem (Vorverstarker,
Mischer, IF-Filter u.s.w.) beigefiigten Rauschanteil. Im Falle eines linearen,
rauschfreien Empfangssystems wiirden das Eingangsrauschen und das Eingangssignal
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selbst in gleicher Weise zum Ausgang umgesetzt werden. Das S/R-Verhiltnis sollte
sich demnach beim Durchlaufen der idealen Empfangsschaltung nicht é&ndern.

Der die Anderung des Signal-Rauschverhiltnisses angebende Rauschfaktor wire somit
mit Eins anzusetzen. In den meisten Ubertragungssystemen liegen jedoch
Ubertragungsband und Basisband in unterschiedlichen Frequenzbereichen. Zur
Verarbeitung des Antennensignals werden demnach Mischstufen eingesetzt, deren
Funktionsweise auf der Ausnutzung von nichtlinearen Effekten beruht.

Aufgrund der nichteindeutigen Frequenzumsetzung in heterodynen Systemen, d.h. die
Existenz von Nebenempfangsfrequenzen im unteren und oberen Seitenband um die
Harmonischen der LO-Frequenz (vgl. Bild 6.5), iiberlagern sich im IF-Frequenzband
nichtkorrelierte Rauschleistungen durch Frequenzumsetzung aus diesen zumeist
unerwiinschten Frequenzbédndern. Selbst fiir den hypothetischen Fall der rauschfreien
Mischstufe steigt der Rauschpegel starker als das gewiinschte Eingangssignal an, da
das thermische Rauschen der Eingangsimpedanz im allgemeinen bei allen Neben-
empfangsfrequenzen auftritt und entsprechend der vorliegenden Mischercharakteristik
zum [F-Band umgesetzt wird. Besitzt die Mischstufe nur zwei Empfangsbiander bei
[fLotHir| und [f o-fir| und ist der Konversionsgewinn auf diesen Frequenzen identisch,
betragt das ausgangsseitige S/R-Verhiltnis fiir den Einseitenbandbetrieb nur noch dem
halben S/R-Verhédltniss des FEingangs. Die Einseitenbandrauschzahl dieser
hypothetischen Mischstufe muss somit bereits mit 3dB angegeben werden !

Die Vorgehensweisen zur Berechnung von Rauschzahlen in linearen Schaltungen und
in Mischstufen unterscheiden sich daher grundlegend.

Die Definition der Rauschzahl geht auf eine IRE Veroffentlichung von 1960 [86] und
eine Erweiterung auf Mischstufen aus dem Jahre1963 [87] zuriick. Letztere lautet :

Bei einer festgelegten Eingangsfrequenz entspricht das Verhdltnis von :

1) der verfiigbaren Rauschleistungsdichte [ W/Hz | am Ausgang, wenn sich
die Quellimpedanzen aller Eingangsports auf der Standardrausch-
temperatur von 290 K befinden.

zZu

2) dem Anteil von 1) der ausschliefslich von der Rauschleistungsdichte der
Eingangsquellimpedanz auf der Standardrauschtemperatur (290K) und
auf der Signalfrequenz erzeugt wird.

der Einseitenbandrauschzahl.

Der Ziihlerterm (1) beriicksichtigt demnach sdmtliche Rauschquellen des Mischers,
alle Transformationen des Rauschens der Eingangsimpedanz, sowie das durch die
Abschlusslast am [F-Port generierte Rauschen. Im Gegensatz zu linearen Schaltungen
tritt das Eingangsrauschen infolge der Nebenempfangsfrequenzen mehrfach in
Erscheinung.

Der von der Quellimpedanz generierte Rauschanteil lasst sich wie folgt angeben :
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NZ"hler#lzk]E).(G()_i_Gl—i_Gl""---+Gn+G,;) (6.99)

a

Dabei entspricht der kT, -Term der verfiigbaren Rauschleistungsdichte der Quell-
impedanz bei Standardrauschtemperatur 7o = 290K. Der Klammerausdruck entspricht
den Konversionsgewinnen auf den folgenden Empfangsbéndern :

Jo = ‘n'fLo_le‘ f = "’l‘fLO+f1F‘ mit n=12...N (6.100)

Der Wert G beschreibt das Ubersprechen des Eingangsrauschens bei der IF-Frequenz
zur Ausgangslast. In den meisten Mischerschaltungen nehmen G4 und G4 annéhernd
gleiche Werte an, wihrend die Konversionsgewinne bei den LO-Harmonischen
weitaus kleiner ausfallen. Eine Vernachldssigung der Konversionsgewinne hdherer
Ordnung ist nur bei Schmalbandmischern mit guter Filterung mdéglich. Die in dieser
Arbeit untersuchten aktiven, doppelt-balancierten Mischer weisen jedoch auch bei den
hoheren Harmonischen noch merkliche Konversionsgewinne auf und diirfen daher
nicht vernachldssigt werden.

Am Beispiel des idealen Schaltmischers ldsst sich dies einfach zeigen :

Vee(t) = 1-cos[ @, -t ] = normiertes RF-Eingangssignal ~ (6.101)

n 2

Vi (t): il ‘ COS[(a)RF + (2” - l)ww ) ‘ t] + COS[(a)RF - (2” - l)a)LO ) t]
T (_ 1) (2n N 1) oberes Seitenband unteres Seitenband
mit
n=1, 2 ... Zahlindex der LO-Harmonischen
! T4 | Ve 7 (2n-1)
S 8 & 1
G, = G/ = -392dB G +G )=—) —— =0.18%
1 1 WZ:;‘( n n ) 72_2 ; ( 2n _ 1 )2

Die Summe der Konversionsgewinne hoherer Ordnung ist damit eindeutig nicht
vernachlissigbar. Da es sich bei diesem Beispiel um einen passiven, verlustlosen
Frequenzumsetzer handelt, ergibt die Summe der Konversionsgewinne exakt den Wert
Eins. Die innerhalb des Frequenzumsetzers generierte und am IF-Ausgang
erscheinende Rauschleistung wird liber den Spannungsabfall am Lastwiderstand R;

beriicksichtigt :

2
v

n

N sinersr = ra (6.103)
L

Die Rauschspannung v, kann darin aus Simulationen unter Verwendung von
rauschfreien Abschliissen an den Mischerports gewonnen werden.
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Der Nennerterm (2) stellt denjenigen Anteil am Ausgangsrauschen dar, der {iber den
prinzipiellen Transformationsweg, also vom Rauschen am RF-Eingang auf der RF-
Frequenz, zum IF-Ausgangs gelangt :

N

Nenner

= kT, -G, (6.104)

Aus den Beziehungen (6.99), (6.103) und (6.104) ergibt sich schlieBlich die
Definitionsgleichung der Einseitenbandrauschzahl :

kT, (G, +G, +G + ... +G, +G ) + V'R,
kT, -G,

Fogp = (6.105)

In dieser Gleichung wird das Rauschen in der IF-Ausgangslast vernachléssigt. Bei sehr
rauscharmen Frequenzumsetzern mit ungeniigender Signalverstirkung darf das Last-
rauschen jedoch nicht unberticksichtigt bleiben.

In dieser Arbeit wird von einer angepassten Ausgangslast ausgegangen. D.h.
breitbandiges Rauschen des Lastabschlusses wirkt sich nur minimal auf den
Ausgangsrauschpegel aus. Des Weiteren konnen Selbstmischprozesse am IF-Ausgang
von aktiven Frequenzumsetzern vernachlissigt werden. Diese fithren besonders bei
Diodenmischern zu einer merklichen Erhéhung der Rauschleistungsdichte auf der IF-
Frequenz. Grund hierfiir ist die nicht oder nur ungeniigend vorhandene Isolation
zwischen den RF- IF- und LO-Signalen. Kommen jedoch Transistoren zum Einsatz, so
wird infolge der vorhandenen Isolation zwischen den Anschlusstoren eine erneute
Prozessierung (Selbstmischung) des [F-Ausgangsrauschens unterbunden.

Ist die Vernachldssigung des Lastwiderstandsrauschens zuléssig, kann analog zur
linearen Zweitoren folgender Zusammenhang zwischen der effektiven Eingangs-
rauschtemperatur und der Einseitenbandrauschzahl angegeben werden :

T,= T,-(Fe—1)= 290K-(Fg— 1) (6.106)

Mit dieser Beziechung wird das Gesamtrauschen des Frequenzumsetzers einer
hypothetischen Temperaturerhohung der RF-Quellimpedanz zugeschrieben. Bei
bekanntem Eigenrauschen der Quellimpedanz (z.B. Antennen-Rauschtemperatur T, ),
folgt fiir die Betriebsrauschtemperatur Top des Empfangssystems :

Tp= T,-(Fgy—1) + T, (6.107)

Unter Zuhilfenahme der Betriebsrauschtemperatur kann die dquivalente Eingangs-
rauschleistung ( vgl. Abs. 6.2.3 ) ermittelt werden. Diese gibt die bendtigte Empfangs-
leistung an, welche ein Signal-Rauschverhiltnis von gerade Eins am Empfénger-
ausgang erzeugt :

= k-B-T,, = k.B.{TO.FSSB ~- T, + TA} (6.108)
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Mit dieser Beziehung ist die Eingangsempfindlichkeit des Empfangers gegeben. Fiir
schwach biindelnde Antennen im mitteleuropdischen Raum ndhert sich T, fiir
Frequenzen > 1GHz der Standardrauschtemperatur von 290 K an [88].

Ein Gleichsetzen der Antennen-Rauschtemperatur T, mit der Standardrausch-
temperatur Ty, fithrt schlieBlich zu der in Gleichung (6.10) angegebenen Beziehung.
Um aus der bereits angegebenen Rauschspannung v, (siehe Kap. 6.4.3) die fiir ein
Systemdesign bendtigte Rauschzahl zu generieren, miissen zunéchst die Konversions-
gewinne G, _, in Abhidngigkeit der LO-Aussteuerung V und des Zellruhestromes
ermittelt werden.

6.4.4.1 Konversionsgewinne der aktiven Mischstufe

Zur Bestimmung der Konversionsgewinne kommt das in Bild 6.55 dargestellte
Blockschaltbild zum Einsatz. Das Verhiltnis aus verfiigbarer IF-Ausgangsleistung zur
verfligbaren RF-Eingangsleistung wird als Konversionsgewinn definiert :

P , F,
G = @@ G = el (6.109)
Pavl@/;, Pavl@fn’

Der Zihlindex n gibt dabei die RF-Empfangsfrequenz gemif3 der Gleichung (6.100)
an. Die Konversionsgewinne sind iiber die Spannungsabfille ermittelbar :

~ 2 n 2
G — RO . ulF@le G! — RO . ulF@le ( 6110 )
' 2R, | Uway, 2R, \ Uway

Der Quellwiderstand Ry wird in den nachfolgenden Betrachtungen mit 50C2 angesetzt.
Damit liegt die Steilheit der gm-Stufe mit 10mS pro Stromzweig fest (vgl. GL. (6.21)).
Der Zeitverlauf der Spannung am IF-Ausgang berechnet sich wie folgt :

ulF(t) = 2gm”1N(t)'h1_gm(t) (6.111)

Dabei ist die lineare, zeitvariante Ubertragungsfunktion hy gm(t) aus Gleichung (6.91)
einzusetzen. Aufgrund Ihrer Periodizitdt kann hj gn(t) als Fourrierreihe angendhert
werden :

(6.112)

u[F(t) = 2g, 'MAIN@fH COS( [ nW o+ O ]'t )'Zak 'COS( kot )
;

hszM(t)
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RLY u=1

« 11,

Bild 6.55 Blockschaltbild der Gegentaktmischstufe

Nach Anwendung des cos-Additionstheorems ergibt sich : (6.113)

o0

”1F(t): gmuAIN@f,, Z a COS( [ka)LO —nwp, _a)m]'t )+ a COS( [ka)LO thno, +a)1F]'t )
k=1

Abwidrtmischung Aufwdrtsmischung

Im untersuchten Fall der Abwirtsmischung wird nur der erste cos-Term beriick-
sichtigt. Den von der RF-Eingangsfrequenz nw;o+w; zur Zwischenfrequenz -
umgesetzten Anteil erhilt man fiir k =n :

M]F@f,F(t) = gm.an.ﬁ[N@fn.cos(a)lF.t): ﬁzF@f,F'COS(a),F't) (6.114)

Die Konversionsgewinne ergeben sich durch Einsetzen des Ausdrucks (6.114) in die
Gleichungen (6.110) zu :

, R 1
G, = G, = —2(g,q,) = -a, (6.115)

Darin steht a, fiir die aussteuerabhiingigen Fourierkoeffizienten der Ubertragungs-
funktion h; gm(t, V,lp) mit den eingesetzten Widerstandswerten Rjr = 2R zur Gewihr-
leistung einer ausgangsseitigen Anpassung.

Die Berechnung erfolgt iiber die in Abschnitt 6.4.1 bestimmten LO-periodischen
Momentanstrome, das Einsetzen dieser in die Bestimmungsgleichung fiir h; 4, und
einer anschliefenden Fourrierreihenentwicklung.

Im nachfolgenden Diagramm sind beispielhaft die so ermittelten Konversionsgewinne
in Abhingigkeit des LO-Aussteuerfaktors V fiir R = 300Q2 / Ry = 50Q aufgetragen.
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Bild 6.56 Konversionsgewinne in Abhiingigkeit des Aussteuerfaktors V,
lo=1 mA, R. =300Q ( Frequenzen weit unterhalb der Mischergrenzfrequenz )

Arbeitet die Mischstufe im Schaltbetrieb, so konnen die Fourierkoeffizienten der
rechteckformigen Ubertragungsfunktion h; gm(f) direkt angegeben werden und sind in
Gleichung (6.115) einzusetzen :

Gr _ RL . 1
2Rt (2n+1)

Gy = (6.116)

G, =

n Gén = 0 n =
Die Konversionsgewinne sind damit direkt proportional zum verwendeten Last-
widerstand R,. Aus Gleichung (6.116) geht hervor, dass bei LO-Grundwellen-

mischung (n = 0) fir R_ > 1kQ eine verstarkende Konversion auftritt.

Im Diagramm 6.57 sind die logarithmierten Konversionsgewinne iiber dem Lastwider-
standswert gemal} der Gleichung (6.116) aufgetragen.

Die im Bild 6.57 gezeigten Konversionsgewinne gelten nur fiir den Betriebsfall weit
unterhalb der Mischergrenzfrequenzen. Bei Verwendung eines Einfinger HBT mit
einer Emittergrundfliche von 3x30um’® tritt ab etwa fio = 3GHz eine merkliche
Abnahme des Konversionsgewinnes auf (vgl. Bild 6.58).

Dieser ist zum einen durch die im Abschnitt 6.3.1.2 gezeigte frequenzabhidngige
Steilheit und zum anderen infolge eines verdnderten Schaltverhaltens in der Mischer-
zelle aufgrund unvermeidlicher Transistorkapazititen bedingt.
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Bild 6.57 Konversionsgewinn der Mischstufe im Schaltbetrieb als Funktion des

G,[dB ]

Zur Erhohung der Grenzfrequenz miissen die Basis-Kollektor- und Basis-Emitter-
kapazititen verringert werden. In der Mischerzelle bedingen diese eine frequenz-
abhéngige Spannungsteilung des iiber den Quellwiderstand Rq zugefligten LO-Signals.

Eine Maximierung des Spannungsabfalls {iber den Basis-Emitterstrecken der Mischer-
zellentransistoren erreicht man durch Wahl einer moglichst niederohmigen LO-Quelle

SoL—0

Lastwiderstandes R

f3dB @ 8.5 GHz

107 5 108 5 10° 5 10"
Frequenz [ Hz |

Bild 6.58 simulierte 3 dB Mischergrenzfrequenz,
V=15,1,=4 mA, R.=300Q, fir=50 MHz

und unter Verwendung von kleineren Emitterflichen der Mischertransistoren.
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Bild 6.59 Kleinsignalersatzschaltbild der Mischerzellenansteuerung

Ry/2

Der Ubertragungspfad zwischen der LO-Quelle und der steuernden Basis-
Emitterspannung weist eine Tiefpafcharakteristik 1.0rdung auf und kann mit der
Gleichung (6.117) beschrieben werden.

(6.117)

S Uo "5 ) 1
BE 2 | Ry+ry+ry Ut im { rop - (Ry +75)
] .

]<c3E+ch>

R, +ry + 1y

Wie bereits in Abschnitt 6.3.1.2 gezeigt, hingt die Bandbreite der Mischereingangs-
stufe stark vom Wert des Abschlusswiderstandes ab. Dieser ist durch den Eingangs-
widerstand der Mischerzellentransistoren vorgegeben (vgl. Bild 6.60). Aufgrund der
Gegentakteinspeisung bilden die Basisanschliisse beziiglich des RF-Eingangssignals
einen virtuellen Massepunkt.

Bild 6.60 Kleinsignalersatzschaltbild zur Bestimmung des Lastwiderstandes der gm-Stufe
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Mit den nachfolgenden Betrachtungen soll der Eingangswiderstand in erster Ndaherung
abgeleitet werden. Die Kleinsignalersatzelemente der Mischerzelle sind aufgrund der
LO-Aussteuerung zeitabhingig :

/3'V}H gm(t) ~ If(tLo)
]C(tLO) Vﬁf

rop (1) = (6.118)

Aufgrund der Schaltungssymmetrie sind die Eingangswiderstinde der beiden Signal-
zweige identisch. Aus Sicht des RF-Signals werden die Transistoren Q;...4 in Basis-
schaltung betrieben. Der Eingangswiderstand eines einzelnen Transistors lautet somit :

L S £ (6.119)

Iy |, U 1)

v B

Der Zeitverlauf des Kollektorstromes /¢ ist dabei durch die LO-Aussteuerung gegeben.
Im Gegensatz zur Eingangsimpedanz eines einzelnen Transistors weisen die Zweig-
impedanzen aus Q; / Q, und Q; / Q4 keine Zeitabhéngigkeit mehr auf :

(6.120)

— =
03_04
VTH VTH 0

-1
For o2 = {[a(t) n [o — Ic1(t)} _ VTH
Das Verhiltnis aus Thermospannung und Zellruhestrom /, gibt somit die Last-
impedanz der gm-Eingangsstufe an und verdandert damit deren Bandbreite. Die Wahl
der R, -Lastwiderstandswerte fiihrt aufgrund der Isolation der Basisschaltung zu keiner
Veranderung der Lastimpedanz der gm-Stufe. Zur Abschidtzung der erreichbaren
Bandbreiten ist in Bild 6.61 der Betragsfrequenzgang der Steilheit fiir verschiedene
Ruhestrome bei Verwendung des 3x30pum’> HBT-GroBsignalmodells dargestellt. Zur
Vermeidung des Einflusses der Kollektor-Basis-Kapazitét in den Ausgangstransistoren
der Eingangsstufe wurde die Kollektor-Basisspannung konstant auf den Wert 1V
gesetzt.

Neben den betrachteten Bandbegrenzungen der RF- und LO-Signale ist auch die IF-
Ausgangsfrequenz durch die unvermeidlichen Transistorkapazititen in ihrer Band-
breite begrenzt. Wéhrend bei Abwirtsmischern mit IF-Frequenzen unterhalb von
1GHz fiir Lastwiderstinde mit R < 1kQ noch keine Bandbegrenzung auftritt, kann
z.B. bei Aufwirtsmischern mit hoheren IF-Frequenzen diese merklich geddmpft sein.
Die Ursache des TiefpaBverhaltens am IF-Ausgang ist in der frequenzabhéngigen Auf-
teilung des IF-Ausgangsstromes zwischen Lastwiderstand und Kollektor-Basis-
Kapazitit der Mischerzellentransistoren begriindet.
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Die Ubertragungsfunktion vom IF-Strom i zur IF-Ausgangsspannung U, weist eine
TiefpaBBcharakterik 1.0rdung auf :

RL ) iIF 1

f3dB_1F =

U

(6.121)

1 + jo-cpeR, 2w -cpeR,

107 | “5‘”1‘08 | “5‘”1‘09 | “5”‘1‘010
Frequenz [ Hz |

Bild 6.61 g,,-Betragsfrequenzgang der Eingangsstufe mit 3x30pum’ HBTs

GND
bez. Ur

Bild 6.62 Kleinsignalersatzschaltbild des IF-Ausgangskreises

Aufgrund der Spannungsabhingigkeit der Kollektor-Basis-Sperrschichtkapazitit ist
die IF-Bandbreite vom gewahlten Arbeitspunkt Ucg der Mischerzellentransistoren
beeinflussbar :
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Bild 6.63 simulierte Mischerbandbreite in Abhéingigkeit von der Kollektor-Basis-Spannung der
3x30pum’* Mischerzellentransistoren, lp =4 mA, R, = 250Q, fio =1 GHz, frr = fLo*fE
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Bild 6.64 simulierte Mischerbandbreite in Abhiingigkeit vom Lastwiderstand R,
Ag =3x30um?%, lp=4mA, Ucg =1V, fio =1 GHz, frr = fLotfe

Unter Zuhilfenahme einfacher Skalierungsgleichungen der GroBsignalparameter
wurde die 3dB-Grenzfrequenz der Mischstufe anhand von Harmonic-Balance-
Simulationen als Funktion der Transistorgrof3e bestimmt. Dabei ist nur die Léngen-
ausdehnung des Emitterfingers unter Beibehaltung der 3um Weite variiert worden.
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Die verwendeten Skalierungsgleichungen lauten :

Séttigungsstrome : (6.122)
Tsee = ISCC_3x30m - Sk Lo = ISEE73x30ym - Sk
Lopr = ]SBE_3x3om - Sk

Sperrschichtkapazititen :

Csc = CrC 3x30um - Sk Cee = CBE 3x30um - Sk (6.123)
Basiswiderstand : [ ]
_ L,| pm
o 1 . _ L
Ty = Ty Sk mit Sk —30 (6124)

In Bild 6.65 sind die simulierten Mischerbandbreiten iiber den Emitterabmalien
dargestellt. Um eine Vergleichbarkeit zu gewéhrleisten, wurden dabei die Arbeits-
punkte aller Transistoren konstant gehalten (Uceg =1V, lp =4mA, R = 250Q).

Mit den in dieser Arbeit verwendeten 3x30pum® HBTs lassen sich Schaltmischer mit
Bandbreiten von etwa 8 GHz realisieren.

20

17.5 |

15 |

12.5 |

f345 [ GHz ]

10

7.5

>0 15 20 = 235 30

Lg [ pum ]

Bild 6.65 Mischerbandbreite in Abhiingigkeit von der EmittergroBe Ag =3 x Lg pm’,
lo=4mA ,Uce=1V, fir =50 MHz, frr = fo + fir
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6.4.4.2 Simulierte Rauschzahlen der aktiven Mischstufe

Nachdem die Konversionsgewinne der einzelnen LO-Harmonischen und die
Ausgangsrauschspannungen bestimmt sind, ist die Einseitenbandrauschzahl mittels der
Gleichung (6.105) berechenbar. Betreibt man die Mischstufe im Schaltbetrieb, sind die
Konversionsgewinne in der geschlossenen Form (6.116) darstellbar und lassen sich
direkt in die Definitionsgleichung der Rauschzahl einsetzen :

kT,-R, i 1 v
R, -m* = * 2R
Fy = —v % 0 (20+1) L (6.125)
RL
kT, - 5
2R, -7
Fiihrt man die Summation aus und vereinfacht, folgt :
P v: R, -7’ (6.126)
Fogp = — + —5-
4 R, kI,

Die Rauschzahl eines idealen Schaltmischers (v, = 0) betrdgt aufgrund der Rausch-
leistungskonversion von den Nebenempfangsbiandern bereits 3.9dB. Fiir reale Misch-
stufen (v, > 0) bewirkt der zweite Term den Anstieg der Rauschzahl infolge der
internen Mischerrauschquellen. Die Rauschzahlbeschreibung in Form der Gleichung
(6.126) lasst vermuten, dass man sich der 3.9dB Grenze beliebig durch Anheben des
Konversionsgewinnes infolge grofer R -Werte ndhern kann. Dies ist jedoch nicht der
Fall, da sowohl das Nutzsignal als auch das Rauschen am Ausgang des Schalt-
mischers in Stromform vorliegen und erst von den IF-Lastwiderstdnden (R ) in die
Spannungsform {iiberfiihrt werden. Zur Trennung des thermischen Lastwiderstands-
rauschens vom Rauschen des iibrigen Mischers ist es giinstig, die am IF-Ausgang
anliegende Rauschspannung v, durch einen dquivalenten Rauschstrom i zu ersetzen :

o x> ., R,-m’  2R,-7’ (6.127)
ssp = T Tl +
4 kT, R,
RL RL RL
kTR, 4KToR, 2 KT R,
—_ —_l
.
2 <|iA|2>RL2

<ligl?> = <1 0.5y - ing) 12>

Bild 6.66 Substitution der Ausgangsrauschspannung <|v,|>> durch eine diquivalente
Rauschstromquelle innerhalb des IF-Ausgangsnetzwerkes
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Nun wird deutlich, dass der Lastwiderstand R nur den Wert eines weiteren Terms
bestimmt. Den grofiten Einfluss hat dieser Term fiir kleine R -Werte, da in diesem Fall
der Konversionsgewinn gering ist und somit das thermische Rauschen der Lastwider-
stinde gegeniliber dem schwicheren Nutzsignal stirker in Erscheinung tritt.

Fir eine Eingangsimpedanz von Ry = 50Q2 vermindert sich die Rauschzahl der
Mischstufe bei einer Lastwiderstandsdnderung von 100Q2 auf 1kQ um etwa 9, obwohl
der Wert des thermischen Lastwiderstandsrauschens am IF-Ausgang angestiegen ist.

In den folgenden Diagrammen sind Simulationsergebnisse der Einseitenbandrausch-
zahl liber einzelnen Arbeitspunktparametern der Mischstufe aufgetragen.

Die Bilder 6.67 bis 6.69 zeigen die Abhédngigkeit der Rauschzahl vom Gleichstrom
durch die Mischerzelle fiir je zwei Lastwiderstandswerte. Mit dem Stromwerten steigt
die Rauschzahl stetig an, wobei fiir Ry = 1k das thermische Lastwiderstands-
rauschen gegeniiber den iibrigen Rauschquellen der Mischerzelle aufgrund des
hoheren Konversionsgewinns zunehmend vernachladssigbar wird.

Das Schrotrauschen nimmt mit dem Ruhestrom I, zu und wird schlieSlich zur
dominierenden Rauschquelle. Dies dufert sich in der Anndherung der logarithmierten
Rauschzahlkurven der beiden Lastwiderstandswerte (R, =100Q2 & 1kQ ) wie in Bild
6.67 gezeigt:

20
° M
% |
= 107 o R =100Q
% —— RLzle
(&
5,
O ! ! ! ! !
0 1 2 3 4 5 6
IO [mA]

Bild 6.67 ADS-Simulation der Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhiingigkeit vom
Zellruhestrom Iy, U o = 15V1y, fLo =100 MHz, fir=5 MHz

Zur Bestimmung des Einflusses der einzelnen Rauschquellen zeigen die Bilder 6.68
und 6.69 die Zusammensetzung der Rauschzahlwerte. Dabei wurden jeweils nur das
Rauschen der gm-Stufe, das thermische Rauschen der Basiswiderstinde sowie die
Schrotrauschquellen der Mischerzellen-HBTs in der Simulation berticksichtigt.
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Bild 6.68 Simulierte Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhéingigkeit vom
Zellruhestrom /) — Unterscheidung nach Rauschursachen,
ULO =15 VTH, fLO =100 MHZ, f”: =5 MHZ, Ro = SOQ, R|_ =100 Q
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Bild 6.69 Simulierte Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhiingigkeit vom
Zellruhestrom /o — Unterscheidung nach Rauschursachen,
ULo=15 Vqy, fLo =100 MHz, fir =5 MHz, Ry = 50Q, R_ = 1kQ2 ( Legende s. Bild 6.68 )
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Bild 6.70 Simulierte Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhéingigkeit vom der
LO-Aussteuerung , U, o = 15Vy, fio = 100 MHz, fir =5 MHz, R, = 502, R_ = 300Q2

Die Absenkung des Stromes bewirkt geringere Schrotrauschstrome und damit kleinere
Rauschzahlen. Beim Design von aktiven Mischern mit Bipolartransistoren sollten die
Ruhestrome deshalb moglichst gering gehalten werden.

Ist es moglich die RF-Quellimpedanz und damit die Eingangsimpedanz der aktiven
Mischstufe zu wiahlen, dann wird das Design mit der geringeren Impedanz Ry die
bessere Rauschperformance haben. Bild 6.71 zeigt eine Auftragung von Fgsgp iiber der
Eingangsimpedanz. Die Abnahme der Rauschzahl zu kleineren R\y-Werten erklért sich
aus dem damit verbundenen Steilheitsanstieg. Dieser sorgt fiir eine Anhebung sowohl
des Nutzsignals, als auch des Eingangsrauschens. Da der anschlieBend in der Mischer-
zelle zugefiigte Schrotrauschstrom nicht dieser Verstiarkung unterliegt, verandert sich
das Signal-Rauschverhiltnis zugunsten einer geringeren Rauschzahl. Aufgrund der
Abhingigkeit der Eingangsanpassung vom Ruhestrom /, konnen die R\-Werte nicht
beliebig gewihlt werden, sondern unterliegen der folgenden unteren Begrenzung :

. Vin
1,

R, > (6.128)

[N

Kleinere Quellwiderstandswerte sind durch Wahl der Rg Widerstdnde nicht mehr an
die Eingangsimpedanz der gm-Stufe anpassbar.

Eine teilweise Entkopplung zwischen der Eingangsimpedanz und den Rg-Wider-
standswerten erreicht man durch die Serienschaltung eines Widerstandes an den
Eingang der gm-Stufe. Dieser zusétzliche Freiheitsgrad kann, wie noch gezeigt wird,
zur Einstellung eines optimalen Grof3signalverhaltens verwendet werden.
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Bild 6.71 Simulierte Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhingigkeit vom der
Eingangsimpedanz Ry , U o = 15V, fio = 100 MHz, fir =5 MHz, Ry = 50, R = 300Q2

Zur Sicherstellung der Eingangsanpassung gelten die folgenden Dimensionierungs-
gleichungen :

6.129
Rpip za‘[Ro_Vﬂ} R, :(l—a)'{2Ro_VTH} ( )

[0
(6.130)
mit o =0..1

Zur Abschitzung des Einflusses dieser verteilten Anpassung auf die Mischer-
rauschzahl zeigt Bild 6.72 eine Auftragung tiber dem Aufteilungsfaktor a. Fiir kleine
bis mittlere Gleichstrome (0.5...2 mA) wirkt sich eine Verlagerung der Eingangs-
impedanz von Rg zu Rpap nur marginal auf die Mischerrauschzahl aus. Erst fiir hGhere
Strome (lp > 3 mA) und a-Werte bewirken die Schrotrauschquellen der gm-Stufe
einen deutlichen Anstieg der Rauschzahl.
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Bild 6.72 Simulierte Einseitenband-Rauschzahl der Mischstufe in Abhiingigkeit vom
Aufteilungsfaktor o, U[_o =15 VTH, fLO =100 MHZ, f”: =5 MHZ, Ro = SOQ, R|_ =300Q
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6.5 Kompressionsverhalten der aktiven Mischstufe

Zur Bestimmung des Dynamikbereiches der aktiven Mischstufe wird neben der im
Abschnitt 6.4 behandelten Empfindlichkeitsbegrenzung durch Rauschen die obere
Grenze des Aussteuerbereiches in Form des 1-dB-Kompressionspunktes benotigt. Mit
dem Absinken des Konversionsgewinnes bei ansteigendem RF-Eingangspegel
dominieren im Gegensatz zu den Kleinsignalverzerrungen die Verzerrungsanteile
hoherer Ordnung. Dies fiihrt neben der Desensibilisierung zu Kreuzmodulations-
effekten mit den damit einhergehenden Ubersprecheffekten von benachbarten
Frequenzbiandern [89, 90]. Eine ordnungsgeméfBe Funktion der Mischstufe kann
oberhalb dieser Aussteuergrenze nicht mehr sichergestellt werden.

Eine Ursache der Aussteuerbegrenzung sind Begrenzungseffekte infolge des durch die
Betriebsspannung/-strom gegebenen maximal moglichen Signalhubes. Diese Art der
Kompression &dullert sich in einem rapiden Abfall der Verstirkung, wobei die
Ausgangsleistung auf einem konstanten Maximalwert verharrt. Im Falle einer
Begrenzung durch die Nichtlinearititen 3.Ordnung erfolgt die Abnahme der
Verstiarkung nicht abrupt, sondern allmihlich bei Zunahme der Eingangsleistung iiber
den 1-dB-Kompressionspunkt hinaus.

In aktiven Schaltmischern sind Begrenzungen in der Eingangsstufe (gm-Stufe), dem
Mischerkern und an den Lastwiderstinden mdglich. Letztere tritt bei zu geringer
Betriebsspannung auf und bewirkt bei hohen IF-Signalstromen eine Begrenzung des
[F-Spannungshubes. In den nachfolgenden Betrachtungen werden die Kompressions-
effekte der Eingangsstufe und des Mischerkerns untersucht.

6.5.1 Kompressionsverhalten der Mischerzelle

Unter Verwendung des HBT-Grof3signalmodells wurde das Kompressionsverhalten
der in Bild 6.73 gezeigten Mischerzelle in Abhingigkeit von der LO-Aussteuerung
simuliert. Dazu wurde zunichst die gm-Stufe durch zwei ideale, spannungsgesteuerte

2F

I/ Io

05 025 0 025 05
Urr[ V]

I, = 10~£1 + tanh[gl—m-URF U
0

Bild 6.73 Schaltbild einer aktiven Mischstufe Bild 6.74 Ubertragungsfunktion der idealen
mit idealer gm-Stufe gm-Stufe
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Stromquellen mit dem im Bild 6.74 gezeigten tanh-Ubertragungsverhalten ersetzt.
Aus der Auftragung des normierten IF-Stromes iiber dem ebenfalls auf den Ruhestrom
normierten RF-Strom der Bilder 6.75 und 6.76 ersieht man, dass der Wert des 1-dB-
Kompressionspunktes nahezu unabhingig von der LO-Aussteuerung ist und etwa bei
Ire = Ip erreicht wird. Das Kompressionsverhalten der aktiven Mischstufe ist somit nur
von den RF-Stromquellen i;(f) und /() bestimmt, da deren maximale Ausgangsstrome
durch den Zellruhestrom begrenzt sind.
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Bild 6.75 ADS-Simualtion der Kompression des IF-Stromes der aktiven Mischstufe aus Bild 6.73
fiir Ip=10 mA
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Bild 6.76 ADS-Simulation der Kompression des IF-Stromes der aktiven Mischstufe aus Bild 6.73
fiir [p=1 mA
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Fiir RF-Strome oberhalb dieser Aussteuergrenze treten entsprechende Verzerrungen
auf, die sich in einer Abnahme des IF-Stromes niederschlagen. Damit ist gezeigt, dass
der 1-dB-Kompressionspunkt der aktiven Mischstufe nicht durch die Mischerzelle
begrenzt wird, sondern durch den Wert des Ruhestromes /y. Die Hohe des Ruhe-
stromes, der durch den maximal zuldssigen Verlustleistungsabfall iiber den Schalt-
transistoren begrenzt ist, bestimmt damit das Aussteuerverhalten eines Schaltmischers
mit idealer gm-Eingangsstufe.

6.5.2 Kompressionsverhalten der gm-Eingangsstufe

Die Eingangsstufe des in dieser Arbeit untersuchten Mischers besteht im Wesent-
lichen aus einer gegengekoppelten Basisschaltung (Q1 vgl. Bild 6.77) und einer
Stromspiegelschaltung. Zur Untersuchung der Begrenzungseigenschaften wird
zunéchst versucht, einen geschlossenen Ausdruck fiir die Abhédngigkeit des Ausgangs-
stromes von der Eingangsspannung zu entwickeln. In Bild 6.77 ist eine stark
vereinfachte Ersatzschaltung zur Analyse der Basisschaltung gezeigt.

Die Auswertung der Spannungsmasche zwischen BE-Anschluss und der Masse ergibt :

Uy = _iOUT'[(1+ IB_I)'RE + ﬁ_er ] — Uy = —loyr Ry — g (6.131)

Da der Ausgangsstrom ioyr identisch mit dem Kollektorstrom ist, kann dieser als
Funktion der BE-Spannung geschrieben werden :

uy = -1 exp( ”;BE J-Rz —u, (6.132)

TH

Bei dieser Gleichung handelt es sich um eine transzendente Funktion beziiglich der
Variablen ujy und uge. Eine direkte Bestimmung des Ausgangsstromes iiber Ugg bei
bekannter Eingangsspannung Uy ist demnach nicht moglich.

Nahert man die Exponentialfunktion jedoch durch eine abgebrochene Potenzreihe an,
lasst sich der Ausdruck 6.132 wie in Gleichung (6.133) gezeigt auflosen.

2 3 4 5
u u u u u
u, =a -2 +b-( BEJ +c-[ﬂ) +d-(ﬂj +e-(ij (6.133)
VTH VTH VTH VTH VTH
mit
¢ = IR +V, b=lfe LR, LR LR
2 6 24 120

Dabei handelt es sich um eine Ndherungsbeziehung die Ihre Giiltigkeit fiir hohe ugg
Pegel verliert, da eine Konvergenz der verkiirzten Potenzreihe dann nicht mehr
gewihrleistet ist. Es muss also unbedingt gepriift werden, ob die Konvergenz der
Gleichung (6.133) im Fall der 1-dB-Kompression gewéhrleistet ist.
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“/Nl
1

Bild 6.77 vereinfachtes Grofisignalersatzschalbild der gm-Eingangsstufe

Ist dies der Fall, erhédlt man durch Umkehrung der Potenzreihe die gewiinschte
Beziehung zwischen der angelegten Eingangsspannung und dem Steuerterm ugg / V7p.

(;;ﬂ]=A-u,N+B-u12N+C-u13N+D.u;‘N+E.u15N (6.134)
TH

Die Koeffizienten 4 bis E dieser inversen Funktion lassen sich aus den Koeffizienten a
bis e ermitteln [91]. Den Zusammenhang zwischen der Eingangsspannung und dem
Ausgangsstrom erhdlt man schlieSlich durch Einsetzen der Gleichung (6.134) in die
verkiirzte Potenzreihe der exp-Funktion (Transistorgleichung) in Form von :

iour = Cy gy +Cy gy +Cyupy +Cyouy + Cs-uy (6.135)

C; s sind Funktionen von 4 ... Eund damit auch vona ... e

Zur Ermittlung des Konvergenzbereiches der Gleichung (6.135) zeigt Bild 6.78 die
Auftragung der Signalstromamplitude tiber der RF-Eingangsspannung im Vergleich zu
den Ergebnissen einer Harmonic Balance Simulation.

Aufgrund des sehr groBen Aussteuerbereichs der gm-Eingangsstufe zeigt sich fiir den
dargestellten Fall schon eine deutliche Abweichung zu den simulierten Werten im
Bereich der 1-dB-Kompression. Dies bedeutet, dass der Steuerterm ugg / V7 Werte
grofler 1 aufweist und damit zur Konvergenz der Gleichung (6.133) die verkiirzte
Potenzreihe wesentlich mehr Terme enthalten muss. Der damit verbundene mathe-
matische Aufwand ldsst eine sinnvolle Auswertung der sehr komplexen Gleichungen
leider nicht mehr zu. Aus diesem Grund basieren die nachfolgenden Betrachtungen zur
Aussteuerbegrenzung ausschlieBlich auf Harmonic Balance Simulationen unter
Verwendung des HBT-GroB3signalmodells aus Abschnitt 4.2.



178 Kapitel 6

1072 ¢ ~

—o— Harmonic Balance -
—— Gleichung 6.135 o

1073 -

|i0ut| [mA]

104

T
un [V]

Bild 6.78 Test auf Konvergenz der verkiirzten Potenzreihe ( 6.135 ) unter Verwendung von
Harmonic Balance Simulationen, [ =1 mA

Die Ergebnisse der Simulationen zum eingangsbezogenen 1-dB-Kompressionspunkt
sind in Bild 6.79 liber dem Quadrat des Ruhestromes aufgetragen. Die dargestellten
Geraden weisen auf eine quadratische Abhingigkeit vom Ruhestrom hin. Zur
Abschitzung der RF-Eingangsleistung, bei der die 1-dB-Kompression auftritt, kann
die folgende Beziehung verwendet werden :

Py w = 0.385-1; + 0.286 I [ mA ] (6.136)
Prag v [mW ]

e verbesserte g, - Stufe

*T 2
. cinfache g - Stufe 0.385*1,% + 0.286

0.208*1,% - 0.102

I;> [mA®]

Bild 6.79 Auftragung des eingangsbezogenen 1-dB-Kompressionspunktes der gm —Stufe iiber
dem Quadrat des Zellenruhestroms /lyp, Ry = 50Q2
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Im Vergleich mit einer emittergekoppelten gm-Stufe, deren Steilheit durch Emitter-
widerstinde angepasst wurde (gm ~10 mS), hat sich der Aussteuerbereich der im AB-
Betrieb arbeitenden Eingangsstufe etwa verdoppelt.

Die Ursache dieser Erweiterung ist aus den in Bild 6.80 gezeigten Aussteuerkennlinien
ersichtlich. Wihrend der maximale Ausgangsstrom bei der emittergekoppelten gm-
Eingangsstufe durch die speisende Ruhestromquelle begrenzt ist, konnen sowohl der
in Basisschaltung betriebene Transistor Q; (vgl. Bild 6.77) als auch die Stromspiegel-
anordnung aus Q, und Q; wesentlich hohere Strome als den doppelten Ruhestromwert
liefern. Damit wirkt sich in diesem Fall lediglich die untere Hubbegrenzung, die dem
einfachen Ruhestrom entspricht, auf den Kompressionspunkt aus.

15

verbesserte g, - Stufe
———— einfache g, - Stufe

i [mA]

1 06 02 02 06 1
uIN[V]

Bild 6.80 Vergleich des Aussteuerverhaltens der einfachten, emittergekoppelten gm-Stufe
mit der im AB-Betrieb arbeitenden gm-Stufe, /[, =4 mA

Bild 6.81 Simulationsanordnung zum Vergleich des Aussteuerverhaltens der einfachen
emittergekoppelten gm-Stufe mit der im AB-Betrieb arbeitenden gm-Stufe
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6.6 Kleinsignalverzerrungen der aktiven Mischstufe

Der nutzbare Aussteuerbereich einer Mischstufe kann neben dem 1-dB-Kompressions-
punkt schon bei weit kleineren Pegeln infolge von Intermodulationsverzerrungen
begrenzt sein. Besonders in Breitbandsystemen mit eng benachbarten Kanélen ist die
Linearitit der Systemkomponenten von grofer Bedeutung. Hierbei wirken sich die
Intermodulationsprodukte 3.0rdnung besonders negativ aus, da diese zu unerwiinscht-
en Ubersprechen benachbarter Kanile filhren. Bei Empfangssystemen mit
Direktkonversion ins Basisband spielen hingegen die Intermodulationsprodukte
2.0rdnung eine entscheidende Rolle, da diese durch die Erzeugung von Offset-
spannungen/-stromen zu einer Arbeitspunktverschiebung in den Eingangsstufen fiihren
konnen [92]. In dieser Arbeit werden ausschlieBlich die in Breitbandsystemen
begrenzenden Intermodulationen 3.0Ordnung untersucht.

Innerhalb der aktiven Mischstufe entstehen Signalverzerrungen zunéchst bei der
Umwandlung der RF-Eingangsspannung in dquivalent, komplementére Signalstrome
und beim nichtidealen Umschaltprozess innerhalb des Mischerkerns. Damit setzen sich
Intermodulationsprodukte in den IF-Ausgangsstromen aus Anteilen der gm-Stufe und
des Mischerkerns zusammen. Die ausgangsseitige Strom-/Spannungswandlung
innerhalb der IF-Last sei als idealer Prozess intermodulationsfrei angenommen. Dies
gilt fiir kleine bis mittlere Ausgangspegel, bei denen die integrierten Halbleiter-
widerstdnde noch keine merklichen passiven Intermodulationseffekte aufweisen [93].

Aus der in Bild 6.82 gezeigten Kaskadierung soll zunichst eine Abschidtzung des
eingangsbezogenen Interceptpoint 3.0rdnung der Gesamtanordnung unter Verwend-

— —

Pre Iee lne le, |
R T T A X T T A
0, ®, 20,~0, ©, ©, 20,~, 2(01—(02—(0LO Zmz—ml—o)l_o
\ LO
| —p—f
u Ire e
INl ZIN . .
Ire e
I_ v g
I, IIPng G,, |”3Mix

Bild 6.82 Entstehung von Intermodulationsprodukten 3.0rdnung innerhalb der Mischstufe
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ung der Kenngréfen der Einzelstufen abgeleitet werden. Im Gegensatz zur Kaska-
dierung von rauschenden Komponenten, bei denen aufgrund der stochastischen Natur
des Rauschens die Phasenlage keine Rolle spielt, muss bei der Addition von
Intermodulationsprodukten die Phasenbeziehung der Storsignale berticksichtigt
werden. D.h. man darf nicht einfach die Leistungen aufsummieren, sondern muss
anstelle dessen Strom- oder Spannungsvektoren addieren.

Die zur Beschreibung der Linearitit gebrauchlichen Interceptpunkte 3.0rdnung lassen
jedoch keine Riickschliisse auf die Phasenlage der ausgangsseitigen Intermodulations-
produkte zu. Dazu kann man entweder die Gesamtstruktur aus gm-Stufe und
Mischerkern analysieren oder aber auf die Beschreibung der Nichtlinearitiaten mittels
Volterrareihen zuriickgreifen [79, 94]. Aufgrund der Schaltungskomplexitét ist dies
mit einfachen mathematischen Mitteln, also ohne Zuhilfenahme von spezieller
Software [95] , nicht mehr handhabbar. Lost man sich jedoch von der Forderung nach
absoluten Werten durch Vernachldssigung von Laufzeiteffekten innerhalb der
Mischerkomponenten, kann zu einer ,,worst-case® Abschitzung tibergegangen werden.
Dabei wird von einer ausschlieBlich konstruktiven Uberlagerung der Intermodulations-
produkte ausgegangen.

Die Nichtlinearitit der gm-Stufe sei in Form des Interceptpoint 3.Ordnung [//P3
gegeben. Dieser Wert gibt die Eingangsleistung Pgg an, bei der sich die extrapolierten
Geraden des logarithmierten Ausgangsstromes der Grundwelle und des Verzerrungs-
stromes 3.0rdnung schneiden. Fiir die am Ausgang der gm-Stufe auftretenden Strom-
amplituden gilt :

ot =drr o = \/5 P.Z, g, (6.137)

I -y - 2. P Ziy (6.138)
RF 20l-02 — LRF 202-01 = 11P3 En
gm

Wie in Bild 6.82 gezeigt, durchlaufen diese Strome die Mischerzelle, wobei die
Grundwelle (Gl. (6.137)) erneut verzerrt wird und somit weitere Intermodulations-
produkte ausgebildet werden. Aufgrund der ,,worst-case* Abschitzung werden diese
nun zu den Verzerrungsstromen der gm-Stufe addiert. Der Interceptpoint der Mischer-
zelle ist nicht wie bei der gm-Stufe liber die Eingangsleistung sondern nur liber den
Eingangsstrom definierbar. Der Wert //13 gibt denjenigen Eingangsstrom an, der sich
durch den Schnittpunkt der extrapolierten Geraden des gewlinschten IF-Stromes (GI.
(6.139)) und des Verzerrungsstromes 3.0rdnung (GlI. (6.140)) in der logarithmischen
Auftragung iiber dem Eingangsstrom ergibt. Verluste infolge der Frequenzumsetzung
finden durch den GStromverstiarkungsfaktor Beriicksichtigung.

1

Die IF-Stromamplituden lauten :

L wrwy, = Lip 2w, = V2 |PuwZy -8,-G, (6.139)
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] = I =

IF _2-0l-02-0;, IF _2-02-0l-w;,

2
‘/E'\/P;FZW 'gm.G1'|: : + 280 Ziy :| (6.140)

1p3,, I3,

2
mit G, = — (idealer Schaltmischer )
b

Bildet man aus den Gleichungen (6.139) und (6.140) den Intermodulationsabstand und
setzt diesen zu Eins, ergibt sich die gesuchte ,,worst-case* Abschitzung fiir den
Interceptpunkt 3.0rdnung des Gesamtmischers:

5 -1
[IP3,, < L 28 Zn (6.141)
IpP3,, I3,

Aus dieser Gleichung ist ersichtlich, dass fiir eine absolut lineare Mischerzelle also
1113, — o der Interceptpoint der aktiven Mischstufe durch den /IP3 der gm-Stufe
gegeben ist. AuBerdem nimmt der Einfluss der Mischerzelle mit geringeren gm-
Werten ab, da die damit verbundenen kleineren RF-Strome weniger Intermodulations-
verzerrungen in der Mischerzelle erzeugen.

6.6.1 Kleinsignalverzerrungen in der gm-Eingangsstufe

Die Analyse der Kleinsignalverzerrungen in der Eingangsstufe basiert auf dem im Bild
6.83 gezeigten GroBsignalersatzschaltbild. Dabei wurde der Basisstrom des zweiten
Teils des Stromspiegels (Q, vgl. Bild 6.81) vernachldssigt. Nach Auswertung der
Spannungsmasche und des Stromknotens erhilt man das folgende Gleichungssystem :

0 = |:RE[1+%] +%:|'(1C1+[C2) + (u/r1+u/r2) (6.142)

—Uy = {R_E(1+ij+r_B+RlN[1+iH.(1Cl_ICZ) + l(um ~u_,) (6.143)
B) 2P B 2

Die Auflosung dieses Gleichungssystems erfolgt in zwei Schritten. Zuerst wird ein
funktionaler Zusammenhang zwischen der Eingangsspannung und den beiden Steuer-
spannungen U,; und U,, ermittelt. Diesen erhdlt man durch Substitution der Kollektor-
strome mit einer Potenzreihenapproximation der exponentiellen Steuerkennlinie des
Bipolartransistors :

2 3
u U 1 (u I (u
J. =17 . =l ~ I . 4 S IR 4 U IR 2 I 144
- ' exp( Vi j ' [[ij 2 (VTHJ 6 [ij ] ( )
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I;:I RIN l U2
l“/N B
_i_ lco/B

Quelle

Bild 6.83 Grofisignalersatzschaltbild zur Ermittlung der Verzerrungen innerhalb der gm-Stufe

2 3
u u I (u I (u
I =] .¢ 7l ~ I. . 2 + —. 2 + —. 72 4o
c2 0 Xp( VTHJ 0 [(VTH] > (VTHJ 6 (VTHJ ] (6.145)

Eine Auflosung nach den Steuerspannungen unter Verwendung der Schaltungs-

symmetrie ergibt die gesuchte Eingangsspannungsabhéngigkeit in Form der folgenden
verkiirzten Potenzreihen :

uﬂ' uﬂ'
L~ Auy +B-uy, +C-ujy, 2~ —Au, +Bu), —C-u,, (6.146)
VTH VTH
2
A:(_l]- 1 B:( Azj. R2-gm
Vie ) 2Rl-gm + 1 2-Vyy ) R2-gm+1
AZ
C = — |-Rl-gm-[4*+6-B-7,, |
3.V,
mit

Rl = RE-(1+iJ+r—B R2 = R—E-(1+lJ+’"—B+RlN(1+lJ
p) B 2 p) 2B B

Der Zusammenhang zwischen Eingangsspannung u;y und Ausgangsstrom /gy ergibt
sich im zweiten Schritt durch Einsetzen von Gleichung (6.146) in die verkiirzte
Potenzreihe der Gleichung (6.144) :

Iy~ Crup + Cuy + Cou, (6.147)

IN
mit

2 AB A’
Ci=gm-A4 C=gm|B+ 4 C,=gm| C+—t—n
2V,
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Zur Vereinfachung der Gleichung (6.147) soll von einer geniigend hohen Strom-
verstairkung (£ >> 1), der Vernachlissigung der Basiswiderstinde und einer 50Q
Eingangsimpedanz ausgegangen werden :

1 v
C, = sz% C3zV¢4.{[O_Vi}
4R, 8-10°-1; (263-1,) 66,6

(6.148)

Néherung fiir #>> 1 und rg = 0 sowie 50Q2 Eingangsanpassung

Die Ausbildung von Intermodulationsprodukten 3.0rdnung wird vom kubischen Term
der Taylorapproximation der Gleichung (6.147) bei kleinen Aussteuerspannungen
bestimmt. Fiir geringe Kleinsignalverzerrungen muss der Wert des C; Koeffizienten
minimiert werden. Die Analyse der Niherungsbeziehungen (Gl. (6.148)) ergibt, dass
sowohl die Verzerrungen 2. als auch 3.0rdnung durch ansteigenden Ruhestrom /, stark
reduzierbar sind. Aullerdem existiert ein optimaler Arbeitspunkt, bei dem die
Verzerrungen 3.0rdnung génzlich unterdriickt werden :

%
C. =0 fi [ =
; - T 66,6

b

~ 39044 | g (6.149)

In Bild 6.84 sind die ersten drei Harmonischen des RF-Ausgangstromes iiber dem
Ruhestromwert aufgetragen. Die Unterdriickung der 3.Harmonischen fiir den
optimalen Ruhestrom und die starke Abnahme mit steigenden Stromwerten ist deutlich
erkennbar.

'2007‘ ! . ! . ! L1 . !
0.4 06 08 1 2

Ip [mA]

Bild 6.84 Harmonische Verzerrungen der gm-Stufen-Ausgangsstrome in Abhiingigkeit des
Ruhestromes ly, frr = 10 MHz, u;y = 50 mV*cos(mgyt),
Symbol = vollstindiges Grofsignalmodell, Kurven = Niherungsbeziehung Gl. (6.148)
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Unter Verwendung der Taylorapproximation (6.149) ergibt sich der durch die
Zweiton-Messmethode ermittelbare, eingangsbezogene Interceptpoint 3.0rdnung zu :

1
6-R,,

4
P - (263-1,)

=N (6.150)
C3 2 V )
24.R: V.. .| — TH
IN TH E 0 66,6)

Wobei der zweite Term die //P3-Ndherung fiir § >> 1 und rg= 0 sowie 50Q2 Eingangs-
inpedanz darstellt. Im Kompensationsfall (vgl. Gl. (6.149)), also unterdriickten Cj;
Term, strebt der //P3 gegen Unendlich. Des Weiteren bewirken hohe Ruhestrome und

moglichst geringe Eingangsimpedanzen ein Ansteigen des //P3-Wertes.

Die Wahl des Arbeitspunktes gemdBl der Gleichung (6.149) zu [y = 390pA ist
hinsichtlich des geringen 1-dB-Kompressionspunktes und Bandbreite nicht als optimal
einzustufen. Es wire also wiinschenswert, die Unterdriickung der Nichtlinearitdten
3.0rdnung auch bei hoheren Ruhestromwerten zu erreichen. Die unmittelbare Verkop-
plung zwischen Ruhestrom und Rg-Widerstand infolge der Forderung nach Eingangs-
anpassung lasst eine Variation des Strom-Widerstandsverhéltnisses nicht zu. Ein
zusitzlicher Freiheitsgrad bei der Dimensionierung der Eingangsstufe kann jedoch
durch einen Serienwiderstand Rpyp am RF-Eingang erreicht werden [96] :

Aufteilungsfaktor fiir
Kompensation :
7 (6.151)
RF-Quelle  aRg o= 2R1N L 1,5
TH
Uin
¢ Vﬂ -2 an
R, =—°
£ 20 + 1

Bild 6.85 Verschiebung des Kompensationspunktes
durch den Serienwiderstand am RF-Port

Die Vernachldssigung der Kapazititen bei der Untersuchung der Nichtlinearititen
innerhalb der gm-Stufe fiihrt zu einer Beschrinkung des Giiltigkeitsbereiches der
Gleichung (6.150). Im Bild 6.87 wurden fiir 5 verschiedene Ruhestrome die
simulierten //P3-Werte {iber der RF-Signalfrequenz aufgetragen. Es zeigt sich, dass bis
etwa 600MHz die Naherungsbeziechung sehr gut mit den simulierten //P3-Werten
tibereinstimmt. Oberhalb dieser Grenzfrequenz gewinnen die von den BE-Kapazititen
erzeugten nichtlinearen Verzerrungen zunehmend an Einfluss und fithren zu einer
entsprechenden Verringerung des Interceptpunktes. Der Anstieg der [IP3-Werte
oberhalb von 5GHz ist durch die Bandbreitenbegrenzung der Eingangsstufe bedingt.
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-100
I,=0.4 mA
-120 +
<140 0.8 mA
= 1.0 mA
A -160
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Bild 6.86 Verschiebung des Kompensationspunktes infolge eines zusitzlichen Serienwider-
standes am RF-Eingang: Rpap = aRg unter Beibehaltung einer 50Q2 Eingangsanpassung,
fRF= 10 MHz ,aUn= 50 mV

35

—e— komplexes Grof3signalmodell
———— Gleichung 6.152
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Bild 6.87 Frequenzabhingigkeit des 7IIP3 der gm-Eingangsstufe fiir verschiedene Ruhestrome,
HBT Emitterfliche = 3x30um2, o =0, RN =50Q
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Aus der Auftragung der auf den Maximalwert normierten //P3-Werte iiber dem
Ruhestrom in Bild 6.88 ist ersichtlich, dass fiir RF-Frequenzen oberhalb des
Giiltigkeitsbereiches der Gleichung (6.150) die funktionale Abhéngigkeit vom
Ruhestrom bis zur Bandbreitenbegrenzung erhalten bleibt. Fiir diesen Frequenzbereich
kann der 7IP3 also wie folgt beschrieben werden :

1,
I _ VTH
66,6

Wobei iiber den Term f(wgr) der Frequenzgang des //P3 nachgebildet wird.

(6.152)

IP3 o f(wgy )-

1 B
% 08}
S
on
&= 0.6
=
0 0.4 |
02| P
/// ——— Gleichung (6.152)
1 T2 4 6 8 10
Ip [mA ]

Bild 6.88 Auftragung des normierten 7IP3 iiber dem Ruhestrom /,

6.6.2 Kleinsignalverzerrungen in der Gegentaktmischstufe

Die Ubertragungsfunktion einer idealisierten Gegentaktmischstufe bei Spannungs-
steuerung (rg = Ro = 0) und idealer Stromeinpragung ist ausschlieBlich durch die
nichtlinearen Steuerkennlinien der Schalttransistoren Q; 4 gegeben. Durch Analyse
des in Bild 6.89 gezeigten Schaltbildes erhélt man :

iom(t) = _iOutZ(t) = iRF(t)-tanhEUL(t)) (6.153)

VrH
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Bild 6.89 Schaltbild einer Gegentaktmischstufe mit Bild 6.90 Ubertragungsfunktion einer
idealer Spannungssteuerung idealen Gegentaktmischstufe

Entwickelt man die tanh-formige Ubertragungsfunktion in einer Taylorreihe,

3 5 7
anh| oo | = (Yo | _ Y Yo | | 2 Y | _ 17 (V| .. (6.154)
Vin Ve ) 3\ Vi 15( v, 315\ ¥,
flir Uso <z
Ve 2

so wird deutlich, dass nur ungeradzahlige Potenzen auftreten. Diese bedingen aus-
schlieBlich die Entstehung von ungeradzahligen LO-Harmonischen und erzeugen nach
Gleichung (6.153) folgendes IF-Spektrum :

O = Wp (2n+1)~a)w (6.155)

Es entstehen demnach keine Intermodulationsprodukte héherer Ordnung (> 1) bei der
Frequenzkonversion mit einer idealen Gegentaktmischstufe. Damit sind auch keine

Kleinsignalverzerrungen im IF-Ausgangsstrom vorhanden (//P3 => o0).

In der Praxis ist es jedoch nicht moglich das in Gleichung (6.153) beschriebene ideale
Umschaltverhalten zu realisieren. Die in realen Gegentaktmischstufen (vgl. Bild 6.91)
unvermeidlichen Basiswiderstidnde, Halbleiterkapazititen (Cgg) und Ladungsspeicher-
effekte (t ) filhren zur Ausbildung von unerwiinschten Intermodulationsprodukten im
Ausgangsstrom [97].

Die Aufstellung eines mathematischen Zusammenhanges zwischen Intermodulations-
verzerrungen und den Ersatzschaltbildelementen rg, Cge , T und R ist aufgrund der
transzendenten Natur der entstehenden Gleichungen nicht moglich. Auch die Analyse
mittels Volterrareihen scheidet aus, da die Grundvoraussetzung einer schwachen Aus-
steuerung der nichtlinearen Elemente infolge der hohen LO-Pegel verletzt ist [79].

Alle nachfolgenden Betrachtungen basieren somit auf Harmonic Balance Simulationen
unter Verwendung des vollstindigen HBT-GroBsignalmodells. Ziel ist es, einfache
Abhéangigkeiten des //P3 vom Ruhestrom aufzustellen. Die Gegentaktmischstufe wird
dabei ausschlieBlich im Schaltbetrieb (U, o >> V74 ) eingesetzt.
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Bild 6.91 Schaltbild einer realen Gegentaktmischstufe

Ag =3 x 30 pm?

20 log( 1113 )

10:0.5 mA

> > E[] @O

10 7100
Frequenz [ MHz ]

1000

Bild 6.92 Eingangsstrom bezogener Interceptpunkt 3.0rdnung in Abhingigkeit von der LO-
Frequenz ( fre= f.o + 1 MHz ), Emitterfliiche der eingesetzten HBTs Ag= 3x30p.m2,
Symbole = Harmonic Balance Simulation , Linie = Gleichung (6.156)
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Ag =3 x20 um’

Io=0.5mA

> > EH [ @O

20 log( 1113 )

() —

0 100 1000
Frequenz [ MHz ]

Bild 6.93 Auf den Eingangsstrom bezogener Interceptpunkt 3.0rdnung in Abhangigkeit von
der LO-Frequenz ( fre = f o + 1 MHz ), Emitterfliiche der eingesetzten HBT Ag= 3);20;1m2
Symbole = Harmonic Balance Simulation , Linie = Gleichung (6.156)

Im Gegensatz zur gm-Eingangsstufe ist die Entstehung von Intermodulationsprodukten
3.0rdnung innerhalb der Gegentaktmischstufe stark frequenzabhingig. Simulationen
mit vereinfachten GrofBsignalmodellen zeigen, dass die BE-Kapazitit Ursprung dieser
mit der Frequenz ansteigenden Verzerrungen ist. Eine Variation der Basis-
widerstandswerte ergab keine Anderung des Intermodulationsverhaltens. In der
doppelt-logarithmischen Auftragung des auf den Eingangssignalstrom bezogenen
Interceptpunktes (//I3 in Bild 6.92/93) zeigt sich bis etwa 1GHz ein linearer
Kurvenverlauf. Eine Erhohung des Ruhestromes fiihrt zu einer Parallelverschiebung
der 7113-Gerade. Wie auch bei der gm-Eingangsstufe verringern hohere Ruhestrome
die Intermodulationsverzerrungen 3.Ordnung. Unter Verwendung von einfachen
Skalierungsgleichungen (GL.(6.122)...(6.124)) wurden die Simulationen fiir die
Emitterflichen Ag = 3x30pm” und 3x20pm” durchgefiihrt. Die 30%ige Verringerung
der Emitterfliche bewirkte nur eine unwesentliche Erhéhung des //13.

Anhand der Simulationsergebnisse konnten die folgenden Ndherungsbeziehungen
aufgestellt werden :

I o (6156)

3x30|=|m2 s3* = 1013,7Z'W Mkmz 113* = 1013’87'][1,07

Der IIP3,, einer Mischstufe mit idealer gm-Eingangsstufe (//P3,, -> oo ) kann unter
Verwendung der Gleichung (6.141) ermittelt werden :

apy = 13 (6.157)

2-gm-Zy
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Bild 6.94 Auf die Eingangsleistung bezogener Interceptpunkt 3.0rdnung einer Gegentakt-
mischstufe mit verzerrungsfreier Eingangsstufe (gm = 10 mS ; Z)y = 50Q ) in Abhéingigkeit vom
Ruhestrom , Emitterfliche der eingesetzten HBT Ag= 3x30pum’

In Bild 6.94 wurden die simulierten und berechneten 1IP3-Werte {iber dem Ruhestrom
aufgetragen. Es zeigt sich eine gute Ubereinstimmung fiir LO-Frequenzen unterhalb
von 1GHz. Bei hoheren Frequenzen gewinnen Laufzeiteffekte und parasitire
Anschlusselemente zunehmend an Einfluss, so dass die Ndherungsbeziehungen ihre
Giiltigkeit verlieren (vgl. Bild 6.95).

40
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Bild 6.95 Auf die Eingangsleistung bezogener Interceptpunkt 3.0rdnung einer Gegentakt-

mischstufe mit verzerrungsfreier Eingangsstufe (g, = 10 mS ; Z;y = 50Q ) in Abhiingigkeit vom
Ruhestrom , Emitterfliche der eingesetzten HBT Ag= 3x30pum’
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6.6.3 Aufteilung der Kleinsignalverzerrungen der aktiven Mischstufe

In den Bildern 6.96 bis 6.99 sind die simulierten //P3-Werte der gesamten Mischstufe
mit den //P3-Werten der Eingangs- und der Umschaltstufe fiir verschiedene LO-
Frequenzbereiche vergleichend dargestellt. Bis etwa 300MHz limitieren die Nicht-
linearitdten der gm-Stufe den //P3-Wert des Gesamtmischers. Wird der Mischer mit
hoheren LO-Frequenzen ausgesteuert, nehmen die Verzerrungen innerhalb der
Umschaltstufe wesentlich stirker als in der Eingangsstufe zu und begrenzen
schlieBlich die Linearitét der gesamten Mischstufe.

Sind an den Mischer hohe Linearititsanforderungen gestellt, darf der Ruhestrom nicht
zu gering bemessen werden. Aus den Simulationen der mit 3x30pm® HBTs auf-
gebauten Mischstufe ist ersichtlich, dass der Mischer oberhalb von 4mA sehr
verzerrungsarm arbeitet. So werden selbst bei 3GHz noch I/P3-Werte oberhalb von
10dBm erreicht.

o gn-Stufe

o g -Stufe

IIP3 [ dBm ]
N
()

10t * e Umschaltstufe 10} 5 e Umschaltstufe
Mischstufe o Mischstufe
0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
2 4 6 8 10 2 4 6 8 10
Ip [mA ] Ip [mA]
Bild 6.96 Simulierter IIP3(ly), f.0=100 MHz Bild 6.97 Simulierter IIP3(ly), f;0=300 MHz
40 fo=1GHz 40 fi,=3 GHz
— 30/ R R ) .
= * S
=8 20t @ 20+
o 107 o o gm-Stufe o 10} ° o gm-Stufe
é ol . e Umschaltstufe % oL o Umschaltstufe
b Mischstufe Mischstufe
-10 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ -10 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
2 4 6 8 10 2 4 6 8 10
Ip [mA] Ip [mA]

Bild 6.98 Simulierter IIP3(lp), f.o=1 GHz Bild 6.99 Simulierter IIP3(lo), f.o=3 GHz
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6.7 Kleinsignaldynamikbereich 3.0rdnung der aktiven Mischstufe

Bei Eingangsleistungen weit unterhalb des 1-dB-Kompressionspunktes begrenzt die
Intermodulationsfestigkeit mafigeblich den maximal moglichen Eingangspegel. So ist
der tolerierbare Verzerrungsgrad innerhalb eines Emfangssystems beispielsweise von
der verwendeten Modulationstechnik und den Anforderungen hinsichtlich des Kanal-
tibersprechens abhéngig.

Eine fiir die Systemcharakerisierung ausschlaggebende Kenngrof3e ist der Kleinsignal-
dynamikbereich 3.0rdnung (DRp, vgl. Bild 6.100). Dieser ist als Differenz zwischen
der minimal nétigen Eingangsleistung und dem Pegel zweier gleich groBer Storer,
deren Intermodulationsprodukt 3.0rdnung am IF-Ausgang die gleiche Storleistung
hervorruft wie das Eigenrauschen der Mischstufe, definiert. Je groBer der Wert von
DRy ist, desto grofer ist die Intermodulationsfestigkeit der Mischstufe.

Die Berechnung dieser Kenngrofle kann aus der Rauschzahl, der Systembandbreite
und dem Interceptpunkt 3.0rdnung abgeleitet werden. In der doppelt-logarithmischen
Auftragung der IF-Leistung und der Intermodulationsprodukte 3.Ordnung zweier
Storsignale (Bild 6.100) ergeben sich Geraden mit dem Anstieg 1 (P/) und 3 (P3), die
als Funktion der Eingangsleistung beschrieben werden konnen :

G-P’
Pl = G-P, P3 = IIP3I; (6.158)

Setzt man die Intermodulationsverzerrungen 3.0rdnung (P3) mit der aus Rauschzahl
und Bandbreite berechenbaren Rauschleistung gleich und stellt anschlieBend nach der
Eingangsleistung um, folgt :

P - 1IP3?
P3, = 3\/ N—OUTG — /KT, -B-F-1IP3’ (6.159)

P3y ist der maximale Eingangspegel gleich groBer Storsignale, bis zu dem sich
Intermodulationsprodukte 3.0Ordnung nur unterhalb des Ausgangsrauschpegels aus-
bilden werden. Der Kleinsignaldynamikbereich ergibt sich aus dem Verhiltnis dieses
definierten oberen Grenzpegels zum Rauschpegel :

2

3

DR, = 10-log| v | = 10.10g(LP3j (6.160)
N_IN kT,-B-F

Liegt der Interceptpunkt 3.0rdnung in dBm und die Rauschzahl in dB vor, erhilt man :
DR, = %-[HPS[dBm] ~F[dB] + 174dBm — 10-log(B)] (6.161)

mit der IF-Bandbreite B [Hz]. Alle nachfolgenden Abbildungen zeigen einen auf 1Hz
Bandbreite normierte Kleinsignaldynamikbereich.



194 Kapitel 6

Poyr [dBm] %
A

30 | DR¢ -
—
0 I
P1
-30 L
-60 |
P3
P
90 L N_OUT
/y JV\/—’\/</\/
P3,

P IIP3

N_IN

] ] ] ] > P/N [dBm]
-120 90 -60 -30 0 30

Bild 6.100 Eingangs- und Ausgangsleistungen in doppelt-logarithmischen Mafistab
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Bild 6.101 Kleinsignaldynamikbereich 3.0rdnung in Abhéingigkeit vom Ruhestrom ,
R.=100Q,V =U,o/ Vs = 15, 3x30pm’> HBTs

Sowohl die Analyse des Rauschens als auch der Kleinsignalverzerrungen der aktiven
Mischstufe ermittelte den Ruhestrom als wesentlichen Einflussfaktor. Wihrend die
Mischerrauschzahl iiberwiegend von den Schrotrauschquellen der Umschaltstufe
bestimmt wird, d.h. sich eine Erhéhung des Ruhestromes in einem Anstieg des IF-
Rauschpegels duflert, verringern sich die nichtlinearen Verzerrungen mit steigendem
Ruhestrom. Die Auftragung des Kleinsignaldynamikbereichs 3.0Ordnung zeigt (vgl.
Bild 6.101), dass trotz sinkender Eingangsempfindlichkeit die linearisierende Wirkung
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eines hoheren Ruhestromes den Dynamikbereich erhoht. Besonders unterhalb von
SmA ist der Dynamikbereich stark durch verdnderte Ruhestromwerte beeinflussbar.
Dieses Verhalten deckt sich mit den ermittelten //P3-Werten der Gesamtmischstufe
(vgl. Bild 6.96...6.99). Ein Anstieg des Ruhestromes iiber SmA hinaus, bewirkt nur
eine unwesentliche Dynamikverbesserung und ist infolge des steigenden Empfindlich-
keitsverlustes fragwiirdig.

Die dargestellten Kurvenverldufe bei unterschiedlichen LO-Frequenzen zeigen eine
deutliche Abnahme des Kleinsignaldynamikbereiches mit ansteigenden Frequenz-
werten. Diese erklirt sich aus der starken Zunahme der Intermodulationsverzerrungen
infolge der frequenzabhingigen BE-Impedanz (Cgg, ) der Umschaltstufe, da die
Rauschzahl im untersuchten Frequenzbereich anndhernd konstant bleibt.

Der Kleinsignaldynamikbreich 3.0Ordnung der untersuchten aktiven Mischstufe ist
weitgehend unabhéngig von der Wahl des Lastwiderstandes R|, da dessen thermisches
Rauschen nur unwesentlich zum Gesamtrauschen beitragt (vgl. Bild 6.67) und keinen
Einfluss auf die nichtlinearen Verzerrungen ausiiben kann. Somit kann der
Konversionsgewinn (Gl. (6.116)) eingestellt werden, ohne den Kleinsignaldynamik-
bereich der Mischstufe zu dndern.

In Bild 6.102 ist die Abhdngigkeit des Kleinsignaldynamikbereiches von der norm-
ierten LO-Aussteueramplitude V dargestellt. Es zeigt sich, dass bereits fiir
Oszillatoramplituden von U,o / V7y = 6 der maximale DR~Wert erreicht wird. Es
geniigt also eine Lokalozillatorleistung von nur —-6dBm ( @ 502 Lastwiderstand ), um
die Mischstufe im optimalen Linearitdtsbereich zu betreiben.

120
115 +
m 110}
S
aé 105 + —e— f; =100 MHz
: —0— 300 MHz
100 - —A— 1000 MHz
— A 3000 MHz
95 ‘ | ‘ | ‘ | ‘
0 5 10 15 20

V= ULO / VTH

Bild 6.102 Kleinsignaldynamikbereich 3.0rdnung in Abhiingigkeit vom Lokaloszillatorpegel
Iy=5mA, R, =100Q, R 0 = 50Q, 3x30um> HBTs
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6.8 Grofisignaldynamikbereich der aktiven Mischstufe

Fir Systeme bei denen die Intermodulationsprodukte eine untergeordnete Rolle
spielen, kann man den 1-dB-Kompressionspunkt als maximalen Eingangspegel der
aktiven Mischstufe ansetzen. Ein Mal3 der Aussteuerbarkeit ist der lineare Dynamik-
bereich DR, der als Verhiltnis des 1-dB-Kompressionspunktes zur eingangsbezogen-
en effektiven Rauschleistung definiert ist :

P P
DR, = 10-log| 4= | _ lO-IOg(MJ 6.162
L [ Y kT, B-F ( )

Liegt der 1-dB-Kompressionspunkt in dBm und die Rauschzahl in dB vor, dann erhilt
man :

DR, = B [dBm] — F[dB] + 174dBm — 10-log(B) (6.163)

mit der [F-Bandbreite B [Hz]. Ebenso wie der Kleinsignaldynamikbereich ist der
lineare Dynamikbereich nachfolgend auf 1Hz Bandbreite bezogen. Mittels des im Bild
6.104 gezeigten Diagramms, kann die Reduzierung der Dynamikwerte {iber der IF-
Bandbreite abgelesen werden.

Aus der Auftragung des linearen Dynamikbereiches iiber dem Ruhestrom in Bild
6.103 ist eine zur Kleinsignaldynamik &hnliche Abhingigkeit vom Ruhestrom
beobachtbar.

VergroBBert man also den Stromfluss durch die aktive Mischstufe, erhoht sich geméal
der Gleichung (6.136) der 1-dB-Kompressionspunkt und mit ihr der GrofBsignal-
dynamikbereich. Die Empfindlichkeitsabnahme infolge der stdrkeren Schrotrausch-
komponenten bei steigendem Ruhestrom ist demnach geringer als der Anstieg der 1-
dB-Kompressionseingangsleistung. Analog zum Kleinsignaldynamikbereich ist die
groBte Anderung des DR, -Wertes unterhalb von /o = 5SmA beobachtbar.

Fiir einen Ruhestrom von /p = SmA wird bereits eine Wert von DR; = 160dB bezogen
auf 1Hz Bandbreite erzielt.
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Bild 6.103 Grofsignaldynamikbereich in Abhingigkeit vom Ruhestrom ,
RL=100Q, f,o =300 MHz, U, o/ V=15, 3x30um> HBTs
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Bild 6.104 Verringerung des DR, und DRy durch die IF-Bandbreite

DRL(fZF) = DRL(IHZ) + ADRL(fZF)
DRF(fZF) - DRF(IHZ) + ADRF(fZF)
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7. Messungen

Zu Beginn dieser Arbeit wurde der in Bild 7.1 gezeigte Frequenzumsetzter entworfen
[98,99,100]. Dieses Design ist fiir den Einsatz in batteriebetriebenen Systemen
konzipiert, d.h. eine zuverldssige Funktion sollte mit Voc = 3.6 V bei geringer
Stromaufnahme gewdéhrleistet sein. Zur moglichst freien Wahl der IF-Frequenz und
Bandbreite wurden anstelle von selektiven IF-Lasten (LC-Parallelschwingkreis)
ohmsche Widerstinde eingesetzt. Der Wert der Lastwiderstinde wurde zu 300Q2
gewahlt, da dies einer gingigen Eingangsimpedanz industrieller IF-Filter entspricht.
Diese begrenzen jedoch aufgrund des Gleichspannungsabfalls den maximal mdglichen
Zellenruhestrom auf /[, < ImA. Es wurde gezeigt, dass der Konversionsgewinn
ausschlieflich von der RF-Port-Impedanz und der IF-Last abhidngig ist. Der
theoretisch mogliche Konversionsgewinn bei 50Q2 Eingangsanpassung betrdgt unter
Verwendung von Gleichung (6.116) etwa —5.2dB. Der realisierte Mischer weist
Konversionsverlust auf, der jedoch aufgrund der Entkopplung von Gewinn und
Linearitdt dieses  Schaltungskonzepts untergeordneten Einfluss auf den
Dynamikbereich hat. Bei festgelegter IF-Frequenz ist durch Substitution der ohmschen
IF-Impedanzen mit Parallelschwingkreisen Konversionsgewinn erzielbar, ohne die
Versorgungsspannung um den bei ohmsche Lasten auftretenden Spannungsabfall
erhohen zu miissen. Erreicht der Resonanzwiderstand Werte oberhalb von 1k€2, so tritt
Konversionsgewinn auf.

Die Zufiithrung des LO-Signals erfolgt {iber einen Buffer-Verstirker, der in seinem
Autfbau der RF-Eingangsstufe entspricht. Neben der Erzeugung der um 180° phasen-

IF-Port
EEER !
VCC m— . . . X
T 250F
200 Q| [ 3009 300 Q 225 Q
LO-Bias Q Q
RF-Bias | e e
L1
L1 L2

200 225 Q

RF-DC g 25 pF

H—

105 Q

105 Q 85Q
105 Q 85Q
210 170 Q

[ | [ |
RF-Port LO-Port

Bild 7 Schaltung des HBT-Mischers



200 Kapitel 7

LO

Bild 7.1 Chipfoto des HBT-Mischers mit Ag = 3x30pum’, AbmaBe = 1.00x1.00mm’

verschobenen LO-Aussteuerung der Mischerzelle ist eine breitbandige Anpassung des
single-ended LO-Eingangs moglich. Der untersuchte Mischer kommt somit ohne
externe Baluns aus, deren Realisierung im Bereich von 1..3GHz nicht unpro-
blematisch ist. In diesem Frequenzbereich ist der Einsatz von auf Ferritperlen
gewickelten Baluns wegen ihrer parasitdren Kapazitdten nur in extrem miniaturisierter

Anpassung der Eingangsports

0

— -10 | Simulation
5

20 b
&
~
S -30 |
~

40 L
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Frequenz [ GHz |

Bild 7.2 Anpassung der Eingangsports , Vec=3.6 V, [,=1.5 mA
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Form moglich. Alternative Baluns mit planaren Leiterstrukturen haben Abmale im
Bereich der halben Wellenldnge und beanspruchen somit viel Platz. Alle passiven
Baluns weisen des Weiteren eine untere Grenzfrequenz auf, die beim aktiven Balun
entfillt. In Bild 7.2 sind die Reflektionsfaktoren der Eingangsports iiber der Frequenz
dargestellt. Die geringere Anpassung des RF-Ports resultiert aus den Gegenkoppel-
widerstanden (vgl. Bild 7 / Rg = 105Q2) deren Werte zur Optimierung der Linearitit
bei geringen Ruhestromen gegeniiber denen des Anpassungsfalles erhoht wurden.
Unter Verwendung der geringen Versorgungsspannung von Vge = 3.6V konnten
bereits /IP3-Werte von 7dBm bei fre = 2GHz / .0 = 1.92GHz gemessen werden [99].
Der zur Ermittlung der Linearitit und des Rauschverhaltens verwendete Messaufbau
ist in Bild 7.3 dargestellt.

DC-Versorgung

Balun
@_I\ (T4-1H ) © J\/\A/\
f - Spektrumanalysator
RF2 @—’ | 100 nF (Tek 2782 )
D=

fRF1

NFM

100 nF

Rauschzahlmeter

Rauschquelle
( HP8970B )

(HP346C )

Bild 7.3 Messaufbau zur Charakterisierung der Mischstufe

Balun T4-1H / Mini-Circuit

Loss [ dB ]
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Bild 7.4 Einfiigeverluste des 4:1 Baluns ( T4-1H von Mini-Circuits )
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Zur Messung der [F-Ausgangsleistung im 50€2 System wurde ein 4:1 Balun eingesetzt.
In dessen optimalen Frequenzbereich 30...100MHz betragen die Einfligeverluste etwa
1dB (vgl. Bild 7.4). Die IF-Frequenz ist fiir alle nachfolgenden Messungen auf S0MHz
gesetzt, da hier wenig Verluste und keine Stérungen durch Fremdsender auftreten.
Letzteres ist besonders fiir fehlerfreie Rauschmessungen von Bedeutung.

Zur Anhebung des Zellruhestromes /y iiber den urspriinglichen Designwert von 1mA
musste die Versorgungsspannung auf Vge = 6.2V erhoht werden. Zur Sicherstellung
einer positiven Kollektor-Basisspannung der Mischerzellentransistoren ist der
Spannungsabfall {iber den Lastwiderstinden des LO-Bufferverstirkers durch
Erhohung des Ruhestromes auf 12mA (Designwert = 1.7mA) angehoben worden.
Damit ist es nun moglich, den Mischer mit Zellruhestromen bis 4.5mA zu betreiben.
Infolge der Abweichung der Ruhestromwerte vom urspriinglichen Designwert dndern
sich die Impedanzen der Eingangsports. Wéhrend sich die Anpassung am RF-Port mit
steigendem Ruhestrom verbessert, verringert sich die DC-Eingangsimpdeanz des LO-
Ports auf 44Q). Dies entspricht im Bereich bis 1GHz einem Reflektionsfaktor kleiner
—20dB und ist somit unproblematisch.

Tabelle 7.1 enthdlt eine Zusammenfassung der in den Abschnitten 7.1 bis 7.6
aufgefiihrten Messergebnisse.

Messgrofie Einheit Pio Zellruhestrom /p [ mA |
1.25 2.5 3.5 4.5
Gain* dB -5 dBm -9.7 -8.8 -8.7 -8.6
1-dB-Kompression* dBm -5dBm -4.5 0.9 4.8 6.8
1P3* dBm -10 dBm 3.1 11.5 16.2 17.8
-5 dBm 1.1 10.6 15.8 17.3
Fssp+ dB -10 dBm 16.0 17.3 18.7 20.2
-5 dBm 15.3 16.1 17.1 18.2
Dynamik DRg* dB/Hz -10 dBm 107 112 115 115
-5 dBm 107 113 115 116
Dynamik DR * dB/Hz -10 dBm 154 158 161 162
-5 dBm 154 159 162 163
3dB Bandbreite** GHz -5dBm 4.5 7.5 8.5 9.0

Tabelle 7.1 Zusammenfassung der Messergebnisse

* fRF =1 GHZ, f[_o =950 MHz
wx f[_o = fRF - 50 MHz
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7.1 Konversionsgewinn der aktiven Mischstufe

Die Bilder 7.5 und 7.6 zeigen den Konversionsgewinn des Schaltmischers als Funktion
der angelegten LO-Leistung. Im Bild 7.5 wird der Konversionsgewinn bei der RF-
Eingangsfrequenz von 1GHz gezeigt. Die zugehorige LO-Frequenz wurde zu 950MHz
gewidhlt, um den IF-Bereich in das Ddmpfungsminima (vgl. Bild 7.4) des externen
Baluns zu legen. Es werden die Konversionsgewinne fiir 4 verschiedene Mischerruhe-
strome gezeigt. Alle Kurven weisen ein Sattigungsverhalten auf, d.h. fiir steigende
LO-Leistung erhoht sich der Konversionsgewinn zunéchst und erreicht bei -10dBm
seinen maximalen Wert. Dies ist mit den unterschiedlichen Mischerarbeitsweisen zu
erklaren. So arbeitet der Mischer bei schwacher LO-Ansteuerung zunéchst als linearer
Multiplizierer und erreicht ab -10dBm die gewiinschte Betriebsweise des Schalt-
mischers. Die Hohe des Ruhestromes durch die Mischerzelle hat erwartungsgemaf3
keinen Einfluss auf die benotigte LO-Leistung fiir den Schaltbetrieb. Wéhlt man den
Ruhestrom jedoch zu gering, dann reicht die Stromdichte in den verwendeten HBTs
der gm-Stufe nicht aus die notige Steilheit auch bei hoheren Frequenzen zu erreichen.
Fiir den in Bild 7.5 gewédhlten Frequenzbereich um 1GHz zeigt sich dies in einem etwa
1dB geringeren Konversionsgewinn bei dem kleinsten gewihlten Stromwert von
1.25mA gegeniiber den iibrigen Kurven mit hoheren Ruhestromen.

frr =1 GHz
_5 RF
Y TY,
—_ o
m -10°} Simulation oo’
= ;
— A
= o Iy= 1.25mA
O _15| ° 2.50 mA
A 3.50 mA
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_20 ‘ \ ‘ \ ‘ \ ‘
-30 -20 -10 0 10
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Bild 7.5 Konversionsgewinn iiber der LO-Eingangsleistung,
fRF =1 GHZ, f[_o =950 MHZ, Vcc =62V
Parameter : Zellruhestrom /,
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Bild 7.6 zeigt den Konversionsgewinn iiber der LO-Leistung fiir 4 verschiedene RF-
Frequenzen. Dabei wurde die LO-Frequenz jeweils so gewihlt, dass sich eine feste IF-
Frequenz von 50MHz durch Abwirtsmischung mit Gleichlage einstellt. Ein Vergleich
der Kurven zeigt eine Verschiebung der LO-Sittigungsleistung. Diese ist durch die
Transistorkapazititen der Umschaltstufe bedingt, welche den Schaltbetrieb infolge des
zur aktiven Halbleiterschicht gebildeten frequenzabhingigen Nebenschlusses erst bei
entsprechen angehobenen LO-Leistungen ermoglichen.

Die mit dem vorgestellten Schaltmischer erreichbaren Grenzfrequenzen sind aus der
Auftragung des Konversionsgewinnes iiber der RF-Frequenz in Bild 7.7 ersichtlich.
Die Wahl eines hoheren Ruhestromes erweitert den verwendbaren Eingangsfrequenz-
bereich. Wéhrend fiir einen Ruhestrom von nur 1mA die 3-dB-Bandbreite des
Mischers bereits 4GHz betrdgt, ist eine Verdoppelung der Bandbreite mit 4mA
erzielbar. Der beobachtete Anstieg der Bandbreite ist durch die Erhohung der
Transistorgrenzfrequenz beim Einsatz hoherer Stromdichten bedingt.

Die in den Bildern 7.5 bis 7.7 eingezeichneten simulierten Konversionsgewinne zeigen
eine sehr gute Ubereinstimmung zu den Messwerten. Das in dieser Arbeit entwickelte
Groflsignalmodell und die verwendeten Extraktionsalgorithmen sind fiir die
Simulation von Schaltmischer mit HBTs demnach sehr gut geeignet.

10:4.5mA
-5
-10 +
8 .15}
§=
8 -20 +
25+
-30
-30

PLO [ dBm ]

Bild 7.6 Konversionsgewinn iiber der LO-Eingangsleistung,
f[_o = fRF -50 MHZ, VCC =6.2 V, Io =4.5 mA
Parameter : RF-Frequenz
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fi o = fgg - 50 MHz / P, = -5 dBm

Simulation

for [ GHz ]

Bild 7.7 Konversionsgewinn iiber der RF-Frequenz,
f[_o = fRF -50 MHZ, PLO =-5 dBm, VCC =6.2 V, Io =4.5 mA
Parameter : Zellruhestrom

7.2 1-dB-Kompression der aktiven Mischstufe

In Bild 7.8 ist erzielte Konversionsgewinn bei Abwirtsmischung iiber der RF-
Eingangsleistung fiir 4 Ruhestrome dargestellt. Die RF-Frequenz betrdgt in den
dargestellten Kurven 1GHz. Die LO-Frequenz wurde zu 950MHz und der LO-Pegel
zu -5dBm festgelegt. Infolge des begrenzten Aussteuerbereiches der gm-Eingangsstufe
fallt bei einer gewissen RF-Eingangsleistung der Konversionsgewinn ab. Dabei kann
eine enge Verkniipfung zwischen dem Ruhestrom und der Gain-Kompression
beobachtet werden. Wie im Kapitel 6.5 beschrieben, ist das Kompressionsverhalten
der aktiven Mischstufe hauptsidchlich durch den Ruhestrom vorgegeben.

Die Auftragung des 1-dB-Kompressionspunktes iiber dem Ruhestrom ist in Bild 7.9
dargestellt. Fiir den maximalen Strom von 4.5 mA tritt die 1-dB-Kompression bei
einer RF-Eingangsleistung von etwa 7dBm ein. Der in Kapitel 6.5 unter Vernach-
lassigung der parasitiren HBT-Ersatzschaltbildelemente abgeleitete Quadratische
Zusammenhang zwischen 1-dB-Kompressionspunkt und Ruhestrom verliert bei der
verwendeten RF-Frequenz von 1GHz seine Giiltigkeit.

Wie aus dem Vergleich von gemessenen und simulierten Kurven ersichtlich, kann das
Kompressionsverhalten der Mischstufe unter Verwendung des aufgestellten HBT-
GroBsignalmodells mit Harmonic Balance Simulationen sehr gut nachgebildet werden.



206

Kapitel 7

fRFZIGHZ/PLO:‘S dBm
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Bild 7.8 Aussteuerabhiingigkeit des Konversionsgewinns,
fre=1 GHz, f.0 =950 MHz, P.o=-5 dBm, Vcc=6.2V,
Parameter : Zellruhestrom

fRF =1 GHZ/PLO =-5 dBm
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Bild 7.9 Eingangsbezogene 1-dB-Kompression iiber dem Zellruhestrom /y,
fRF =1 GHZ, fLO =950 MHZ, PLO =-5 dBm, ch =62V



Messungen 207

7.3 Kleinsignalverzerrungen der aktiven Mischstufe

Die Charakterisierung der nichtlinearen Verzerrungen bei schwacher RF-Aussteuerung
erfolgt durch Bestimmung des Interceptpunkts dritter Ordnung. Zur Messung wurde
die Zweitonmethode eingesetzt. Wie in Bild 7.3 gezeigt, werden zwei eng benachbarte
Frequenzen tiber einen Summierhybrid zusammengefiihrt und am RF-Eingang des
Mischers eingespeist. Der Pegel beider Tone ist dabei gleich grofl zu wéhlen. Als Maf3
fiir die nichtlinearen Verzerrungen 3.0rdnung wurden die sich ober- und unterhalb der
gewlinschten IF-Signalen 2.0rdnung auftretenden Intermodulationsprodukte
3.0rdnung mit Hilfe eines Spektrumanalysators ermittelt. Bild 7.10 zeigt in doppelt-
logarithmischer Darstellung die derart gemessenen Intermodulationsprodukte als
Funktion der FEingangspegel. In Bild 7.10 sind die aussteuerabhingigen
Intermodulationsprodukte fiir vier Ruhestrome aufgetragen. Aufgrund des in Abschnitt
7.1 gezeigten geringen Einflusses des Ruhestromes auf den Konversionsgewinn ist
keine Abhingigkeit der Intermodulationsprodukte 2.0rdnung erkennbar. Im Gegensatz
dazu nehmen die Intermodulationsprodukten 3.0rdnung mit steigendem Ruhestrom
stark ab. Dieser Effekt beruht auf der Abnahme der Verzerrungen 3.0rdung in der gm-
Eingangsstufe.

Zur Beurteilung der Frequenzabhéingigkeit der nichtlinearen Verzerrungen tritt in Bild
7.11 anstelle des Ruhestromes die RF-Frequenz als Parameter auf. Die Inter-
modulationsprodukte 3.0rdnung nehmen mit der Frequenz zu. Wie in dieser Arbeit
gezeigt, ist dies auf den zunehmenden Einfluss der BE-Kapazititen in der gm-
Eingangsstufe und in der Gegentaktmischstufe zuriickzufiihren.

fRFZIGHZ/PLO:—S dBm

Simulation

_140 7 ‘ ! ‘ ! ‘ ! ‘ ! ‘ ! ‘ !

30 25 20 -15  -10 -5 0
Bild 7.10 IF-Leistungen 1. und 3.0rdnung aus der Zweiton-Messmethode,

fRF1 =999 MHZ, fRF2 =1.001 GHZ, fLO =950 MHZ, PLO =-5 dBm, ch =62V
Parameter : Zellruhestrom /
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Py [ dBm]

Bild 7.11 IF-Leistungen 1. und 3.0rdnung aus der Zweiton-Messmethode,
fRF1 = fRF_ 1 MHZ, fRFZ = fRF+ 1 MHZ, f[_o = fRF 50 MHZ, PLO =-5 dBm, VCC =6.2 V, Io =2.5mA

Aus den Bildern 7.10 und 7.11 erhélt man den Interceptpunkt durch Bildung des
fiktiven Schnittpunktes der Tangenten der gezeigten Kurven bei kleinen RF-Eingangs-
leistungen. Die derart erhaltenen eingangsbezogenen Interceptpunkte sind in Bild 7.12
tiber dem Ruhestrom fiir zwei LO-Pegel aufgetragen. Wihlt man den Ruhestrom zu

IO = 25 mA/PLO = '5 dBm

30 25 20 -I5 -10 -5

Parameter : RF-Frequenz

4.5mA weist die Mischstufe bereits einen I[IP3 von 17dBm auf.

IIP3 [dBm ]

fRF = 1 GHZ
20
15}
10 +
5| O P.o=-10dBm
7 A Pio= -5dBm
Simulation
0L
_5 ! ! ! ! !
1 2 3 4 5

Ip [mA]

Bild 7.12 IIP3 als Funktion des Zellruhestromes /o,
fRF1 =999 MHZ, fRF2 =1.001 GHZ, f[_o =950 MHZ, VCC =62V
Parameter : LO-Leistung
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Die Linearititsbegrenzung erfolgt bei dieser Frequenz durch die Verzerrungen der
Gegentaktstufe. Es ist erkennbar, dass der Mischer bei -10dBm LO-Pegel geringere
Verzerrungen als bei -5dBm aufweist. Dies weist auf eine Ubersteuerung der
Umschalttransistoren hin.

Die Auftragung des IIP3 iiber der RF-Frequenz ist im Bild 7.13 fiir Iy = 2.5mA und im
Bild 7.14 fiir [, = 4.5mA dargestellt. Es ist ersichtlich, dass mit dem Mischer fiir einen
Strom von Iy = 4.5mA selbst be1 3GHz noch ein IIP3 von 13dBm erzielt wird.

20
O PLO =-10dBm
15 | A P o= -5dBm
— Simulation
=
S 10
(ag]
=
— 5|
0 ! ! ! ‘ ! ‘ ! ‘ !

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5
fop [ GHz ]
Bild 7.13 IIP3 iiber der RF-Frequenz,

fRF1 = fRF— 1 MHZ, fRF2 = fRF +1 MHZ, f[_o = fRF -50 MHZ, VCC =6.2 V, Io =2.5mA
Parameter : LO-Leistung

25 7 O PLO =-10dBm
| A PLO = -5dBm
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Bild 7.14 IIP3 iiber der RF-Frequenz,
fRF1 = fRF -1 MHZ, fRF2 = fRF +1 MHZ, f[_o = fRF 50 MHZ, P[_o =-5 dBm, Vcc =6.2 V, Io =4.5mA
Parameter : LO-Leistung
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7.4 Rauschen der aktiven Mischstufe

Unter Verwendung des HP 8970B Rauschzahlmeters und einer kalibrierten HP 346C
Breitbandrauschquelle sind die Rauschzahlen der aktiven Mischstufe als Funktion der
RF-Frequenz und des LO-Pegels aufgenommen worden. Die Umrechnung der
gemessenen Zweiseitenband-Rauschzahlen in die in dieser Arbeit verwendetet
Einseitenbandrauschzahl erfolgte {iber die Ermittlung der Konversionsgewinne auf den
LO-Seitenbéndern bis zur fiinften Harmonischen.

Die Bilder 7.15 und 7.16 zeigen eine Auftragung der SSB-Rauschzahlen {iber der RF-
Frequenz mit dem Zellruhestrom als Parameter fiir je einen LO-Pegel von -10dBm und
-5dBm. In beiden Diagrammen ist eine Abhingigkeit der SSB-Rauschzahl vom
gewihlten Ruhestrom nachweisbar wobei die Unterschiede bei hoherer LO-Ansteuer-
ung geringer ausfallen. Dies erklért sich aus dem verminderten Einfluss der Kollektor-
schrotrauschquellen innerhalb der Gegentaktmischstufe auf das am IF-Port akkumu-
lierte Rauschen. Mit einem Anstieg der RF-Frequenz kommt es zu einer starken
Anhebung der SSB-Rauschzahl. Wie aus den im Bild 5.11 gezeigten extrahierten
Rauschparameter ersichtlich, weisen die verwendeten Heterobipolartransistoren
oberhalb von etwa 2GHz einen starken Anstieg des F;, Parameters auf, der den
beobachteten Anstieg der SSB-Rauschzahl der aktiven Mischstufe bedingt.

PLO =-10 dBm

o 5 ‘ . o Ip=125mA
& [ Simulation ° 2.50 mA
10 | A 3.50 mA
s i A 4.50 mA
| — ‘ ‘ | ‘
1 2 3 4 >

frr [ GHz ]

Bild 7.15 Einseitenbandrauschzahl iiber der RF-Frequenz,
f[_o = fRF -50 MHZ, P[_o =-10 dBm, ch =6.2 V,
Parameter : Zellruhestrom |/
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P.o=-5dBm

o I,=125mA
10 I Simulation N 250 mA
I A 3.50 mA
5L A 4.50 mA
O 7 l ‘ l ‘ l ‘ l ‘ l
1 2 3 4 5
for [ GHz ]

Bild 7.16 Einseitenbandrauschzahl iiber der RF-Frequenz,
f[_o = fRF -50 MHZ, PLO =-5 dBm, ch =6.2 V,
Parameter : Zellruhestrom /

Zur Erzielung einer moglichst rauscharmen Frequenzumsetzung darf die angelegte
LO-Leistung nicht zu knapp bemessen sein.

Die in den Abbildungen eingezeichneten Simulationskurven decken sich sehr gut mit
den gemessenen Rauschzahlen und belegen damit die Giiltigkeit des Rauschmodells.

fRF =1 GHz

3
2
= 1ol o Ip=125mA
I ° 2.50 mA
5L A 3.50 mA
I A 4.50 mA
0 l ‘ l ‘ l ‘ l
-20 -15 -10 -5
PLO [dBm]

Bild 7.17 Einseitenbandrauschzahl als Funktion der LO-Leistung,
fRF =1 GHz ,fLO =950 MHZ, Vcc =6.2 V,
Parameter : Zellruhestrom /
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7.5 Kleinsignaldynamikbereich der aktiven Mischstufe

Aus den Messungen der Einseitenbandrauschzahl und des eingangsbezogenen
Interceptpunkts 3. Ordnung kann unter Verwendung der Gleichung (6.161) der
intermodulationsfreie Dynamikbereich (DRg) der aktiven Mischstufe errechnet
werden. Aus der Auftragung des DRp liber den Ruhestrom in Bild 7.18 wird deutlich,
dass trotz der in den Bildern 7.15 bis 7.17 gezeigten steigenden Rauschzahl der
Kleinsignaldynamikbereich mit dem Strom ansteigt. Die linearisierende Wirkung des
hoheren Ruhestromes dominiert demnach den Kleinsignaldynamikbereich.

Oberhalb von 3.5mA ist nur noch eine unwesentliche Verbesserung des DRg
vorhanden. Aus dem Vergleich der in Bild 7.18 gezeigten Kurven bei LO-Pegeln von -
5dBm und -10dBm zeigt sich, dass eine Ubersteuerung der Gegentaktmischstufe den
Kleinsignaldynamikbereich verringert. Dies ist auf zunehmende Intermodulations-
verzerrungen der Umschaltstufe zurtickzufiihren.

Die optimale Betriebsweise der aktiven Mischstufe stellt sich fiir etwa 3.5mA
Ruhestrom und einem LO-Pegel von -10dBm ein. Es sind in diesem Fall DRg-Werte
von 115dB bei frr = 1GHz erzielbar.

Bild 7.19 zeigt fiir einen festen Ruhestrom von 4.5mA eine DRg-Auftragung tiber der
RF-Frequenz. Mit steigender RF-Frequenz nehmen zum einen die IIP3-Werte ab (vgl.
Bild 7.14) und zum anderen steigend die SSB-Rauschzahlen an (vgl. Bild 7.15 &
7.16). Beide Effekte flihren zu der dargestellten Abnahme des DRg-Bereiches. Bei frg
= 3GHz betragt der DR noch 110dB und liegt damit nur 5dB unter dem Wert bei
1GHz. Die gezeigten DRg-Werte sind in den Abbildungen auf 1 Hz Bandbreite
normiert worden. Der in einem System mit gegebener IF-Bandbreite erzielbare
Dynamikbereich kann unter Verwendung der Kurven in Abbildung 6.104 bestimmt
werden.

frr =1 GH
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1 2 3 4 5
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Bild 7.18 Intermodulationsfreier Dynamikbereich als Funktion des Zellruhestromes /o,
fRF =1 GHZ, f[_o =950 MHZ, VCC =62V
Parameter : LO-Leistung
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Bild 7.19 Intermodulationsfreier Dynamikbereich iiber der RF-Frequenz, lp = 4.5 mA,

f[_o = fRF -50 MHZ, Vcc =62V
Parameter : LO-Leistung

7.6 Grollsignaldynamikbereich der aktiven Mischstufe

Aus den Messungen der Einseitenbandrauschzahl und des 1-dB-Kompressionspunktes
kann unter Verwendung der Gleichung (6.163) der lineare Dynamikbereich (DR{) der
aktiven Mischstufe errechnet werden.
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150

Bild 7.20

fRF =1 GHZ

o~ Po= -5dBm
—— PL0=-10dBm

Ip [mA ]

Grofisignaldynamik als Funktion des Zellruhestromes /y,

fre=1 GHz, f.0 =950 MHz, Vcc=6.2 V
Parameter : LO-Leistung
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Aus der Auftragung des DRy iiber den Ruhestrom in Bild 7.20 wird deutlich, dass trotz
der in den Bildern 7.15 bis 7.17 gezeigten steigenden Rauschzahl der GrofBsignal-
dynamikbereich mit dem Strom ansteigt. Dieses Verhalten erklart sich mit dem bei
steigendem Ruhestrom erhdhten Aussteuerbereich der im AB-Betrieb arbeitenden gm-
Eingangsstufe

Die gezeigten DR -Werte sind in den Abbildungen auf 1 Hz Bandbreite normiert
worden. Der in einem System mit gegebener [F-Bandbreite erzielbare Dynamikbereich
kann unter Verwendung der Kurven in Abbildung 6.104 bestimmt werden.

o 160 +
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Bild 7.21 GroBsignaldynamik iiber der RF-Frequenz, I = 4.5 mA
f[_o = fRF -50 MHZ, ch =62V
Parameter : LO-Leistung
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8. Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurden das Rausch- und Aussteuerverhalten eines aktiven
MMIC-Mischers auf der Basis von GaAs-Heterobipolartransistoren untersucht. Es
entstand ein sehr linearer MMIC-Mischer fiir den Einsatz in Mobilfunksystemen bis
5GHz , der sich gemeinsam mit dem RF-Leistungsverstirker als Funktionseinheit auf
einem Chip integrieren ldsst. Das fiir ein erfolgreiches MMIC-Design mit
kommerziellen Schaltungssimulatoren benétigte Grof3signalmodell wird im ersten Teil
abgeleitet. Dabei wird die vollstindige messtechnische Bestimmung aller zur
Modellierung des Signal- und Rauschverhaltens bendtigter Parameter vorgestellt.

Die Entwicklung eines physikalisch sinnvollen Grof3signalmodells basiert auf einer
moglichst exakten Trennung des intrinsischen Kleinsignalersatzschaltbildes von den
Elementen der parasitiren Anschlussstruktur. Mit Hilfe von gemessenen Kleinsignal-
parametern und unter Anwendung von Feldsimulationen wurde zunédchst das externe
Anschlussnetzwerk bestimmt und anschlieBend zur Extraktion des intrinsischen
Kleinsignalmodells angewandt. Basierend auf arbeitspunktabhéngigen intrinsischen
Kleinsignalparametern wurden Modellierungsgleichungen fiir die nichtlinearen
Halbleiterkapazitdten und ein empirisches Laufzeitmodell entwickelt.

Das vorgestellte Grof3signalmodell stellt eine Erweiterung des Ebers-Moll-
Transistormodells dar. Durch die Ergéinzung um eine zusétzliche Basis-Emitter-Diode
konnte der nicht konstanten Stromverstdrkung bei Heterobipolartransistoren Rechnung
getragen werden. Die temperaturabhingigen Gleichstromparameter wurden aus den
Vor- und Riickwirtsgummelplots extrahiert. Aufgrund der starken Temperatur-
abidngigkeit dieser Modellparameter wurde das Grof3ssignalmodell des Heterobipolar-
transistors um ein dynamisches Temperaturmodell erweitert. Die Extraktion der
thermischen Modellparameter basiert dabei allein auf der Auswertung der BE-Span-
nung bei zwei verschiedenen Substrattemperaturen.

Die Modellierung der HBT-Rauscheigenschaften umfasst die Rauschbeitrige von
Hochfrequenz-, Niederfrequenzrauschen und dem thermischen Rauschen der linearen
Elemente des Umgebungsnetzwerkes.

Das Hochfrequenzrauschen wird hauptsidchlich durch zwei korrelierte Schrot-
rauschquellen infolge des Kollektorgleichstromes und einer Schrotrauschquelle infolge
des Basisgleichstromes beschrieben. Der physikalisch richtige Aufbau des GroBsignal-
modells konnte anhand des Vergleichs simulierter und gemessener HF-Rauschpara-
meter verifiziert werden.

Die Modellierung des Niederfrequenzrauschens basiert auf Messungen des
Ausgangsrauschleistungsdichtespektrums bei hoch- und niederohmiger Belastung des
Basisanschlusses. Mit dieser Methode konnten eine Stromrauschquelle zwischen
Basis- und Emitteranschluss und eine Rauschspannungsquelle am Emitterport als die
dominierenden Niederfrequenzquellen lokalisiert werden. Zur Modellierung der BE-
Stromrauschquelle wird ein empirisch-analytisches Modell verwendet, welches das
Niederfrequenzrauschen in Abhangigkeit vom flieBenden Basisstrom beschreibt.
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Das GrofBsignalmodell inklusive aller Rauschquellen ist vollstindig in dem
kommerziellen Schaltungssimulator ADS implementiert worden. Basierend auf diesem
HBT-Modell entstand der in dieser Arbeit untersuchte doppelt-balancierte Schalt-
mischer.

Einer Zusammenstellung verschiedener Funktionsprinzipien von aktiven Mischern
folgen grundlegenden Definitionen der wichtigsten KenngroBen von Frequenz-
umsetzern.

Der Dynamikbereich einer aktiven Mischstufe wird im hohen Mal3e von der RF-Ein-
gangsstufe, die eine Spannungs-Stromwandlung vornimmt, bestimmt. Die Erzeugung
der gegenphasigen RF-Eingangsstrome wird oft von Differenzverstirkern in
Emitterkopplung libernommen. Diese weisen einen eingeschrankten Aussteuerbereich
auf und lassen sich aufgrund ihrer hochohmigen Eingangswiderstinde nur mit
zusitzlichem Schaltungsaufwand in eine 50Q-Systemumgebung integrieren. Zur
Umgehung dieser Nachteile wird auf eine spezielle, im AB-Betrieb arbeitende
Transimpedanzstufe [83] zuriickgriffen. Neben einer liber den Ruhestrom einstell-
baren Eingangsimpedanz kann diese Schaltungsvariante mit einem single-ended Signal
angesteuert werden. Im Rahmen dieser Arbeit wurde diese Eingangsstufe vollstindig
hinsichtlich ihrer Aussteuer- und Rauscheigenschaften untersucht. Die Analyse des
Steilheits-Frequenzganges ergab, dass durch Einfiilhrung einer zusétzlichen Last-
kapazitidt die Balancierung der beiden Ausgangsstrome verbessert und damit der
nutzbare Frequenzbereich erweitert werden kann.

Die durch das Eigenrauschen des Frequenzumsetzers bedingte untere Begrenzung des
Dynamikbereichs wird in zwei Schritten analysiert.

Zunéchst erfolgt die Bestimmung der Ausgangsrauschstrome der Eingangsstufe unter
Anwendung der linearen Rauschanalyse. Dies ist mdglich, da sowohl die Pegel des
RF-Signals, als auch der LO-Quelle die Nichtlinearititen der Eingangsstufe nur
geringfligig aussteuern und somit die Verfahren der linearen Netzwerkanalyse
anwendbar sind. Zur Vereinfachung der Numerik wurden die parasitidren Blindleit-
werte des Transistorersatzschaltbildes vernachldssigt. Simulationen unter Verwendung
des komplexen GroBsignalmodells zeigen, dass erst bei Eingangsfrequenzen oberhalb
von 2GHz das vereinfachte Rauschersatzschaltbild seine Giiltigkeit verliert. Zum
Ausgangsrauschen der Mischstufe trigt lediglich der Differenzrauschstrom der
Eingangsstufe bei. Dieser steigt in etwa proportional zum Rg-Widerstandswert an,
wenn der Kollektorruhestrom zur Gewdéhrleistung einer vorgegebenen Eingangs-
impedanz nachgefiihrt wird. Fiir den in dieser Arbeit gewéhlten Fall der 50Q2 System-
impedanz iiberwiegt fiir Re-Werte unterhalb von 40Q das Kollektorschrotrauschen,
wiahrend fiir stirkere Gegenkopplung das thermische Rg-Widerstandsrauschen
liberwiegt.

Im zweiten Schritt der Rauschanalyse wird der Mischerkern untersucht. Infolge der
starken Auslenkung der Umschalttransistoren im Takt der LO-Ansteuerung kann die
nur fiir lineare zeitinvariante Systeme giiltige lineare Rauschanalyse nicht angewandt
werden. Wird der Mischerkern weit unterhalb der Grenzfrequenz der eingesetzten
Transistoren betrieben, d.h. die Impulsantworten des Netzwerkes sind wesentlich
kiirzer als die aussteuernde LO-Periodendauer, lasst sich der Frequenzumsetzer als
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lineares, zeitperiodisches System beschreiben. Zur Berechnung des Ubertragungs-
verhaltens jeder einzelnen Rauschquelle zum Mischerausgang werden alle Nicht-
linearitdten innerhalb des Netzwerkes durch ein lineares Element ersetzt. Aufgrund der
LO-Aussteuerung sind die linearen Elemente des Netzwerkes zeitabhdngig und
werden mathematisch durch Gleichungen mit variablen Momentanstromen
beschrieben. Die linearen Ubertragungsfunktionen von den einzelnen Mischerrausch-
quellen zum IF-Ausgang sind somit zeitperiodisch und konnen einer Fourieranalyse
unterzogen werden. Wie in Kapitel 6.4 gezeigt, lasst sich mit Hilfe dieser Fourier-
koeffizienten das Ausgangsrauschspektrum berechnen. Der grofite Anteil am IF-
Rauschen konnte im Schaltbetrieb den Rauschquellen der gm-Eingangsstufe zu-
geordnet werden.

Mit Hilfe des Rauschleistungsspektrums am IF-Ausgang und des aussteuerab-
hingigen Konversionsgewinnes wurde die Einseitenbandrauschzahl des aktiven
Frequenzumsetzers ermittelt. Liegt das Hauptaugenmerk des Designs auf der
Empfindlichkeit des Frequenzumsetzers, sind die Zellruhestrome zu minimieren und
es ist auf eine moglichst niederohmige Impedanz der RF-Quelle zu achten.

Die Festlegung des maximal moglichen Eingangspegels eines Frequenzumsetzers ist
eng mit den Systemanforderungen verkniipft. In dieser Arbeit wird sowohl der
eingangsbezogene 1-dB-Kompressionspunkt als auch der Interceptpunkt 3.Ordnung
als obere Aussteuergrenze definiert. Mit diesen Grenzen kann der Grofsignal- und
Kleinsignaldynamikbreich berechnet werden.

Das Kompressionsverhalten des aktiven Frequenzumsetzers wird weitgehend durch
das Aussteuervermogen der RF-Eingangsstufe und nicht durch die Mischerzelle selbst
beeinflusst. Je hoher der zur Verfligung stehende Ruhestrom gewidhlt wird desto
groBer ist der Aussteuerbereich. Der FEinsatz einer im AB-Betrieb arbeitenden
Transimpedanz-Eingangsstufe ermoglicht gegeniiber der herkdmmlichen Differenz-
verstirker-Beschaltung eine Verdopplung des kompressionsfreien Eingangspegel-
bereichs.

Kleinsignalverzerrungen 3.Ordnung entstehen sowohl in der RF-Eingangsstufe als
auch in der Mischerzelle. Die direkte Analyse der nichtlinearen Verzerrungen des
Frequenzumsetzers ist aufgrund der Komplexitdt der entstehenden Gleichungen nicht
moglich. Daher wurden die beiden Schaltungsteile des Frequenzumsetzers getrennt
untersucht und eine ,,worst-case* Abschitzung der Gesamtverzerrung abgegeben.

Mit Hilfe einer Potenzreihenapproximation der exponentiellen Strom-Spannungs-
Charakteristik des Bipolartransistors und einer anschlieBenden Umkehrung dieser
Potenzreihe konnte die transzendente Gleichung der Eingangsstufen-Transimpedanz
gelost werden. Die Berechnung des kubischen Koeffizienten der Potenzreihen-
approximation ergab, dass dieser fiir den Ruhestrom von /p = 390uA (T = 290K) zu
Null gesetzt wird. Innerhalb der Eingangsstufe entstehen somit keine Inter-
modulationsverzerrungen 3.Ordnung. Eine Verschiebung dieses Kompensations-
punktes zu hoheren Stromen ist durch das Einfligen eines Serienwiderstandes
zwischen Mischereingang und der RF-Quelle moglich. Es wurde nachgewiesen, dass
ein Anheben des Ruhestromes geringere Signalverzerrungen 3.Ordnung nach sich
zieht. Die Analyse der Eingangstransimpedanz erfolgte allein auf Basis der U-I-
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Charakteristik des Bipolartransistors. Harmonic Balance Simulationen unter Beriick-
sichtigung samtlicher Nichtlinearitdten des Grofsignalmodells zeigen, dass die fiir den
IIP3 abgeleiteten Beziehungen ab einer Signalfrequenz von etwa 600MHz deutliche
Abeichungen zu den simulierten //P3-Werten aufweisen. Tendenziell bleiben jedoch
die funktionellen Abhidngigkeiten vom Ruhestrom und der Eingangsimpedanz
erhalten.

Bei der Untersuchung der Intermodulationsverzerrungen des Mischerkerns der
Gegentaktmischstufe zeigte sich bei alleiniger Beriicksichtigung der tanh-formigen
Ubertragungsfunktion, dass keine Ausbildung jeglicher Intermodulationsprodukte
erfolgt. Die in realen Gegentaktmischstufen unvermeidlichen Basiswiderstinde,
Halbleiterkapazititen und Ladungsspeichereffekte fiihren jedoch zur Ausbildung von
unerwiinschten Intermodulationsprodukten im IF-Ausgangsstrom. Basierend auf
Harmonic Balance Simulationen konnte die nichtlineare BE-Kapazitit der Umschalt-
transistoren als Hauptverursacher der stark frequenzabhingigen Intermodulations-
verzerrungen identifiziert werden.

Aufgrund der unterschiedlichen Frequenzabhdngigkeiten der Nichtlinearititen der RF-
Eingangsstufe und des Mischerkerns begrenzt bis zu einer RF-Frequenz von etwa
300MHz die Eingangsstufe und oberhalb dieser Frequenz der Mischerkern die Line-
aritdt der gesamten Mischstufe. Werden an das Mischerdesign hohe Linearitéts-
anforderungen gestellt, sollte der Ruhestrom nicht zu gering bemessen werden

Der in dieser Arbeit untersuchte aktive Frequenzumsetzer erreicht bei einem Ruhe-
strom von 4mA selbst bei 3GHz noch //P3-Werte oberhalb von 10dBm.

Basierend auf den Ergebnissen der Rauschanalyse und des Intermodulationsverhaltens
der Mischstufe wurde der Kleinsignaldyamikbereich bestimmt. Da sowohl das
Eigenrauschen als auch die Kleinsignalverzerrungen vom Ruhestrom abhéngig sind,
gilt dies auch fiir den Wert des Kleinsignaldynamikbereiches. Mit ansteigendem
Ruhestrom erhdht sich der durch den Kleinsignaldynamikbereich beschriebene inter-
modulationsfreie Aussteuerbereich stetig. Infolge des mit groBeren Ruhestromen
verbundenen Anstiegs der dquivalenten Eingangsrauschleistung muss ein Kompromiss
zwischen Dynamikbereich und Mischerempfindlichkeit gefunden werden. Im Fall des
untersuchten Frequenzumsetzers lag dieser Kompromisswert bei etwa SmA, da fiir
héhere Strome nur noch eine geringfiigige Anderung des Dynamikbereiches auftrat.

Ein besonderer Vorteil von aktiven Mischstufen ist, dass bereits mit sehr geringen
Lokaloszillatorleistungen hohe Dynamikwerte erreichbar sind. Im vorliegenden
Design waren —6dBm LO-Pegel ausreichend, um den Betrieb des Frequenzumsetzers
in seinem optimalen Dynamikbereich zu gewéhrleisten.

Die Verifizierung der in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse konnte anhand von
Messungen vorgenommen werden. Mit dem designten Mischer-MMIC ist ein GroB3-
signaldynamikbereich von 163dB und ein Kleinsignaldynamikbereich von 116dB
bezogen auf 1Hz Bandbreite messtechnisch nachgewiesen worden.
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Anhang A

Extraktionsalgorithmus des HBT-Kleinsignalersatzschaltbildes [15, 12]

Y

T

NN o -
VLT =

Bild A1 Aufteilung des intrinsischen HBT Ersatzschaltbildes in Kollektorschaltung

Die in Bild Al gezeigte Ersatzschaltung ist aus den zwei Teilen A; und Ay
zusammengesetzt. Die Kettenparameter dieser beiden Anteile lauten :

A - 1 7,
b JO - Cpeoy (1 + jw'cBCext'rBi) (A1)
1 Yl
Aj = N
A2
Yoo (1-a)+ Toe (A2)

Aus den de-embeddeten Messungen kennt man die Kettenschaltung beider Zweitore :
Ac=AAp=

(A3)
1+ 7y, Yy 1+r3i-[1—a+YBC]

BE BE

. . J@ Cpcoy . Yye
Ja)'cgam+YBC'(1+]w'che-xr'rBi) = +(1+]w'cBCext'rBi l-a+
BE BE

A.3 bildet ein komplexes Gleichungssystem mit den 8 unbekannten Grofen Cgeext, CaE,

Csc, |0, arg(a), rgj, rec, ee. Eine Auflosung des Gleichungssystems liefert die
folgenden geschlossenen Bestimmungsgleichungen :

_ l__Im((Acu_ 1)- A ca) (A4)
- 2 Re((Acu - 1)'A*C11)

CBCext
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P Re((4¢), —1)-A'en) (AS)
B Re( Acz1A*C11 )

1 RG(MJ (A6)
e Vpi

1 Re[ Agy, — 1 J (A7)
T'g rBi'(Aczz_ja)'cBCext’Ac12_|Ac|)
A —1 A.8

Cye = —-Im L) ( )

w Vg,
S B Agy, —1 j (A9)
BE = X

2 rBi'(Aczz_]a"cBCext'AC12_|AC|)
a= 1-|4.| (A.10)

Naherungsbeziehung fiir rg;

In der Praxis zeigten sich Probleme bei der Bestimmung des Basiswiderstand rg;. Diese
konnen durch Verwendung einer Naherungsbeziehung fiir hohe Frequenzen umgangen
werden :

Ausgangspunkt dieser Ndherung bilden die folgenden Gleichungen :

Aoy (A1)
Yiue = Yue =
Acp,
Acyy . Ve + (1 - a)'YBE (A.12)
- ja) CBCext+
Acis L+ 7 (Ype + (1= a) Yy)
i I (A.13)
= + Ty
@ _ ja)'cBCext YBC + (1 - a)'YBE
Acis

Fiir hohere Frequenzen wir der Realteil der Gleichung iiberwiegend vom gesuchten
Basiswiderstand bestimmt. Somit kann fiir rg; ndherungsweise geschrieben werden :

A.14
rg = Re[@j ( )

i
Cc22



Anhang A 221

Niherungsbezichung fiir den dulleren Anteil der Basis-Kollektorkapazitit Cgcext:

Unter Verwendung der Kettenparameter des intrinsischen HBT ergibt sich :
Acyy = JO Cpepy (1 + 1Yo ) + Yo (A.15)
mit den Werten des Ersatzschaltbildes :

r 1 (A.16)

. 2 . )
Aeyy = JO Cpepy — O Cpepy " Cpe + JO Cpepy + JW-Cpe +
BC Fpc

Ty,
Im(Ag, ) = a).cBCext.(l + i] T @ Cpe (A.17)

Fpc

Der Term rg;/ rgc ist viel kleiner als Eins und wird somit vernachldssigt. Damit ergibt
sich schlieBlich die gesuchte Naherungsbeziehung der duBleren Basis-Kollektor-
kapazitét :

. Im(4e, ) (A.18)
BCext — W BC
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Anhang B

Umrechnung des ,, T“-Ersatzschaltbildes in das ,,n* -Ersatzschaltbild

Cpc Crepp
B _'@'_ | .C B

tr
m &

Bild B1 ,,T* Ersatzschaltbild Bild B2 ,,n“ Ersatzschaltbild

Das in Bild (B1) gezeigte vereinfachte ,,T* Ersatzschaltbild wird wegen seiner physi-
kalischen Nihe tiberwiegend fiir Kleinsignalsimulationen angewandt. Géngige GroB-
signalmodelle (Gummel-Poon / Ebers-Moll) basieren hingegen auf der ,,n* Topologie
(vgl. Bild B2). Es kann gezeigt werden, dass beide Modelle nur bei vernachléssigten
Laufzeiteffekten zueinander dquivalent sind. Die folgenden Berechnungen zeigen,
inwieweit Laufzeiten in das Grof3signalmodell implementiert werden konnen :

Als Ausgangspunkt dient das ,,T* Kleinsignalersatzschaltbild. Die zwischen Basis und
Kollektor liegenden Stromquelle wird zunichst in zwei dquivalente Quellen aufgeteilt

(vel. Bild B3).
Cpc
1 o¢
Igg CBE
ﬁ] i é% éalﬁ
I
E

Bild B3 Aufteilung der Basis-Kollektor-Stromquelle

B

Beim ["Jbergang vom ,, T zum ,,* Ersatzschaltbild, erfolgt eine Verschiebung des
Steuerstromes vom Emitterstrom /g zum Zweigstrom /g.
Beide GroBen konnen wie folgt ineinander umgerechnet werden :

I, = I;-(l + ja)-cBErBE) (B.1)
Die komplexe Stromverstarkung o des ,, T* Ersatzschaltbildes lautet :

(B.2)

a = —5exp(-jo-z,)

I + j—
()

a

Der Term 1+jw/m, kann fiir die in dieser Arbeit verwendeten HBTs unterhalb von
10 GHz durch die exp-Funktion ausgedriickt werden :



Anhang B 223

Le e exp(,ﬂj fr 2o (B3)
[0} [0}

a a

Unter Beriicksichtigung der Gleichung (B1) (B2) und (B3) berechnen sich die
Quellstrome in Bild (B.3) zu :

a-l, = a'l, = ao-(l + ja)-cBErBE)-exp(—ja)-(rlx+LJj (B.4)
@

o

Der Ausdruck (B.4) kann fiir die Kollektor-Emitterquelle analog zu (B3) weiter
vereinfacht werden :

: \ 1 \

a“l, = a, 1, -exp[—ja)-(ra o = Cpplye ]] ~ a1, -exp(—ja)-ra ) (B.5)
a)a

Dabei wurde angenommen, dass die Grenzfrequenz ®, in erster Nédherung der

Grenzfrequenz des Basis-Emitteriibergangs entspricht. Substituiert man den Steuer-

strom durch die Basis-Emitterspannung ergibt sich fiir die komplexe Steilheit g, aus

Bild (B2) zu:
a . : B.6
g = “op(-jor,) = @ g el jo,) (B0)
be
Der Einfluss der Basis-Emitterstromquelle (vgl. Bild B3) kann durch eine Parallel-

schaltung einer Kapazitit und eines negativen Widerstandes nachgebildet werden. Aus
Gleichung (B.4) ergibt sich:

a-l, =~ ao-lg-(l + JO-Cpply, )[1 - jw-(ra+LjJ (B.7)

[0

a

Unter Vernachldssigung des quadratischen Terms folgt :

, 1
a“l, = uBE-[ﬁ - ja)-&~[ra+—J + ja)-ao-cBEJ (B.8)

T'gg T'pg o,

Bei Betrachtung der Gleichung (B.8) stellt man fest, dass der eingeklammerte Term
einem Leitwert entsprechen muss. Unter Beachtung des Vorzeichens der Stromquelle
ergibt sich schlieBlich das in Bild (B4) dargestellte ,,n* Ersatzschaltbild :

B Cpp(1-at) Cpc

| C

(¢, | |
rg(1-0,)! —|— 3
ube.gbee-jm.‘ca

gbe(Ta+ 1 /(’Oa)

Bild B4 ,,n* Ersatzschaltbild mit eingefiigter Laufzeit fiir f < 10GHz
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Zur Berticksichtigung der Laufzeit im ,,n* Ersatzschaltbild muss neben der Verzdger-
ung des Kollektorstromes um t, eine von der Gesamtlaufzeit gebildete Diffusions-
kapazitit Cpis zwischen dem Basis- und Emitteranschluss eingefiigt werden :

(0]

a 1
Copp = —O-KT{Z + _j ~  8se Tars (B.9)
Die aufgezeigte Implementierung der Laufzeit in das GrofBsignalmodell ist eine
Naherung, die fiir die Transistoren mit geringen Laufzeiten (< 10psec) nur im unteren
Frequenzbereich (< 10GHz) angewandt werden kann.
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Anhang C

Ubertragungsfunktionen zur Bestimmung der Ausgangsrauschstrome infolge der in
Bild 6.22 gezeigten Rauschquellen der g,-Stufe.

Gemeinsame Gleichungen

V. r
Tgp = ﬂIL: = f-g R = R, ﬂBf 1 R, = RE'(IB + 1)rBE
R1-R R.R,R R.R
1 — IN szz 1727 IN R.X3 — 1742
2-R,, +RI R, (Rl + R2)+RI-R2 2R, + R,

Ubertragungsfunktionen der thermischen Rauschspannungsquellen der Gegenkoppel-
widerstinde Re

— ) — Ry, (B -1 (C.1)
QlREl_(ﬂ) R2 (R.X1+R2) QZRE]_(ﬂ-{-lJ R2+Rxl

B . — Rx, (B 2' Rx, (C2)
QlREZ_(ﬂ) RZ'(R‘x2+R1) Q2RE2_[IB+1J Rl.(Rx2+R1)

(. B | -1 (B 2' — Rx, (C3)
QIR“_[ﬂHJ Rx, + R, Q2RE3_[/3+1] R -(Rx, +R,)

Ubertragungsfunktion der thermischen Rauschspannungsquelle des Quellwiderstandes

- . — Rx, [ B 2. Rx, (C4)
QlRIN_(ﬂ) Rz'(R1N+Rx3) QzRIN_(/B"’lj Rl'(R1N+Rx3)

Ubertragungsfunktionen der Schrotrauschquellen des Basisstromes

Ol o™ [ ﬂﬁ+1 ]'Rz (rRxRx+ r) e :( ﬂ,i i J 7 _(;xRiR j )
o op (A (0
Ol 02 =0 02, o ='6j_fl (C.7)
= S P
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Ubertragungsfunktionen der Schrotrauschquellen des Kollektorstromes

_ B ) rgp - R,
Oli o4 _(ﬂ+lj R,-(Rx, + R, )

- Rx, - R,
Rz '(Rxl +R2)

Q11c7Q3 =p-

Q11c7Q2 =0

1 ] rpr + Ry + Rx,

1 =
Ol o {,8+1 Rx, + R,

02, .. :( ﬂﬂ+ : jz | R;(FE;R:C} : (C9)
Qz,CQF(ﬂﬂH],VBE;ji;szl (C.10)
Q216Q2=ﬂ1+1 (C.11)
o 2[ ﬂfi 1 Jz R, .?B;%ﬁle ) e

Ubertragungsfunktionen der thermischen Rauschquellen der Basiswiderstinde

Qth_Q4 =p-

Qle7Q3 =p-

Qlefgz =0

(s Y Ry (C.13)
QZRb_Q4_(ﬂ+1J Rl'(R1+RX2)
(B -l (C.14)
Q2w o3 _[ﬂﬂj R, + Rx,
02, 5, =0 (C.15)
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