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Kurzfassung

Thema der vorliegenden Arbeit ist die Weiterentwicklung digitaler Vorverzerrungssys-
teme zur Realisierung einfacher Systeme fiir den Einsatz in Mobiltelefonen zukinfti-
ger Generationen. Der Fokus dieser Arbeit liegt in der genauen Charakterisierung von
Leistungsverstarkern in Hinblick auf eine einfache Vorverzerrung. Im Gegensatz zu her-
kommlichen Ansétzen, die sich mit der Weiterentwicklung der Vorverzerrungsmodelle
und nicht mit der Untersuchung des Verstérkers beschéftigen, werden hier die Nicht-
linearitdten des Verstérkers genauer untersucht. Zum Einen ist es die Entscheidungs-
grundlage fiir die Wahl des optimalen Vorverzerrungssystems und zum Anderen konnten
damit Zusammenhénge erkannt werden, aus denen ein neues Vorverzerrungssystem zur
Kompensation von Betriebsbedingungsschwankungen entwickelt wurde. Diese Aspekte
sind in mobilen Geréten von entscheidender Bedeutung, weil nur sehr einfache Systeme
aufgrund der Verlustleistungs- und Kostenanforderung umgesetzt werden kénnen.

Zentrales Messobjekt ist ein CMOS-Leistungsverstéarker, der eine hohe Effizienz und
gleichzeitig eine starke Nichtlinearitéit aufweist. Fiir die préazise Untersuchung werden dis-
krete Kennlinien fiir die Darstellung der Amplituden- (AM-AM) und Phasenkennlinien
(AM-PM) eingefiihrt. Diese konnen im Gegensatz zur Polynomdarstellung den Kennlini-
enverlauf exakt nachbilden. Neben der prézisen Erfassung der Nichtlinearitdten wird ein
neues Verfahren fiir die Messung von Memoryeffekten (Speichereffekten) in Abhéngigkeit
von der Modulationsfrequenz vorgestellt. Es basiert auf der Auswertung der Schleifenoft-
nung von AM-AM- und AM-PM-Kennlinien bei Verwendung von Zweitonsignalen unter
Variation der Zweitonabstédnde. Damit ist es mdglich, Memoryeffekte bei verschiedenen
Modulationsfrequenzen zuverlédssig zu detektieren und in Amplituden- und Phaseneffek-
te zu unterteilen. Diese Messmethode erlaubt, auch eine Zweitonfrequenz zu detektieren,
bei der keine Memoryeffekte vorhanden sind. Eine speicherlose Vorverzerrung mit dieser
Kennlinie liefert die besten Vorverzerrungsergebnisse. Bis zur maximalen Ausgangsspit-
zenleistung des Verstérkers konnten damit die Spezifikationen der untersuchten Stan-
dards EDGE, UMTS und WLAN mit ausreichender Marge eingehalten werden - trotz
des Vorhandensein von Memoryeffekten.

In einem wesentlichen Teil der Arbeit werden erstmals die Auswirkungen aller beein-
flussbaren Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitdat (AM-AM- und AM-PM-Kennli-
nie) untersucht. Dabei kann im Falle der Variation der Temperatur, des Tastverhalt-
nisses, der Eingangsleistung und der Arbeitspunkteinstellung ein Skalierungsverhalten
der Kennlinien festgestellt werden. Mit nur zwei betriebsbedingungsabhéngigen Skalie-
rungsfaktoren konnen damit alle Kennlinien in eine Gesamtkennlinie abgebildete wer-
den. Daraus wird ein neues Vorverzerrungssystem entwickelt, das mit Hilfe dieser bei-
den Skalierungsfaktoren und nur einer inversen Verstirkerkennlinie die Anderung dieser
Betriebsbedingung kompensieren kann. Eine korrekte Funktionsweise bei Variation der
Umgebungstemperatur mit nahezu konstanter Verbesserung der linearen Ausgangsleis-
tung in einem weiten Temperaturbereich von -30 °C bis 90°C wird durch Messungen
nachgewiesen.
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Abstract

The goal of this thesis was to further enhance digital predistortion systems through
a simpler implementation aiming for next generation mobile communication systems.
The work focused on the accurate characterization of power amplifiers to derive a sim-
ple predistortion system. This is contrary to common approaches, that aim to improve
the predistortion models without studying the non-linearities of the power amplifier
in detail. The analysis of the non-linearities provided the necessary insights into the
power amplifier properties to select an optimal predistortion system. On the other hand,
dependencies were revealed that were used to develop a new predistortion method to
compensate the variable operating conditions. Such optimizations and simple implemen-
tations are of particular importance due to the increasing demand for solutions with low
power consumption and little integration costs.

The device under test was a CMOS power amplifier optimized for high efficiency.
Hence, a strong non-linearity was present. For a precise investigation discrete characte-
ristic curves were introduced to represent the amplitude characteristics (AM-AM) and
phase characteristics (AM-PM). Unlike the polynomial representation, the discrete cha-
racteristic curves can exactly model any non-linearity. In addition to capturing non-
linearities, a new method was introduced to measure memory effects as a function of
modulation frequency. This is based on the analysis of the loop opening of the ampli-
tude and phase characteristic curves under excitation with two tone signals. With this
method memory effects at different modulation frequencies were detected and quantified.
Even the distinction between amplitude or phase effects was possible. Furthermore, a
modulation frequency was identified that does not exhibit memory effects. A memoryless
predistortion with these characteristic curves resulted in the best predistortion perfor-
mance of the investigated EDGE, UMTS and WLAN standards. Up to the maximum
possible output power of the amplifier, the specification of these standards are fulfilled
with sufficient margin despite of the still existing memory effects.

The impact of all influenceable operating conditions on the amplifier characteristic
curves (AM-AM, AM-PM) were studied in detail for the first time. For varying tem-
perature, duty cycle, input power and bias of the driver stage, a scaling behaviour was
determined. With only two scaling factors all characteristic curves were mapped to one
single characteristic curve. A new predistortion system was developed that is capable to
predistort the amplifier applying these two scaling factors. Hence, only a single inverse
amplifier characteristic curve is needed to compensate for the impact of operation condi-
tion variations. The system was tested by varying the ambient temperature. A constant
improvement in linear output power was observed for the entire temperature range from
-30 °C to 90 °C.
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1 Einleitung

In der heutigen Zeit ist ein Wegdenken der mobilen Kommunikation kaum noch vor-
stellbar. Fast jeder besitzt ein Mobiltelefon oder sogar ein Zweitgerét, um standig und
iiberall kommunizieren zu kénnen. Mobiltelefone werden in immer gréfleren Stiickzahlen
verkauft, was ihren Preis weiter reduziert. Ein geringerer Preis lockt wiederum mehr
Kunden an und erschliefit neue Mérkte.

Der wachsende Markt der Kommunikationselektronik setzt immer mehr Kapazitidten
fiir die technologische Weiterentwicklung frei. Damit kénnen die Kosten der bestehenden
Technik verringert und neue Funktionen in das Produkt integriert werden. Mittlerweile
sind moderne Geréte kleine Alleskénner (Smartphones), die mehr als mobile Computer
genutzt werden als zum Telefonieren. Dabei spielt der Austausch von Daten eine immer
wichtigere Rolle. Vor allem die internetbasierten Dienstleistungen (z.B. Internetradio,
Internetfernsehen, Online-Navigation) und die Videotibertragungen sind jene Anwen-
dungen mit dem grofiten Datenverkehr. Gerade diese Anwendungen werden in Zukunft
eine noch wichtigere Rolle spielen.

Eine stetige Weiterentwicklung der Mobilfunkstandards sichert den Anspruch an stei-
gende Dateniibertragungsraten bei gleichzeitig steigender Nutzeranzahl. Waren es vor
wenigen Jahren noch die 2G-Standards (GSM), so sind es heute die 3G-Standards (wie
z.B. UMTS), die eine zeitgeméfle Kommunikation erméglichen. So bieten die meisten
Netzbetreiber in Deutschland eine Ubertragungsrate von 7,2 Mbit /s, wobei theoretisch
bis zu 50 Mbit /s erreicht werden kénnen. An den zukiinftigen 4G-Standards, die eine Da-
tentibertragung von bis zu 1 Gbit/s ermoglichen sollen, wird bereits intensiv geforscht.
Vor allem die spektrale Effizienz wird immer weiter verbessert. Das begrenzte Band
(Frequenzbereich), das fiir die Kommunikation zur Verfiigung steht, wird somit effizi-
enter genutzt, und die Netzkapazitdt erhoht sich. Die modernen Standards bedienen
sich jener Modulationsarten, bei der nicht nur die Phase, sondern auch die Amplitude
des Sendesignals fiir die Informationsiibertragung genutzt werden. Diese Tatsache be-
dingt die Verwendung von linearen Leistungsverstiarkern. Das bedeutet, dass wéahrend
der Signalverstiarkung die Amplitude und die Phase des Signals nicht bzw. nur vernach-
lassighar beeinflusst werden diirfen. Dariiber hinaus reduziert eine lineare Verstirkung
auch die Stérung benachbarter Kanéle auf ein Minimum.

Der Leistungsverstarker ist eine wichtige Komponente in einem mobilen Kommunika-
tionssystem, um die gewlnschte hohe Ausgangsleistung fiir die Antenne bereitzustellen.
Der Entwurf eines Hochfrequenzverstérkers fiir die modernen Standards stellt eine grofie
Herausforderung dar. Denn er muss eine hohe Linearitdt aufweisen, um die Amplituden-
und Phaseninformationen des Sendesignals nicht zu verzerren. Dem gegeniiber steht die
Anforderung, einen geringen Stromverbrauch bzw. eine geringe Verlustleistung zu haben,
um eine verniinftige Akkulaufzeit der mobilen Einheit (z.B. Mobiltelefon) sicherzustel-
len. Dabei ist der Leistungsverstiarker eine der Komponenten in einem Kommunikati-
onssystem, welche die meiste Verlustleistung erzeugen. Er besitzt jedoch den hochsten
Wirkungsgrad im Bereich der maximal erreichbaren Ausgangsleistung. In diesem Bereich



1 Einleitung

zeigt der Verstéarker jedoch ein Kompressionsverhalten, das zu einer hohen Nichtlinea-
ritdt filhrt. Um bei der erforderlichen Ausgangsleistung die Linearitdtsanforderungen
zu erfiillen, wird der Verstérker {iblicherweise iberdimensioniert. Damit wird das Kom-
pressionsverhalten auf Kosten héheren Stromverbrauchs, grofferer Flache und geringerer
Effizienz verhindert.

Der Zielkonflikt zwischen Linearitdt und Effizienz kann durch eine Vorverzerrung ge-
16st werden. Hierbei wird der Verstarker auf eine hohe Effizienz optimiert, und die nétige
Linearitdt wird mit Hilfe eines Vorverzerrungsverfahrens erreicht.

Die digitale Vorverzerrung ist die vielversprechendste Moglichkeit, die Linearitét ei-
nes Kommunikationssystems zu gewahrleisten. Sie ermoglicht es, beliebige Modelle und
Techniken mit wihlbarer Genauigkeit zu implementieren. Die fortschreitende Entwick-
lung der Halbleitertechnologien erlaubt zudem schnellere Taktraten und kleinere Struk-
turen. Damit kénnen immer komplexere Funktionen mit sogar kleinerer Fléache und ge-
ringerer Verlustleistung integriert werden. Diese neuen Systeme koénnen nicht nur die
komplexe Signalverarbeitung der modernen Standards realisieren, sondern dariiber hin-
aus auch die digitalen Vorverzerrungssysteme integrieren.

Es gibt eine betrachtliche Anzahl an Moglichkeiten fiir die Umsetzung von Vorverzer-
rungssystemen. Die Ansétze in der Literatur gehen von einem gegebenen Leistungsver-
starker und von einem vorher festgelegten Vorverzerrungssystem bzw. von einer Festle-
gung auf eine Kategorie von Vorverzerrungssystemen aus. Auf dieser Basis werden dann
die Untersuchungen (in der Regel Berechnungen und Simulationen der Modelle) durch-
gefiihrt, die aber aufgrund der festgelegten Kinschrinkungen und Bedingungen keine
umfassenden Aussagen iiber die generelle Eignung der entwickelten Vorverzerrung zu-
lassen.

Die vorliegende Arbeit kehrt den Ansatz um. Hier steht vielmehr der Leistungsver-
starker im Mittelpunkt der Betrachtungen und weniger das Vorverzerrungssystem. Denn
fiir die Wahl des geeigneten Vorverzerrungssystems muss zuvor der Leistungsverstiarker
detailliert untersucht werden (mittels Messungen), damit dessen Charakteristik genau
bekannt ist. Erst mit dem umfassenden Wissen tiber die Charakteristik des Leistungs-
verstirkers kann eine Wahl des am besten geeignetsten Vorverzerrungssystems und ei-
ne eventuelle Weiterentwicklung dieses Systems erfolgen sowie die Ubertragbarkeit der
Ergebnisse sichergestellt werden. Erst jetzt konnen Kriterien fiir die Wahl des Vorver-
zerrungssystems gegeneinander abgewogen werden, wie z.B. Einfachheit des Systems,
geringer Stromverbrauch, begrenzte Bandbreite, geringer Platzbedarf, weniger zuséatzli-
che Komponenten usw.

Vorverzerrungssysteme fiir Mobiltelefone miissen einfach sein, d.h. wenig Fliache bzw.
wenige zusétzliche Ressourcen der Signalverarbeitungseinheit verbrauchen und vor allem
mit so wenig wie moglich zusétzlichen (analogen) Komponenten auskommen. Nur damit
kénnen die Mehrkosten und die Verlustleistung einer Vorverzerrungseinheit gering gehal-
ten werden bei gleichzeitiger Effizienzerhohung des gesamten Systems. Zwei wesentliche
Punkte wiirden den Einsatz bzw. die Durchsetzung digitaler Vorverzerrungssysteme in
Mobilfunksystemen mafigeblich begiinstigen: Der Verzicht auf Signalriickkopplungen fiir
eine Anpassung der Vorverzerrungseinheit und der Verzicht auf eine Kompensation der



Memoryeffekte. Vor diesem Hintergrund verfolgt die Arbeit drei wesentliche Zielset-
zungen:

1. Die genaue Bestimmung der Amplituden- und Phasenkennlinien eines Verstarkers
unter maximalem Ausschluss von Messfehlern, um eine nahezu perfekte, speicher-
lose Vorverzerrung zu erreichen: Nur damit kann eine sichere Aussage getroffen
werden, ob mit einer speicherlosen Vorverzerrung geniigend Puffer zur Einhaltung
der Spezifikation des Mobilfunkstandards vorhanden ist und die vorhandenen Me-
moryeffekte somit toleriert werden kénnen. Gleichzeitig ist es die Referenzvorver-
zerrung fiir die Kompensation nur der Nichtlinearitdten, die eine Performancebe-
wertung von Vorverzerrungssystemen mit und ohne Speichereffekten erlaubt, die
das ideale Verhalten nur annéhern (Volterra-Reihen, Polynome, ...).

2. Eine umfassende Charakterisierung des vorzuverzerrenden Verstéirkers unter Va-
riation aller in Frage kommenden Storfaktoren bzw. Betriebsbedingungen: Diese
Untersuchungen zeigen, welchen Einfluss die Storfaktoren auf die Nichtlinearitét
haben und ob sie in einem Vorverzerrungssystem tolerierbar oder kompensierbar
sind. Die Untersuchungen dienen dariiber hinaus als Grundlage fiir die Entwicklung
neuer Vorverzerrungstechniken, indem die Abhéngigkeiten von den Betriebsbedin-
gungen erkannt und genau analysiert werden.

3. Der Entwurf von neuen einfachen Vorverzerrungstechniken fiir jene Betriebsbe-
dingungsédnderungen, welche die Linearitdtsperformance des System sonst in do-
minierender Weise verschlechtern: Gelingt eine solche auf Sensoren (z.B. Tempe-
ratur, Versorgungsspannung) oder Wissen (z.B. Eingangsleistung, Tastverhaltnis)
basierende Vorverzerrung, wire eine Adaption unter Zuhilfenahme einer Ausgangs-
signalriickkopplung fiir diese Stérung nicht notwendig. Kénnten alle dominanten
Storfaktoren durch geeignete Techniken kompensiert werden, wére sogar ein voll-
standiger Verzicht auf eine Signalriickkopplung denkbar.

In dieser Arbeit wird ein CMOS-Leistungsverstéirker untersucht. Dies ist ein Verstér-
ker, der fiir eine hohe Effizienz und nicht fiir den linearen Betrieb optimiert wurde.
Die Anforderungen an ein Vorverzerrungssystem sind dementsprechend hoch. Die Fest-
legung auf einen Verstérker, der mit einer CMOS-Technologie hergestellt wurde, erfolgte
aus folgenden Griinden:

e Die CMOS Technologie ermdglicht eine preisgiinstige Ein-Chip-Losung (engl. sin-
gle chip solution), bei der Verstirker und Transmitter auf einem Chip integriert
werden. Dies ist eine Grundvoraussetzung unter anderem fir zukiinftige software-
definierte Ubertragungssysteme und die kostengiinstige Integration eines Vorver-
zerrungssystems.

e Das Vorhandensein von starken Nichtlinearitdten in Amplitude und Phase im Ver-
gleich zu Spezialtechnologien (wie z.B. SiGe, GaAs) fithrt zu héheren Anforderun-
gen an die Messtechnik und die Modellierung.
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e Es gibt bisher nur wenige Untersuchungen von CMOS-Verstérkern im Zusammen-
hang mit Vorverzerrungstechniken.

Gliederung der Arbeit

Kapitel 2 gibt eine kurze Einfithrung in die Thematik der Nichtlinearitdten eines Leis-
tungsverstérkers. Neben den Kenngréflen zur Bestimmung der Nichtlinearitdten und
deren Quantifizierung wird ein Uberblick iiber die méglichen Ursachen und die Wirkme-
chanismen gegeben.

Kapitel 3 beschreibt unterschiedliche Varianten der Linearisierung von Leistungsver-
starkern. Ausgangspunkt ist hierbei die Beschreibung der verschiedenen Modelle fiir
Leistungsverstarker, welche in Modelle mit und ohne Beriicksichtigung von Memoryef-
fekten unterteilt werden. Ein wesentlicher Teil dieses Kapitels geht auf die favorisierte
digitale Vorverzerrung und deren Implementierungsvarianten ein.

Kapitel 4 beleuchtet alle Aspekte fiir eine prézise Bestimmung der Kennlinien eines
Verstéarkers. Wichtiger Kern dieses Kapitels ist die Beschreibung des Messaufbaus und
der dafiir entwickelten Messtechnik. Reproduzierbarkeit, Fehlervermeidung und Mess-
genauigkeit der Messergebnisse sind fiir die Kennlinienbestimmung die entscheidenden
Kriterien. Dariiber hinaus beschreibt dieses Kapitel Techniken zur Erstellung der pra-
zisen Kennlinien. Ein weiterer Teil dieses Kapitels beschéftigt sich mit der Umsetzung
einer Look-Up-Tabellen-basierten digitalen Vorverzerrung mit Hilfe von Messgerédten
und der Erstellung der zum Verstérker inversen Charakteristik. Abschliefend wird der
CMOS-Leistungsverstirker mit dem entwickelten Vorverzerrungssystem linearisiert. Da-
flir wurden Signale unterschiedlicher Bandbreite verwendet.

Kapitel 5 fithrt eine neue Methode zur Bestimmung und Quantifizierung von Memo-
ryeffekten ein. In Abhéngigkeit von der Modulationsfrequenz wird dabei die Stéarke der
Effekte gemessen und ausgewertet. Damit ist es moglich, verschiedene Effekte zu iden-
tifizieren und deren Auswirkungen zu analysieren. Dariiber hinaus ist die Identifikation
von Modulationsfrequenzen moglich, die ein speicherfreies Verhalten des Verstarkers re-
prasentieren. Diese neue Methode wird in einem eigenen Abschnitt mit der iiblichen
Methode der Messung von Intermodulationsprodukten gegeniibergestellt. Daraus wird
ein Messverfahren abgeleitet, welches ohne Betrachtung der Phasen sowohl Amplituden-
als auch Phaseneffekte sicher bestimmen kann. Weiterhin werden die Memoryeffekte
als Verstarkungsschwankungen im Zeitbereich dargestellt. Abschlieend werden mittels
einer absolut speicherlosen Vorverzerrung die Auswirkungen der identifizierten Memo-
ryeffekte auf Mobilfunkstandards unterschiedlicher Bandbreite untersucht.

Kapitel 6 beschéftigt sich auf der Grundlage der im Kapitel 4 entwickelten prézi-
sen Kennlinienerstellung mit der umfangreichen Untersuchung der Charakteristik des
CMOS-Leistungsverstérkers. Dabei werden alle verdnderbaren Betriebsbedingungen va-
riiert, um deren Auswirkungen auf die Amplituden- und Phasenkennlinien zu untersu-
chen. Der Fokus bei der Auswertung liegt auf dem Nachweis eines Skalierungsverhaltens,
das bei der Variation der Temperatur im vollen Umfang giiltig ist. Neben der umfassen-
den Auswertung der Kennlinien werden ergidnzend auch der Einfluss auf die Speicheref-



fekte dargestellt und fiir einige Betriebsbedingungen mégliche Vorverzerrungskonzepte
skizziert.

Kapitel 7 konzentriert sich auf die Beschreibung und Implementierung eines neuarti-
gen Vorverzerrungskonzepts. Das im Kapitel 6 herausgearbeitete Skalierungsverhalten
der Kennlinien bei Variation der Betriebsbedingung wird in diesem Vorverzerrungssys-
tem ausgenutzt. Es wird gezeigt, dass ein bestehendes Vorverzerrungssystem mit nur
zwei weiteren Parametern ergénzt werden kann, damit die Auswirkung der Betriebsbe-
dingungsschwankung kompensiert wird. Beginnend mit der systematischen Herleitung
dieses Vorverzerrungssystems wird detailliert auf verschiedene Implementierungsformen
eingegangen. Abschlieend werden die Messergebnisse des neuartigen Vorverzerrungssys-
tems vorgestellt, welches den CMOS-Verstérker in dem gesamten gemessenen (weiten)
Temperaturbereich erfolgreich linearisiert.

Kapitel 8 fasst die Arbeit zusammen, hebt dabei die eigenen Beitrage hervor und gibt
abschlieflend einen kurzen Ausblick auf Méglichkeiten fiir weitere Forschungen zu diesem
Thema.
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2 Nichtlinearitaten von
Leistungsverstarkern

Der grundlegende Entwurf von Leistungsverstirkern wird umfassend in der Literatur
behandelt (Cripps, 2006; Lee, 2003; Steyear, 2006; Razavi, 1997; Grebennikov, 2005;
Grebennikov u. Sokal, 2007).

Leistungsverstirker mit hoher Effizienz werden in einem nichtlinearen Arbeitsbereich
betrieben oder sind aufgrund ihrer Schaltungsarchitektur nichtlinear. Das bedeutet, der
Verstéarker weicht von seiner idealen linearen Beziehung zwischen dem Ein- und Aus-
gangssignal ab. Diese Abweichungen werden als Nichtlinearitdten bezeichnet und kénnen
verschiedene Ursachen haben.

Fiir die Bewertung der Linearitdt bzw. der Nichtlinearitét eines Leistungsverstarkers
werden Kenngrofien bzw. Abhéngigkeiten definiert. Somit wird eine Simulation, Messung
und Bewertung der Linearitat erst moglich. Im ersten Teil dieses Kapitels werden diese
wichtigen Parameter definiert und deren Bedeutung erlautert.

Daran anschlieend werden die Ursachen der Nichtlinearitdten von Leistungsverstér-
kern beleuchtet. In verschiedenen Abschnitten wird dabei auf die Beschreibung der Nicht-
linearitdten aufgrund der Verstédrkertopologie, auf die Auswirkungen aufgrund nichtli-
nearer Bauelemente des Verstarkers und nicht zuletzt auf den Einfluss der Quell- und
Lastimpedanzen eingegangen.

2.1 KenngroBen fiir die Linearitat

2.1.1 Allgemeine KenngroBen von Leistungsverstarkern

Als allgemeine Kenngrofien werden hier die Kenngrofien genannt, die einen Leistungsver-
starker grundsétzlich charakterisieren und keine Aussage iiber die Linearitéat zulassen.
Diese Parameter sind jedoch fiir die Bewertung der Linearitdtseigenschaften des Leis-
tungsverstirkers aufgrund der gegenseitigen Abhéngigkeiten zwingend notwendig. Dies
resultiert aus der Tatsache, dass ein Verstarkerdesign immer eine Kompromisslosung be-
ziiglich der erreichten Kenngrofien fiir die Linearitdt und der allgemeinen Kenngrofien
ist.

e Maximale Ausgangsleistung (FPput, maz)
Welche Ausgangsleistung als maximal bezeichnet wird, muss eindeutig sein. Bei
nichtlinearen Systemen oder einzelnen Verstiarkerstufen wird meist die geséttig-
te Ausgangsleistung Py, als maximale Ausgangsleistung definiert. Der Verstéarker
wird mit einem sinusférmigen Eingangssignal betrieben, bei dem in der einfachsten
Betrachtung (Cripps, 2006) der maximal zuldssige Strom und/oder die maximal
zuléssige Spannung am Transistor herrscht. Am Lastwiderstand ergeben sich auf-
grund des Anpassungsnetzwerks ein maximaler Strom (I,,,,) und eine maximale
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Spannung (Up,qz). Die angegebene Ausgangsleistung bezieht sich im allgemeinem
auf den gewiinschten Grundwellenanteil (Index 1):

UT/Q%’I I%’l = %Uma:p,llma:p,l (21)
In der Praxis wird jedoch die maximale Ausgangsleistung an dem Punkt definiert,
wo die maximale Effizienz oder eine definierte Kompression herrscht. In jedem Fall
sollte bei der Angabe und bei einem Vergleich der maximalen Ausgangsleistungen
eine einheitliche Definition zugrundeliegen.

Fiir Leistungsverstirker, die zur Ubertragung von modulierten Signalen dienen und
eine lineare Verstarkung erfordern, bezieht sich diese Angabe meist auf die mittle-
re Leistung des Signals. Die maximale Ausgangsleistung ist dabei nicht mehr die
Leistung, bei der die Spitzenleistung des Signals die maximal erreichbare Ausgangs-
leistung des Verstérkers erreicht, sondern die Leistung, bei der die Spezifikation
des Signalstandards gerade noch erfiillt wird.

Pout,l =

e Verstiarkung
Die Verstarkung (G, engl.: Gain) gibt das Verhéltnis zwischen der maximalen Ein-

und Ausgangsleistung an.
Pout,l
Pin,l

Im Speziellen ist es die effektive Leistungsverstarkung (engl.: effective power gain
oder operating power gain'). Die Verstirkung bezieht sich wie auch die maxima-
le Ausgangsleistung entweder auf die maximal erreichbare Ausgangsleistung eines
sinusférmigen Signals oder auf die Leistung eines modulierten Signals, bei der die
Spezifikation gerade noch erfillt wird.

Ein besonderer Fall ist die Kleinsignalverstarkung. Sie gibt die Verstarkung bei
sehr kleinen Eingangsleistungen? an. Typischer Weise liegt hier die erreichte Aus-
gangsleistung ca. 30 dB unterhalb der maximalen Ausgangsleistung.

G = (2.2)

e Verstarkungskompression
Die Verstarkungskompression (C) ist der Leistungsunterschied zwischen der Aus-
gangsleistung, die theoretisch bei linearem Verhalten erreicht wiirde, und der tat-
séchlichen Ausgangsleistung. »
out,lin

C Py (2.3)
Je stéirker der Verstiarker im Kompressionsbereich ist, desto nichtlinearer ist sein
Verhalten. Fir C' = 1dB ist im Allgemeinen die Linearitdtsanforderung an einen
Leistungsverstarker noch eingehalten. Aus diesem Grund wird die Ausgangsleis-
tung bei 1dB Kompression bzw. der 1-dB-Kommpressionspunkt auch als Kenn-
grofe bei linearen Verstéarkern benutzt.

'Es gibt drei verschiedene Definitionen der Leistungsverstirkung: transducer, operating und available
power gain - (Gonzalez, 1997)
?Der Verstérker lisst sich in diesem Aussteuerbereich mit einem Kleinsignalverhalten beschreiben.
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o Effizienz
Die Effizienz eines Leistungsverstérkers wird mit der Drain-Effizienz bzw. Kollektor-
Effizienz und/oder mit der PAE (engl.: Power Added Efficiency) angegeben. Die
Drain-Effizienz driickt aus, welcher Anteil der zugefithrten DC-Leistung Pp¢ in
Ausgangsleistung umgesetzt wird.
Pout 1
= 2 2.4

=P (2.4)
Die PAE ist im Gegensatz zur Drain-Effizienz eine Giitezahl, die angibt, welcher
Anteil der DC-Leistung in eine Erhohung der Ausgangsleistung flief3t.

Pout_Pi 1

PAE = =l - =) (2.5)

Ppc
Diese Kenngrofle ist fiir die Bewertung eines Verstérkers besser geeignet, da sie in
etwa der Gesamteffizienz einer mehrstufigen Verstéarkerschaltung entspricht, wenn
die Effizienzen der einzelnen Stufen vergleichbar sind. Fiir N Stufen gilt:

N
Pout — Pn =Y _ PAE, - Ppc, (2.6)

n=1

Fir den Fall, dass alle PAEs der Stufen gleich sind, ergibt sich:

al Py — P,
Pout_Pin:PAE'ZPDC’néPAEgesamt:M

= PAE (2.7
n=1 27]:[:1 PDCn

und die Gesamt-PAE entspricht der PAE der einzelnen Stufen.

2.1.2 KenngroBen fiir die Bewertung des Modulationsspektrums

Fiir die Bewertung des Modulationsspektrums gibt es je nach Standard unterschiedliche
Kenngrofilen. Man unterscheidet im Wesentlichen vier Arten. Jeder der drei in dieser
Arbeit verwendeten Standards verwendet einen von diesen vier Typen:

e Modulationsspektrum
Als Kenngrofle kann der Leistungsdichteunterschied in Bezug auf verschiedene Fre-
quenzabstinde zum Trager angegeben werden. In dieser Arbeit wird dieses Maf3 als
Modulationsspektrum bezeichnet und mit MS abgekiirzt. Dieses Mafl wird beim
EDGE-Standard verwendet (3GPP 45.005). Fiir diese Definition wird in der Spe-
zifikation zusétzlich eine Maskenreprasentation angegeben.

e Intermodulationsprodukt
Die Intermodulationsprodukte werden mit Hilfe einer Zweitonmessung bestimmt.
Aufgrund der Nichtlinearitdt des Verstarkers entstehen Intermodulationen der bei-
den Toéne. Im Allgemeinen werden die Intermodulationsprodukte 3. Ordnung
(IMD3) gemessen. Hierbei bestimmt man den Leistungsunterschied zwischen den
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beiden Haupttonen bei wi und wy und den benachbarten Ténen bei 2w; — wy und
2wy — wi. In der Literatur (Joel Vuolevi, 2003; Pedro u. Carvalho, 2003) wird
dieses Thema umfassend beschrieben. Dieses Mafl wird jedoch nicht in den Spezifi-
kationen moderner Mobilfunkstandards verwendet. Zu erwéhnen sind auch hier die
sogenannten ,Sweet Spots“ - die Einkerbungen im Verlauf der Intermodulationen
in Abhingigkeit von der Eingangsleistung®. Diese Einkerbungen, bei denen sich
verschiedene Terme des Intermodulationsproduktes gegenseitig ausloschen, kon-
nen fiir eine Reduktion der Intermodulationsprodukte in einem Verstarkerdesign
ausgenutzt werden.

Spektrumsmaske

Die Spektrumsmaske definiert ein Leistungsdichtespektrum, welches das obere Li-
mit des Modulationsspektrums definiert. Diese Definition wird z.B. im WLAN-
Standard (Bild 2.1) benutzt (WLAN, 2007). Vorteil ist hier die einfache Uberprii-
fung, ob der Standard eingehalten wird. Es gibt nur zwei Zustinde: Maske einge-
halten, Maske nicht eingehalten. Nachteil einer solchen Definition ist die fehlende
Aussage iiber den Puffer bzw. die Marge des Spektrums zur Maske. Somit kann
keine quantitative Aussage iiber die Linearitit des Verstérkers getroffen werden.

Power Spectral Density (dB)

Transmit Spectrum Mask
(not to scale)

Typical Signal Spectrum
(an example)

|

|

T T
-30 -20 -11-9 fc 9 11 20 30
Frequency (MHz)

Abbildung 2.1: Spektrumsmaske des WLAN-Signals (WLAN, 2007)

ACPR

Die relative Nachbarkanalleistung (engl.: Adjacent Channel Power Ratio) ACPR
gibt die Nachbarkanalleistung im  Verhéltnis zur Kanalleistung an
(Rohde & Schwarz, a) und wird in dB bzw. dBc (dB bezogen auf den Tréger
oder Hauptkanal) angegeben. Der Wert des ACPR ist damit negativ. Die Kanal-
leistung wird bestimmt, indem das Leistungsdichtespektrum in einer spezifizierten
Bandbreite integriert wird. Im Allgemeinem wird das ACPR auch als Messmetho-
de bezeichnet (Bild 2.2), bei der man die Kanal- und Nachbarkanalleistungen und
die entsprechenden Adjacent, Alternate®, 2nd Alternate® Channel Power Ratios

3Vgl. (Cripps, 2002), Abschnitt 1.5.
4zwei Kanile neben dem Hauptkanal
5drei Kanéle neben dem Hauptkanal

10
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bestimmt. Entgegen der Definition des ACPR wird das ACLR als Verhéltnis der
Kanalleistung zur entsprechenden Nachbarkanalleistung definiert (3GPP 25.101).
Der Wert wird hier auch in dB angegeben und ist positiv. Somit unterscheiden sich

ACPR- und ACLR-Werte im Vorzeichen!

FBL 3@ kHz
UBL 3@A kHz

Fef 1.8 dEm Att 1@ 4B SHT 1@ ms

5]
| _. il b
--31 12

1 RA

cLruR |18 -l f( H,
| _dp 11

J l cul

[ f fie 2
1 cuZ |
e ol o L £uZ (A
- WWW‘W o I »ﬁTwwm
Center 1.95 GHz 2.546574363 IHzs Span 25.46574363 MHz
Tx Channel W-CDHA 3GPP REV
Eandmidth 3.84 MHz PONEI" 3 31 dBITI
Adjacent Channel -
Biarciidth 3.84 MHz Lower 62.63 dBc
Spacing 5 MHz Upper‘ —62.4? dBC
Alternate Channel
Biarchwidth 3.84 MHz Lower -65.74 dBc
Spacing 10 MHz Upper‘ —65.1? dBC

Abbildung 2.2: ACPR Messung nach Rohde & Schwarz (Rohde & Schwarz, a)
(Die jeweiligen Kanalgrenzen sind die eingezeichneten vertikalen Linien.)

2.1.3 Fehlervektorbetrag (EVM)

Der Betrag des Fehlervektors (engl.: Error Vector Magnitude), kurz EVM, ist eine Kenn-
grofe fiir den Unterschied des gemessenen Signalverlaufs zum idealen Referenzsignalver-
lauf. Von Bedeutung ist dieses Mafl bei einer Mehrsymboliibertragung (PSK, MSK,
QAM) (Goldsmith, 2005), (R&S VSA, 2009). Zum optimalen Abtastzeitpunkt miissen
die Symbole korrekt erkannt werden. Bei fehlerhafter Ubertragung ist ein Abweichen des
Abtastwertes des gemessenen Signals (M) vom idealen Abtastwert (R) zu beobachten,
siehe Bild 2.3. Der Betrag der Differenz der Vektoren R und M wird benutzt, um die
EVM-Kenngrofien zu berechnen.

Der Betrag des Fehlervektors EV M, ist definiert als die Quadratwurzel des Quoti-
enten von der mittleren Leistung des Fehlervektors (siehe Bild 2.3) zur mittleren Refe-

renzleistung®:
E(k)|?
EVMrms _ ZkEK‘ ( )|2 (28)
V Ykex [R(E)

Die Groe E(k) entspricht der Grofie EV M im Bild 2.3. Des Weiteren wird der maximale

SAnnex G in (3GPP 45.005).

11
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Vektorfehlerbetrag EV My, definiert als:

[E()?

EV Mooy — B )
VMpeak =8X | | 5~ — TR
N

(2.9)

Hierbei ist N die Anzahl der betrachteten Symbole k£ der Symbolmenge K. Der Wert von

Phase Error, Magnitude Error, Phase Error, EVM

12fe e A
.
Y I R RN I R
> | | N | . |
© 1 1 - A EWM 1
= | | | N \\\ |
=06~ [ AT AT TN TN T/ T
© | | | N ) |
E | | | N | M
O -
| Phase Error—~ Mag Error
02f -
0 1 1 1 1 | L

Abbildung 2.3: Darstellung des Vektorfehlers (R&S VSA, 2009). R ist der Referenzvektor und
M der gemessene Vektor.

EV Mpeq), detektiert den maximalen Ausreifier, der durch eine Durchschnittsbildung bei
der Bestimmung von EV M,.,s sonst nicht auffallen wiirde. Mogliche Bitfehler kénnen
mit dieser Grofle besser reprasentiert werden.

2.1.4 AM-AM- und AM-PM-Kennlinien

Im Abschnitt 2.1.1 wurden die allgemeinen Kenngréflen des Leistungsverstérkers be-
schrieben. Aufgrund der Abhéngigkeiten der Parameter untereinander ist es fiir eine
Bewertung der Linearitdt des Verstirkers ungiinstig, nur Parameter fiir einen bestimm-
ten Arbeitspunkt und eine bestimmte Aussteuerung anzugeben. Es wiirden sonst Fragen
offen bleiben, wie gut die Leistungsfahigkeit und Linearitdt des Verstérkers fiir eine
andere Betriebsbedingung und vor allem fiir eine andere Aussteuerung ist.

Die Information tiber das Verhalten des Verstéarkers in Abhéngigkeit von der Aussteue-
rung erhédlt man, indem die Parameter liber die Eingangsleistung aufgetragen werden.
Solche Darstellungen werden als Kennlinien bezeichnet. Die Kennlinie eines Verstérkers
im allgemeinen Sinne gibt die Leistungsiibertragung, also die Ausgangsleistung tiber der
Eingangsleistung, an. Diese Kennlinie wird meist mit den Abhéngigkeiten der Verstér-

12
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kung und Effizienz ergénzt, siehe Bild 4.3 im Kapitel 4. Diese Kennlinie der Leistungs-
iibertragung wird mit einem sinusférmigen Signal gemessen.

Fir modulierte Signale entspricht die Kennlinie der Leistungsiibertragung der Um-
wandlung der Amplitude des modulierten Eingangssignals zur Amplitude des modulier-
ten Ausgangssignals (engl.: amplitude modulation to amplitude modulation) und wird
daher als AM-AM-Kennlinie bezeichnet.

Verstérker zeigen zudem auch eine Phasenverschiebung in Abhéngigkeit von der Ein-
gangsleistung. Bei einem modulierten Signal wird somit die Phase des Ausgangssignals in
Abhangigkeit von der Amplitude des modulierten Eingangssignals veriandert. Es findet
eine Umsetzung der Amplituden- in eine Phasenmodulation statt (engl.: amplitude mo-
dulation to phase modulation). Die Phasenkennlinie wird daher als AM-PM-Kennlinie
bezeichnet” .

Fir Signale moderner Standards, in denen die Information in Amplitude und Phase
kodiert ist, kann das statische Verhalten des Verstérkers vollstdndig mit Hilfe der AM-
AM- und AM-PM-Kennlinien beschrieben werden, siehe Bild 2.4.

20

= 0
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£ -40
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&0
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<

0 : : : -100 : : :
0 0.1 0.2 0.3 0 0.1 0.2 0.3

Eingangsamplitude [V] Eingangsamplitude [V]
(a) AM-AM (b) AM-PM

Abbildung 2.4: Exemplarische Darstellung der AM-AM- und AM-PM-Kennlinie

In der Literatur hat sich keine eindeutige Darstellung der AM-AM-Kennlinien durch-
gesetzt. Als AM-AM-Kennlinie wird alternativ auch die Verstdrkung in Abhéangigkeit
von der Eingangsleistung bezeichnet®. Fiir die AM-PM-Kennlinie gibt es auch zwei For-
men der Darstellung. In der ersten Variante wird die absolute Phasendifferenz zwischen
Ein- und Ausgangssignal angegeben, was eine phasensynchrone Messung des Ein- und
Ausgangssignals voraussetzt?. Bei der zweiten Variante wird lediglich die Phasenabwei-
chung in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung angegeben, wobei der Phasenversatz
bei sehr kleinen Eingangsleistungen bzw. im linearen Betrieb null ist. Die zweite Va-
riante wird in dieser Arbeit verwendet, da sie besser dem Namen gerecht wird (kleine

"Bereits 1968 in (Chakraborty u. Geden, 1968) wurde die Messungs einer solchen Kennlinie beschrieben.
82.B. in (Boumaiza, 2004) oder (Seto, 2000).
9(Seto, 2000).

13
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Eingangsamplituden verursachen keine Phasenmodulation).

AM-AM- und AM-PM-Kennlinien haben zudem den Vorteil, dass sie sich leicht aus
den Ein- und Ausgangsbasisbandsignalen bestimmen lassen. Aus diesen Kennlinien kann
direkt ein statisches Verstiarkermodell'® abgeleitet werden. Damit wird die Berechnung
eines beliebigen Ausgangssignals moglich, aus dem wiederum das Spektrum oder die
EVM-Werte berechnet werden kénnen.

2.2 Nichtlinearitaten in einem Leistungsverstarker

2.2.1 Nichtlinearitaten aufgrund der Verstarkertopologie

Die Verstarkertopologien bzw. Verstirkerklassen sind in (Cripps, 2006) ausfiihrlich be-
handelt. In diesem Kapitel werden die Auswirkungen der Topologien auf die Linearitét
beleuchtet. Die Verstérkertopologien werden in zwei Hauptklassen unterteilt: Lineare
Verstérker (Klasse A bis C) und Schaltverstarker (wie z.B. Klasse D oder E). Die Schalt-
verstiarker werden in dieser Arbeit nicht behandelt, weil das vorgegebene Messobjekt zu
der linearen Verstérkerklasse gehort. Die in den néchsten Kapiteln vorgestellte Charak-
terisierung und Vorverzerrung kann prinzipiell auch Anwendung bei Schaltverstiarkern
finden. Umfassende Literatur zum Thema Schaltverstarker findet man in (Grebennikov
u. Sokal, 2007) und (Steyear, 2006).

Lineare Verstirker werden entsprechend dem Stromflusswinkel (engl.: conduction an-
gle) eingeteilt'!. In der Tabelle 2.1 sind die Verstirkertopologien mit dem entsprechenden
Stromflusswinkel und der erreichbaren Effizienz sowie den Ein- und Ausgangsleistungs-
unterschieden (AP, AP;,) im Vergleich zum A-Betrieb aufgefiihrt. In dieser Tabelle
wird deutlich, dass die Effizienz durch Reduzierung des Stromflusswinkels steigt, im
Gegenzug aber die Eingangsleistung erhoht werden muss. Unglinstig ist im Falle der C-
Klasse zusitzlich die sinkende Ausgangsleistung. Uber die Nichtlinearitéit der einzelnen
Klassen sagt diese Tabelle jedoch nichts aus.

Klasse ‘ Stromfusswinkel ‘ Effizienz ‘ AP,:° ‘ —AP,,°
A 360° 50 % 0dB 0dB
AB 180°- 360° 785% -50% | 0dB - 0.3dB bei 245° | 0dB - 6dB
B 180° 78,5 % 0dB 6dB
C 0°- 180° 100% - 78,5% -oo dB -0 dB 6dB - codB

Tabelle 2.1: Definition der Verstarkerklassen nach Stromflusswinkel

“Ausgangsleistungsgewinn im Vergleich zum Klasse A Verstéarker - (Cripps, 2006).
Eingangsleistungsverlust im Vergleich zur Klasse A - (Cripps, 2006): Je nach Stromflusswinkel wird
nur noch ein Teil des Eingangssignals fir die Ansteuerung des Transitors genutzt.

Ein wesentlicher Anteil der Nichtlinearitat eines Verstarkers resultiert aus dem Kom-

Ysiehe Abschnitt 3.1.1.
"Der Stromflusswinkel gibt an, wie lange innerhalb einer Periode (360°) ein Strom fliefit.
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2.2 Nichtlinearitaten in einem Leistungsverstarker

pressionsverhalten. Dieses Verhalten fiihrt zum Einknicken der AM-AM-Kennlinie bei
hohen Ausgangsleistungen. Das Kompressionsverhalten ist abhéngig vom Stromfluss-
winkel und somit von der Verstérkerklasse. Der Stromflusswinkel fiir die Einordnung der
Klasse ist fiir die maximale Aussteuerung definiert. Dies bestimmt auch den konstanten
Arbeitspunkt des Verstéarkers.

Als Beispiel fiir das Zustandekommen der Kennlinie im Klasse-AB-Betrieb wird im
Folgenden ein Verstédrker mit einem AB-Arbeitspunkt betrachtet. Das Verhalten fiir
eine ansteigende Aussteuerung kann wie folgt beschrieben werden:

Fir kleine Eingangsleistungen befindet sich der Verstérker im Klasse-A-Betrieb.
Hier ist der Stromflusswinkel 360° und der Verstérker verhélt sich linear. Erhoht
man die Eingangsleistung weiter, dann wird ein Punkt erreicht, bei der die kleinste
Eingangsspannung die Einsatzspannung (Ur) unterschreitet und der Verstirker
in die Strombegrenzung geht. Hier setzt der AB-Betrieb ein, siche Bild 2.5. Bei
weiterer Erhohung der Eingangsleistung befindet sich der Verstéarker immer tiefer
im AB-Betrieb bis er die maximale Ausgangsleistung erreicht. Dieser Punkt (im
Bild bei P, = 0dBm) ist der Definitionspunkt des Klasse-AB-Verstarkers mit der
bei diesem Arbeitspunkt erreichbaren Effizienz von 68 %.

Erhoht man die Eingangsleistung weiter, so wird auch der Spannungsverlauf auf
einen Bereich zwischen null und der zweifachen Versorgungsspannung begrenzt. Die
Grundwelle eines amplitudenbegrenzten Signals ist jedoch héher als die maximale
Amplitude. Dies fiihrt zu einem weiteren leichten Ansteigen der Ausgangsleistung,
wobei sich die Signalform einem Rechteckverlauf annéhert.

1 80 P
—_ é(ék o out
-ccn % 70 —+&— Gain
= 8460 —~A— PAE
8 ® ' ag 50
IS o @ =an
o 0.5 — % 140 W
> E -E130
— m 3 o
=) c
= 10 5120
3 &
o~ 5 ' 10
0 0 0
0 05 1 -20 -15 -10 -5
UGS/UGS,max I:)in [dBm]
(a) Ideales Transferkennlinie (b) Simuliertes ideales Verstarkerverhalten

Abbildung 2.5: (a) Die Transferfunktion der idealen, stark nichtlinearen Variante aus (Cripps,
2006). Ein entsprechendes ideales Kennlininenfeld ist in Bild 2.6a dargestellt. (b)
Berechnete Kennlinie mit Gain und PAE eines idealen Verstdrkers im Klasse-
AB-Betrieb mit einem Arbeitspunkt von 0.3 (0.5 entspricht Klasse A) und einer
zuféllig gewahlten Verstarkung von 30dB und Ur = 0.

Der ideale Klasse-B-Verstarker ist ein linearer Verstérker, da die Eingangshalbwelle
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2 Nichtlinearititen von Leistungsverstarkern

in eine verstiarkte Ausgangshalbwelle umgesetzt wird. Mit dem {iblichen Filter vor der
Last ergibt sich somit eine lineare Beziehung zwischen Ein- und Ausgangsleistung auf
der Grundwelle. Das reale Verhalten eines Klasse-B-Verstarkers weicht jedoch davon
stark ab. Hier sind eine kleine Kleinsignalverstarkung und eine Verstidrkungsdnderung
im mittleren Aussteuerbereich zu beobachten.

Mit dem einfachen Modell (siehe Bild 2.5) kann das Kompresssionsverhalten der AM-
AM-Kennlinien (P,,; vs. Py,) gut nachvollzogen werden. Dieses Modell mit einem idealen
Kennlinienfeld ist aber wenig geeignet, um den gesamten Verlauf der AM-AM-Kennlinie
zu erkldren, insbesondere nicht die Verstarkungsunterschiede zwischen den Verstéarker-
klassen und nicht die Verstarkungsexpansion (wie beim Klasse-B-Verstérker).

Das reale Kennlinienfeld, wie es im Bild 2.6b fiir einen CMOS-Endstufentransistor ge-
zeigt ist, unterscheidet sich deutlich von dem eines idealen Kennlinienfeldes in Bild 2.6a.
Zwei entscheidende Eigenschaften des realen Kennlinienfeldes, die den Verlauf der AM-

2 \\ 2 — tgstgerade
< in. | Sat.
_15 \\ Al I _15 - 1
=1 ~ S / o
0 - 0 // - 0 2 Ableitung
. nacl
0.5 AN 05/ —. P cs
N\ -
0 0 -1
0 1 2 3 0 1 2 3
Ups V] Uk Upg V]
(a) Ideales Kennlinienfeld (b) Kennlinienfeld eines CMOS-Endstufentransistors

Abbildung 2.6: Gegeniiberstellung des Kennlinienfeldes fiir einen idealen Leistungsverstarker und
eines CMOS-Endstufentransistors. Die Linie 'Lin.|Sat. entspricht Ups = Ugs —
Ur mit Ur = 0,43 V und markiert die theoretische Grenze zwischen Trioden- und
Séattigungsbereich.

AM-Kennlinie bestimmen, sind:

e Kniespannung:

Die Kniespannnung ist die Drain-Source-Spannung!? Upg, bei welcher der Tran-
sistor eingeschaltet ist und in etwa den gewiinschten Ausgangsstrom liefert. Fiir
den idealen Verstéarker ist die Kniespannung null, da bereits an diesem Punkt der
maximale Strom geliefert werden kann. Die Lastgerade kreuzt somit bei Upg = 0
die Kennlinie bei maximaler Eingangsspannung (Ugg). Der reale MOS-Transistor
liefert jedoch erst im Sattigungsbereich den maximalen Strom und gilt erst dort
als eingeschaltet. Die Kniespannung Uy liegt hier bei ca. 1V. In diesem Punkt
wird noch nicht der maximale Strom geliefert, was die maximale Ausgangsleistung
gegeniiber dem theoretischen Wert reduziert.

12F{ir einen Bipolartransistor gilt eine dhnliche Betrachtung fiir die Kollektor-Emitter-Spannung, vgl.
(Cripps, 2006).
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2.2 Nichtlinearitaten in einem Leistungsverstarker

Wird die Aussteuerung weiter erh6ht, werden Spannungen kleiner als die Knie-
spannung erzeugt. In diesem Bereich hiangt jedoch der Strom auch stark von Upg
ab, und die Upg-Abhéngigkeit von Ip dominiert gegeniiber der Lastgeraden und
reduziert den Strom. Es entstehen Einbriiche im Stromverlauf bei hohen Ugg,
und der Grundwellenanteil steigt nicht mehr linear an. Zusammenfassend bewirkt
die Kniespannung ein schnelleres Einknicken der AM-AM-Kennlinie bei geringerer
FEingangsleistung im Vergleich zum idealen Verstérker.

e Nichtlineare Transfercharakteristik:

Im Bild 2.6 ist die 2. Ableitung des Kennlinienfeldes nach Ugg farblich eingezeich-
net. Ist sie null, besteht eine lineare Beziehung zwischen Ugg und Ip. Fiir das
ideale Kennlinienfeld existiert ein linearer Zusammenhang bis zur maximalen Aus-
steuerung. Bei dem simulierten CMOS-Endstufentransitor ist dieses Verhalten im
Sattigungsbereich nur fiir hohe Ugg-Spannungen prasent. Je mehr sich Ugg der
Einsatzspannung nahert, desto nichtlinearer ist der Zusammenhang bei gleichzei-
tig abnehmender Transkonduktanz. Die abnehmende Transkonduktanz erklart die
Verstarkungsreduktion, wenn man den Arbeitspunkt von Klasse A in Richtung
Klasse B verschiebt.

Ein Klasse-A-Verstarker mit einem Arbeitspunkt auf der Lastgeraden mittig zwi-
schen der Kniespannung und der zweifachen Versorgungsspannung (im Bild 2.6b:
2-1,5V) ist damit fiir grole Aussteuerungen aufgrund der nichtlinearen Beziehung
zwischen Ugg und Ip nicht mehr linear.

Ein Klasse-B-Verstéarker hat dort den Arbeitspunkt, wo die Aussteuerung am nicht-
linearsten ist (kleine Ugg-Spannung). In diesem Punkt ist auch die Steilheit sehr
klein. Die Verstarkung ist meist kleiner als Eins und steigt mit zunehmender Aus-
steuerung an, bis das Kompressionsverhalten einsetzt. Damit kann das typische
Verhalten der Verstarkungsexpansion (engl.: gain expansion) erkliart werden, vgl.

(Kim, 2004), (Hirayama, 2000).

2.2.2 Nichtlinearitaten aufgrund der Transistoreigenschaften

Im vorangegangenen Kapitel wurde bereits auf die Auswirkungen eines realen Kennlini-
enfeldes eingegangen. Mit dem Kennlinienfeld kann der Verlauf der AM-AM-Kennlinie
gut erklart werden. Jedoch gibt es zuséatzliche Effekte, die aufgrund der Eigenschaften
eines realen Transistors entstehen.

Eine wesentliche Einflussgrofie ist hier die Temperatur, deren Einfluss in dieser Arbeit
noch detailliert behandelt wird, siche Abschnitt 6.1. Hierbei kommt zum Tragen, dass
wichtige Transistormodellelemente temperaturabhingig sind. Mit der Aussteuerung des
Verstarkers dndert sich die Verlustleistung und damit auch die Temperatur des Transis-
tors. Die Temperatur bewirkt aufgrund der Abhéngigkeiten eine Verstarkungsénderung.
Je nach Vorzeichen der Temperaturianderung fithrt dies zu einer stérkeren Kompression
oder zu einer Verstiarkungsexpansion, vgl. (Ikeda, 1997).

Alle vorangegangenen Berachtungen bezogen sich auf die AM-AM-Kennlinie. Der Ver-
lauf der AM-PM-Kennlinie, die das Phasenverhalten des Verstéarkers widerspiegelt, kann
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2 Nichtlinearititen von Leistungsverstarkern

jedoch nur mit den intrinsischen Parametern eines Transistors erkliart werden. Konkret
sind es die aussteuerungsabhéngigen bzw. spannungsabhingigen Kapazitaten. In diesem
Kontext spricht man auch von Nichtlinearititen dieser Elemente.

Fiir einen Feldeffekttransistor (z.B. CMOS) ist hier vor allem die spannungsabhéngi-
ge Gate-Source-Kapazitéit fiir die Phasenabweichung verantwortlich (Cripps, 2006). Bei
LDMOS-Transistoren ist zwar der Einfluss der Gate-Source-Kapazitit reduziert, jedoch
wirkt sich bei diesen Transistoren die technologiebedingte hohere Nichtlinearitit der Aus-
gangskapazitiat zusétzlich negativ aus (Cripps, 2006). Fiir einen GaAs-Leistungsverstér-
ker wurde in (Ikeda, 1992) die AM-PM-Kennlinie anhand eines Modells detailliert erklart.
Der Phasenverlauf ist hier ein Zusammenspiel der spannungsabhéngigen Gate-Source-
Kapazitiat und der drei Leitwerte zwischen Gate, Source und Drain.

2.2.3 Einfluss der Quell- und Lastimpedanz

Der gut dokumentierte Entwurf von linearen (Hochfrequenz)-Verstiarkern (Gonzalez,
1984; Gilmore u. Besser, 2003; Cripps, 2006) beschreibt den Entwurf von angepassten
Verstéirkern, siehe Bild 2.7. Der Designprozess, der mit Hilfe von Reflexions- (I') bzw.
Streuparametern (s-Parameter) durchgefithrt wird, setzt eine Kleinsignalaussteuerung
voraus.

Verstarker
s-Parameter

Eingangs- L‘ Ausgangs-
anpassung > . anpassung
|

1_‘S 1_‘in 1_‘out
Abbildung 2.7: Blockschaltbild eines angepassten Leistungsverstéarkers

Der Verstarker in Bild 2.7 wird mit Hilfe von S-Parametern beschrieben. Fiir eine
maximale Verstarkung gilt folgende Bedingung fiir die Reflexionsfaktoren:

Py =T (2.10)
Iy = Ft;kut

Neben der maximalen Verstarkung kann auch ein minimales Rauschen das Ziel der Op-
timierung sein. Dabei wird der Eingangsreflexionsfaktor so gewahlt, dass er zu einem
minimalen Rauschen des Verstérkers fiihrt, was jedoch eine geringere Verstirkung zur
Folge hat.

In einem Leistungsverstarkerentwurf ist dagegen die maximale Ausgangsleistung und
die erreichte Effizienz von groflerer Bedeutung als die maximale Verstéarkung. Die grofite
Ausgangsleistung wird vom Verstéirker geliefert, wenn die Stréome und Spannungen am
Transistor zeitgleich die maximal zuldssigen Aussteuerbereiche durchfahren.

Das Bild 2.8 verdeutlicht diese Problematik. Hier wurde angenommen, dass Upg < 3V
sein muss, damit der Transistor keinen Schaden nimmt. Fiir einen realen Transistor
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2.2 Nichtlinearitaten in einem Leistungsverstarker

2 max. Pout (ZL:ROpl)
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Abbildung 2.8: Ausgangskennlinienfeld mit verschiedenen Lastgeraden

ist der begrenzende Wert in der Regel die Durchbruchspannung. Mit dieser Annahme
kann man nun eine Lastgerade in das Kennlinienfeld legen, bei der die Strom- und
Spannungsaussteuerung maximal wird, vgl. die durchgezogene Linie in Bild 2.8.

Die Lastgerade fiir eine maximale Verstdrkung (Kleinsignalverhalten) bei niedriger
Frequenz ist gestrichelt im Bild 2.8 dargestellt. Bei einer Ein- und Ausgangsanpassung
fiir maximale Verstarkung, vgl. (Gilmore u. Besser, 2003), entspricht der Lastwider-
stand dem Ausgangswiderstand ro'® (1/rq ist die Steilheit der Ausgangskennlinie) im
Arbeitspunkt. Die Auswirkungen dieser flacheren Kennlinien sind eine héhere Verstér-
kung und eine geringere maximale Ausgangsleistung als im Fall Z; = R,,. Die Re-
duktion der Ausgangsleistung wird durch die geringere Stromaussteuerung bei gleicher
Spannungsaussteuerung hervorgerufen. Hierbei ist zu beachten, dass die Spannungen am
Gate-Knoten entsprechend reduziert werden, damit nicht die maximal zuléssige Drain-
Source-Spannung iiberschritten wird.

Wird eine Last Z;, < R, gewéhlt, so ist die Lastgerade im Kennlinienfeld steiler
(Strich-Punkt-Linie in Bild 2.8) als die fiir die maximale Ausgangsleistung. Aufgrund der
Steilheit der Lastgeraden ist hier die Kleinsignalverstarkung im Vergleich zu den anderen
Féllen am niedrigsten. Die maximale Ausgangsleistung ist hier ebenfalls niedriger als
fir den Fall Z;, = R,,. Hier werden zwar fiir gleiche Spannungen am Gate auch die
gleichen Ausgangsstrome erreicht, jedoch ist die erreichte Spannungsaussteuerung am
Drain-Knoten geringer.

Die Last eines Verstéarkers kann im Gegensatz zu den bisherigen Betrachtungen auch
komplex sein. Hierbei sind die Strom- und Spannungsverldufe phasenversetzt, und die
Lastgerade wird zu einer Ellipse, siehe Bild 2.8 gepunktete Linie. Die maximal erreich-
bare Ausgangsleistung tiber dem Lastwiderstand wird um den entstandenen Blindanteil
reduziert.

Um die Auswirkungen einer Lasténderung auf die Linearitit zu verifizieren, reicht
es nicht, Lastgeraden zu betrachten, die einer linearen Aussteuerung um den Klasse-
A-Arbeitspunkt entsprechen. Die Ausgangsleistung fiir maximale Effizienz erreicht man
meist nur durch Ubersteuerung, d.h. die Eingangsleistung ist grofer als die, welche in
der theoretischen Betrachtung der Verstirkerklassen als maximal definiert ist.

13Vereinfachte Betrachtung bei nicht dominanten Ausgangskapazititen.
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2 Nichtlinearititen von Leistungsverstarkern

Je nach Ubersteuerung und Arbeitspunkteinstellung kénnen die Effekte wie im Ab-
schnitt 2.2.1 beschrieben die Linearitdt der Kennlinie beeinflussen. Folgende Effekte sind
hierbei zu nennen:

e Strombegrenzung fiir Gate-Source-Spannungen unterhalb der Einsatz-

spannung
Dies wiirde auf den ersten Blick zur leichten Erhohung der Ausgangsleistung fiir
Tastverhéltnisse grofer 180° (siche AB-Betrieb in Abschnitt 2.2.1) fiihren, jedoch
dominiert der Leistungsverlust am Eingang'® und damit die Abnahme der Verstér-
kung. Die Folge ist ein Abknicken der AM-AM-Kennlinie.

Verstarker geht in den Triodenbereich

Fir zu kleine Drain-Source-Spannungen bricht der Stromverlauf ein. Die Folge ist
die Erzeugung von Harmonischen und die Reduzierung der Ausgangsleistung auf
der Grundwelle. Dies wird durch ein Abknicken der AM-AM-Kennlinie sichtbar.

Keine konstante Transkonduktanz

Die sich d&ndernde Transkonduktanz beim Durchfahren der Lastgeraden fiihrt zu
einer mittleren Transkonduktanz, die sich je nach Form der Lastgraden und Stéarke
der Aussteuerung dndert. Die Folge ist eine Verstarkungsexpansion oder -kompres-
sion.

Die Lastéanderung hat zusétzlich auch einen Einfluss auf die AM-PM-Kennlinie

(Tkeda, 1992). Bei einer Optimierung der Last fiir eine bessere Linearitdt muss folglich
iiber die Auswirkungen auf die Amplitude hinaus auch die sich &ndernde Phasencharak-
teristik beriicksichtigt werden.

Neben der diskutierten Lastimpedanz, die den gréfiten Einfluss auf die Form der Kenn-

linie hat, kann auch die Quellimpedanz einen nicht zu vernachléssigenden Einfluss haben,

vgl. (Yamada, 1996).

“Djes wird verursacht durch die Amplitudenbegrenzung des Eingangssinussignals.

20



3 Linearisierungskonzepte fiir
Leistungsverstarker

Dieses Kapitel gibt einen Uberblick iiber die Linearisierungskonzepte von Leistungsver-
starkern. Zuerst werden die Modelle fiir die Beschreibung der Nichtlinearitdten vorge-
stellt, welche auch fiir die Modellierung der inversen Charakteristik bei Linearisierung
mit Hilfe einer Vorverzerrung zum Einsatz kommen. Daran anschlieend werden die
verschiedenen Linearisierungskonzepte vorgestellt. Der letzte Abschnitt dieses Kapitels
geht im Detail auf die digitale Vorverzerrung ein, die in dieser Arbeit fiir den Einsatz in
Mobiltelefonen favorisiert wird.

3.1 Modellierung von Leistungsverstarkern

Die Linearisierung eines Leistungsverstarkers setzt zu allererst eine entsprechende Ver-
haltensbeschreibung voraus, die mit Hilfe von Modellen erfasst wird. Das gewiinschte
lineare Verhalten des Ausgangssignals P, (t) ist nichts anderes als die Verstarkung des
Eingangssignals P;,(¢) um einen konstanten Verstarkungsfaktor K:

Pout(t) = K - Pyu(t) (3.1)

Gleichung (3.1) ist somit das einfachste Modell fiir die Beschreibung eines Verstéarkers.

In einem modernen mobilen Kommunikationssystem ist die Information in Amplitude
und Phase kodiert. Jedes bandbegrenzte Signal mittig um die Trégerfrequenz f. kann
durch folgende Gleichung beschrieben werden (vgl. (Goldsmith, 2005)):

s(t) = I(t) cos(2m fet) — Q(t) sin(27 f.t) (3.2)

Die Gleichung (3.2) definiert somit die Modulation. Das entsprechende Blockschaltbild
ist in Bild 3.1 dargestellt.

cos(wt)

—sin(wet)
Abbildung 3.1: Prinzip der Modulation

Mit einem Inphasesignal I(¢) und einem Quadratursignal Q(¢) im Basisband kénnen
somit alle Modulationsarten beschrieben werden. Benutzt man die ,,komplexe Basisband-
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

darstellung® bzw.  komplexe Tiefpassdarstellung” (engl.: complex lowpass representati-
on) folgt!:

u(t) = I(t) + 7 Q(t) (3.3)
s(t) = Re{u(t) cos(2m fot)} — Im{u(t) sin(2m f.t)} = Re{u(t)el? ) (3.4)

Das komplexe Basisbandsignal u(t) wird auch als komplexe Einhiillende (engl.: complex
envelope) bezeichnet. Da die Information in u(t) kodiert ist, konnen fiir die Beschreibung
der Nichtlinearitit des Verstarkers auch jene Modelle benutzt werden, die nur die Be-
ziehung des komplexen Basisbands am Eingang zum komplexen Basisband am Ausgang
modellieren. Aufgrund der wesentlich geringeren Abtastrate des Basisbandes verkiirzt
sich hier erheblich die Zeit fiir die Berechnung des Ausgangssignals.

Die Modelle fiir die Beschreibung von Nichtlinearitdten konnen sehr unterschiedlich
ausfallen. Auf der einen Seite gibt es Simulationsmodelle, mit denen auf Transistorle-
vel das physikalische Verhalten mit rechenintensiven Simulationen nachempfunden wird.
Auf der anderen Seite gibt es die so genannten ,Black-Box*“-Modelle, die mit abstrak-
ten und unphysikalischen Gleichungen das &uflere Verhalten mit wenigen Parametern
modellieren.

Die wichtigsten Griinde fiir eine Verwendung von Black-Box-Modellen im Zusammen-
hang mit Linearisierungsverfahren sind:

1. Ermoglicht wird eine leichte Modellierung des Verhaltens mit komplexen Basis-
bandsignalen. Die niedrigere Frequenz des Basisbandsignals im Vergleich zum mo-
dulierten Signal reduziert die Zeitanforderungen an das System?.

2. Modellparameter konnen leicht aus gemessenen Ein- und Ausgangssignalen abge-
leitet bzw. sogar berechnet werden (Methode der kleinsten Quadrate).

3. Die im Falle einer Vorverzerrung bendétigte inverse Charakteristik kann berechnet
oder abgeleitet werden.

4. Die geringe Anzahl an Parametern ermoglicht eine Umsetzung in digitalen Vorver-
zerrungssystemen.

5. Viele Modelltypen erlauben die Beschreibung von zeitabhéngigen Effekten (Me-
moryeffekte).

Im Folgenden werden die verschiedenen Black-Box-Modelle vorgestellt. Grob unterteilt
man sie in Modelle, die nur statische Nichtlinearitaten beriicksichtigen und in Modelle,
die zuséatzlich Memoryeffekte erfassen.

!Siche Anhang A in (Goldsmith, 2005).
2Passband-Modelle (Modelle fiir modulierte Signale) (Jeruchim, 2000) scheiden aufgrund der kritischen
Zeitanforderung gegeniiber Basisband-Modellen aus.
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3.1 Modellierung von Leistungsverstarkern

3.1.1 Modelle fiir statische Nichtlinearitaten

Ein Verstéarker beeinflusst nicht nur die Amplitude um die Verstarkung G, sondern auch
die Laufzeit At des modulierten Ausgangsignals bezogen auf das Eingangssignal. Somit
gilt:

Sout(t) = G - sin(t — At) (3.5)
Setzt man Gleichung (3.2) in Gleichung (3.5) ein, ergibt sich fir ein moduliertes Aus-
gangssignal:

sout(t) = G - (I(t = At) cos(we(t — At)) — Q(t — Ab)sin(we(t — A)) ) (3.6)

Fir die Phasenabweichung Ay gilt: Ay = w.At. Benutzt man die Annahme, dass die
maximale Frequenz des Basisbandes viel kleiner ist als die Tragerfrequenz f., wobei
A < 27 ist, gilt3:

I(t) ~ I(t —

) (3.7)

Das bedeutet, dass die Anderung des Basisbandsignals durch eine Phasenverschiebung
vernachléssighar ist, weil in dieser Zeitspanne das Basisbandsignal aufgrund der geringen
Bandbreite nahezu konstant bleibt.

Fir das modulierte Ausgangssignal des Verstéarkers folgt somit:

Sout(t) = G- (I(t) cos(wet — Ap) — Q(t) sin(wet — Agp)) (3.8)
= G- (Refu(t)e/ A9 (3.9)

Die Annahme in Gleichung (3.7) fithrt zur Eliminierung des dynamischen Verhaltens?
der I/Q-Signale am Ausgang. Gleichung (3.8) bzw. Gleichung (3.9) beschreiben somit
ein ,quasi-statisches“ Verhalten des Verstéarkers.

Die Demodulation erfolgt wie im Bild 3.2 dargestellt und man erhdlt mit
Gleichung (3.8) fir s,u(t) unter Berticksichtigung trigonometrischer Beziehungen die
Ausgangssignale im Basisband?®:

Lness(t) = G(I(t) cos(Ap) + Q(t) sin(Agp) )
Qmess(t) = G(Q1) cos(Ap) + I(t)sin(Ap) ) (3.10)

Bereits im Abschnitt 2.1.4 wurde gezeigt, dass die Amplitudenverzerrung (AM-AM-
Kennlinie) und Phasenverschiebung (AM-PM-Kennlinie) abhéngig von der Amplitude
der Einhiillenden A(t) bzw. der momentanen Leistung des modulierten Eingangssignals

ist. Mit
A(t) = [u(t)] = /1()* + Q(1)? (3.11)

3Diese Annahme wird in der Literatur oft nicht erwihnt - meist wird direkt eine Phasenéinderung
eingefiithrt, wie es in Gleichung 3.9 zu sehen ist (vgl. (Jeruchim, 2000), (Cripps, 2002)).

1Die Zeitabhangigkeit (dynamisches Verhalten) At ist nicht mehr in der Gleichung enthalten.

®Berechnung #hnlich wie in Abschnitt 4.3.1.
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Sout (t)

Tiefpass

% © Imess (t)

=2 0

—sin(wet)

Tiefpass

Abbildung 3.2: Prinzip der Demodulation

gilt dann folgende eingangsamplitudenabhéngige Beziehung:

G — G(A(t))

G(A(t)) - A(t) = AM-AM-Kennlinie

Ap — Ap(A(t))
Ap(A(t)) = AM-PM-Kennlinie

(3.12)

(3.13)

Mit den zuvor aufgefithrten Gleichungen sind die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien
mathematisch erfasst, und eine Modellierung ist nun méoglich.

Modellierung in Polarform

Diese Form eines PA-Modells setzt die AM-AM- und AM-PM-Kennlinie direkt mit Hilfe

von Funktionen um. Zur einfacheren Darstellung wird das Basisbandsignal in Polarko-

ordinaten dargestellt:

u(t) = A(t) - eJP(t)

(3.14)

Mit Gleichung 3.11 und ¢(t) = £Lu(t) = arg(I(t) + j Q(t)) kann Gleichung 3.2 wie folgt

umgeformt werden:

sin(t) = A(t) cos(we(t) + ¢(t))

Damit folgt fiir das Ausgangssignal (vgl. 3.9):

sout = G(A(£)) A(1) cos (we(t) + (1) + Ap(A(1))

Das entsprechende Blockschaltbild ist im Bild 3.4 dargestellt.

AM-PM
Ap(A(t))

AM-AM
G(A(®))

> Sout (t)

Abbildung 3.3: Blockmodell fiir die Modellierung in Polarform
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3.1 Modellierung von Leistungsverstarkern

Die Funktionen G(A(t)) und Ap(A(t)) werden meist mit Potenzreihen verwirklicht,
da fiir schwache Nichtlinearititen bereits mit wenigen Koeffizienten (ag, a,) eine aus-
reichend gute Beschreibung moglich ist® (vgl. Abschnitt 4.5.1):

GA®) = 3 aanAlt)" (3.17)
n=1
AG(A®D) = Y apnAlt)" (3.18)
n=1

Modellierung in kartesischer Form

Die Modellierung in kartesischer Form? verwendet zwei Funktionen, siehe Bild 3.4. Die
eine Funktion AI(A(t)) bildet das Inphasesignal des Eingangs auf den Ausgang ab. Die
zweite Funktion AQ(A(t)) beschreibt entsprechend die Beziehung fiir das Quadratursig-
nal.

I(t) cos(wet)

o AI(A(t))

sin(t) —{ s O sou(t)

—Q(t) sin(wet)

AQ(A(t))

Abbildung 3.4: Blockmodell fiir die Modellierung in kartesischer Form (Kenington, 2000)

Modellierung in komplexer Form

Verwendet man die komplexe Basisbanddarstellung, ist die Modellierung mit nur einer
Funktion moglich. Es gilt im Falle einer Potenzreihenapproximation:

N
Upyt(t) = Z anuin(t)" mit a, =arp,+jagn (3.19)
n=1

Die Koeflizienten a,, sind bei diesem Modell komplex.

Dieses Modell schneidet im Vergleich zum Polarform-Modell etwas schlechter ab, da
die Beziehung zwischen Ein- und Ausgang des Inphase- und des Quadratursignals sich
schlechter mit einer Potenzreihe approximieren lassen bzw. mehr Koeffizienten bendtigt
werden - vgl. Abschnitt 4.5.1.

5Vgl. (Cripps, 2006), (Kenington, 2000).
"Auch als Quadraturmodell bezeichnet, vgl. (Saleh, 1981).
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

Vorteil dieses Modells ist jedoch die einfache Berechnung des komplexen Ausgangs-
basisbandsignals, da auch das Eingangsbasisbandsignal komplex modelliert wird. Wei-
terhin ist die Bestimmung der Koeffizienten einfach, weil die Methode der kleinsten
Quadrate auch fiir komplexe Signale moglich ist (Standardfunktion z.B. in MATLAB®).

Mit der Voraussetzung der Bandbegrenzung, welche ein jedes Basisband erfiillt (bzw.
erfiillen sollte), wird Gleichung 3.19 analysiert. Es ist zu untersuchen, welche Koeffizi-
enten notig sind, damit das Ausgangssignal wiederum bandbegrenzt ist und somit keine
harmonischen Anteile hat. Mit Hilfe einer analytischen Betrachtung® kann gezeigt wer-
den, dass nur ungerade? Anteile der Gleichung (3.19) die Beziehung zwischen Ein- und
Ausgangsbasisbandsignal beschreiben, es gilt somit:

2N—1 2N—1
Uout (1) = win(t) > boluin(®)]*" = uin(t) Y by A(t)*  mit by # ay, €319 (3.20)
n=0 n=0

In der Veroffentlichung (Ding u. Zhou, 2004) konnte jedoch gezeigt werden, dass Glei-
chung 3.20 unter Hinzunahme der geraden Terme die Modellierungsgenauigkeit steigert.
Somit kann unter Hinzunahme dieser Terme die maximale Ordnung des Polynoms re-
duziert werden, was bei einer Berechnung des Ausgangsignals zu geringerem Aufwand
fithrt (z.B. Berechnung nur bis % anstelle von z7 nétig).

Weitere Modelle fiir Nichtlinearititen

- Saleh-Modell
Geeignet fiir die einfache Modellierung von TWT-Verstéirkern'?. Beschreibung der
AM-AM-Kennlinie erfolgt mit A(r) = aar/(1 + B4r?) und der AM-PM-Kennline
mit ®(r) = agr?/(1 + Bor?) (Saleh, 1981).

- Ghorbani-Modell
Ist eine Erweiterung des Saleh-Modell (Ghorbani u. Sheikhan, 1991).

- Bessel-Funktionen-Modell
Dieses Modell verwendet Bessel-Funktionen. Eine genaue Beschreibung ist in (Gi-
labert Pinal, 2008) zu finden.

- Fourier-Serien-Modell
Das Ausgangssignal ist hier iiber die Formel spu(t) = .52 cpel@smn(®) he-
stimmt, siehe (Gilabert Pinal, 2008).

3.1.2 Modelle fiir Memoryeffekte

In Kapitel 5 werden die Memoryeffekte intensiv betrachtet. Unter Memoryeffekten ver-
steht man die zeitabhéngigen Eigenschaften des Verstéirkers, d.h. die momentane Aus-
gangsleistung hiangt von den Leistungswerten in der Vergangenheit ab. Neben vielen

8Vgl. (Jeruchim, 2000) - Abschnitt ,Memoryless Nonlinearities®.
9Hinweis: ein Term wurde vorgezogen.
OWanderfeldrohre, engl.: traveling wave tube (TWT).
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3.1 Modellierung von Leistungsverstarkern

anderen Ursachen (vgl. Abschnitt 5.1) ist vor allem das Frequenzverhalten des Verstér-
kers!! die Hauptursache fiir Memoryeffekte, welche mit den im Folgenden vorzustellenden
Modellen erfasst werden kénnen.

Modelle kénnen Zeitabhéngigkeiten beschreiben, indem auch Werte aus der Vergan-
genheit in den Modellen beriicksichtigt werden. Dieser Abschnitt gibt einen kurzen Uber-
blick iber die wichtigsten Modelle fiir die Leistungsverstéarkermodellierung. Weiterfiih-
rende Betrachtungen sind in (Gilabert Pinal, 2008), (Tsimbinos, 1995), (Schetzen, 2006),
(Ding, 2004) oder (Teikari, 2008) zu finden.

Volterra-Serien

Die allgemeinste Form, um Nichtlinearitdten und Memoryeffekte eines Verstérkers zu
beschreiben, ist das Modell mit Volterra-Serien. Dieses Modell ist in der Lage, beliebige
nichtlineare Systeme zu erfassen. Die Volterra-Serie kann als mehrdimensionale Faltung
verstanden werden. Die mehrdimensionale Eigenschaft ist bedingt durch die Berticksich-
tigung nichtlinearer Terme. Fiir die Modellierung ist die diskrete Variante zu benutzen,
da die Signalwerte diskret (abgetastet) vorliegen:

K M-1

M-1 k
y() = > > hg(ma, - ymyg) [ 2(n —my) (3.21)
k=1 m1 mp =1

Hierbei ist M die Memorytiefe, die angibt, wie viele Abtastwerte aus der Vergangenheit
in das Modell einbezogen werden sollen. Der Term hy, wird als Volterra Kernel bezeichnet.

Ein grofler Nachteil dieser Beschreibungsform ist, dass mit Zunahme der Ordnung K
der Nichtlinearitdt und M der Memorytiefe der Rechenaufwand exponentiell zunimmt.
Gleiches gilt auch fiir die Algorithmen zur Bestimmung der Koeffizienten dieser Serie.
Die Schlussfolgerung daraus ist, dass trotz der generischen Beschreibungsform aufgrund
der Komplexitat nur eine geringe Memorytiefe und Nichtlinearitit modelliert werden
kann und somit die Anwendung auf Verstirker mit schwacher Nichtlinearitét und hoch-
frequenten Memoryeffekten'? begrenzt ist.

Eine Losung des Problems der hohen Komplexitat besteht darin, nur bestimmte Kernel
fiir die Modellierung heranzuziehen. Damit kann der Rechenaufwand reduziert und /oder
die Memorytiefe und Ordnung der Nichtlinearitat erhoht werden (vgl. Abschnitt 3.1.3).

In den folgenden Abschnitten werden einige Untergruppen der Volterra-Serien vorge-
stellt. Ergédnzend ist zu erwéihnen, dass eine Volterra-Serie mit einer Memorytiefe von
Null der Modellierung mit einer Potenzreihe entspricht.

Wiener-, Hammerstein-, Wiener-Hammerstein-Modell

Das Wiener-Modell ist ein zeitinvariantes System (LTT) gefolgt von einer speicherlosen
Nichtlinearitat (NL), siehe Bild 3.5.

HDetaillierte Untersuchungen werden im Abschnitt 6.5 présentiert.
12T angzeiteffekte werden nicht erfasst, weil sich diese Effekte bei benachbarten Abtastwerten noch nicht
bemerkbar machen.
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

— LTI

Abbildung 3.5: Blockbild des Wiener-Modells

Fiir abgetastete Signale gelten die folgenden Formeln'?

L-1
n) = Z ajz(n —1) (3.22)

Z beu(n)|u(n)|* (3.23)

2k

(n—1)

K—-1 —
Zkaalzn—l

Hierbei sind a; die Werte der Impulsantwort des LTI-Blocks und by die Polynomkoeffi-
zienten (ungerader Ordnung), welche die Nichtlinearitéit beschreiben.

Das Hammerstein-Modell ist das entgegengesetzte Modell zum Wiener-Modell.
Hier folgt das zeitinvariante System der zuvor modellierten Nichtlinearitét, siehe Bild 3.6.
Fir abgetastete Signale gilt:

(3.24)

LTI ——mm

Abbildung 3.6: Blockbild des Hammerstein-Modells

K—
Z (n)[** (3.25)
k=0
L—-1
y(n) = qu(n —1) (3.26)
=0
—1

= LZ_: Z pz(n —D)z(n — )% (3.27)
=0

Hierbei sind die Koeffizienten ¢; die Werte des nachgelagerten LTI-Systems.

13vgl. z.B. (Ding, 2004).
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3.1 Modellierung von Leistungsverstarkern

SchlieBlich gibt es noch das Wiener-Hammerstein-Modell, das durch eine Kombi-
nation der beiden bereits vorgestellten Modelle eine bessere Beschreibung ermoglichen
soll, siehe Bild 3.7.

— LTI LTI —m

Abbildung 3.7: Wiener-Hammerstein-Modell

Fiir die Berechnung mit abgetasteten Werten gilt:
L—1
u(n) = Z az(n —1) (3.28)
=0
K-1
v(n) = Y bru(n)lu(n)* (3.29)
k=0

L-1
y(n) = Z qu(n —1) (3.30)
=0

Le—1  K—1 Lo—1 La—1 2k
—y(n) = Z c, Z by, Z apz(n—1lg—1.)- Z ap,z(n—1g—1c) (3.31)
=0 k=0  l4=0 la=0

Memory-Polynomial-Modell

Das Memory-Polynomial-Modell (Kim u. Konstantinou, 2001)** ist bei der Modellierung
von Leistungsverstiarkern sehr verbreitet, da es im Vergleich zum Volterra-Serien-Modell
wesentlich weniger Koeffizienten bendtigt und folglich die Modellierungsgenauigkeit von
Memoryeffekten sehr hoch ist. Dieses Modell wird auch als ,,Nonlinear Moving Average
Modell, kurz NMA-Modell'®, bezeichnet. Das Memory-Polynomial-Modell verwendet
nur die diagonalen Kernel einer Volterra-Serie, somit gilt:

K—-1L-1
y(n) =D > bux(n —Dlz(n — )" (3.32)
k=0 [=0
Dabei entspricht der reduzierte Kernel by dem Kernel hg(my,---,my) mit

my,--- ,mg = | aus Gleichung (3.21). Das Prinzipschaltbild eines solchen Modells ist
in Bild 3.8 dargestellt.

Siche auch (Chang u. Powers, 2001) und (Ding, 2002) (benutzt den Begriff ,Memory Polynomial®).
15(Gilabert Pinal, 2008).
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— 1 fo

l—’fl

-
L.

fr—1

Abbildung 3.8: Memory-Polynomial-Modell mit Bezug auf Gleichung (3.32) unter Verwendung

von f; = ZkK:_Ol bz(n —1)|z(n —1)|?*

3.1.3 Weitere Modelle

In diesem Abschnitt werden weitere veroffentlichte Modelle fiir Leistungsverstarker auf-
gefithrt. Durch Kombinationen bekannter Modelle, Ableitung neuer Untergruppen der
Volterra-Serien und nicht zuletzt durch die Verwendung einer Vielzahl an neuronalen
Netzen ist die Anzahl moglicher Modelle theoretisch unbegrenzt. Die wichtigsten Mo-
delle neben den bereits beschriebenen sind:
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Generalized-Memory-Polynomial
Hier wird das Memory-Polynomial-Modell um die Kreuzterme der zuriickliegenden
und vorderen Abtastwerte erganzt (Morgan, 2006).

Pruned-Volterra-Serien
Vereinfachungen des Volterra-Serien-Modells, bei denen bestimmte Kernel wegge-
lassen werden, z.B. in (Zhu u. Brazil, 2004).

Murray-Hill-Modell
Betrachtung spezieller Terme der Volterra-Serie, um physikalische Phénomene zu
modellieren, siehe (Ding, 2004).

Kombinationen
Memory-Polynomial mit Murry-Hill-Modell (Ding, 2006)

Parallele Anordnungen
Parallel-Hammerstein-Modell in (Silveira, 2006) und Parallel-Wiener-Modell in
(Ku, 2002).



3.2 Linearisierungskonzepte im Uberblick

- Nonlinear-Auto-Regressive-Moving-Average-Modell (NARMA)
Vorteil ist hier die Modellerweiterung um nichtlineare Riickkoppelpfade (IIR-
Terme'6) (Montoro, 2007; Clark, 1998; Gilabert Pinal, 2008).

- Saleh-Frequency-Dependent-Modell
Erweiterung des Saleh-Modells um eine Filterfunktion im Inphase- und Quadra-
turpfad, vgl. (Saleh, 1981). Dieses Modell fillt in die Kategorie der frequenzabhén-
gigen Quadraturmodelle.

- Neuronale Netze
Hierbei werden die Ausgangswerte mit Hilfe von neuronalen Netzen aus den Ein-
gangswerten unter Beriicksichtigung weiterer Eingangswerte in der Vergangenheit
berechnet, siehe (Zhang u. Gupta, 2000), (Gilabert Pinal, 2008); Beispiel: (Ahmed,
2005).

- Blum-Jeruchim-Modell
Dieses Modell korrigiert in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung das Spektrum,
siche (Blum u. Jeruchim, 1989).

- Generalized-Power-Serien
Das in (Steer u. Khan, 1983) und (Steer, 1983) beschricbene Modell ist ein aus
dem Frequenzbereich abgeleitetes Modell. Eine Vereinfachung dieses Modells fithrt
direkt zu dem Memory-Polynomial-Modell.

3.2 Linearisierungskonzepte im Uberblick

Die grobe Einteilung der Linearisierungkonzepte erfolgt in drei Gruppen: Vorwértskopp-
lung, Riickkopplung und Vorverzerrung. Neben diesen drei Gruppen, die in den folgenden
Teilabschnitten kurz erlautert werden, gibt es auch Techniken, bei denen der Signalpfad
geeignet aufgeteilt wird. Hierzu zéhlen z.B. die LINC'7- oder EER!8-Techniken. Hierbei
wird das ,,Gesamtsignal“ nicht verdndert, weshalb sie nicht in die Kategorie der Linea-
risierungskonzepte fallen. Ebenfalls gehéren Konzepte zur Steigerung der Effizienz nicht
in diese Kategorie. Hierzu zdhlen unter anderem Doherty-, ET-Verstirker oder die
Kombination von Verstérkern unterschiedlicher Leistungen (Sogl, 2009).

Dariiber hinaus gibt es Techniken, die das lineare Verhalten des Verstarkers mit einer
dynamischen Anpassung des Arbeitspunktes?® oder mit Hilfe der Verwendung zusitzli-
cher (Bau-)Elemente verbessern. Als Beispiel fiir die Integration zusétzlicher Elemente
kann die Kompensation der Gate-Source-Kapazitit eines NMOS-Verstéirkers genannt

16 Unendliche Impulsantwort, engl.: Infinite-Impuls-Response (IIR)

17 Abkiirzung fiir ,LInear amplification using Nonlinear Components®, auch bekannt als Outphasing
oder Chireix-Verstarker (Chireix, 1935).

18 Abkiirzung fiir ,,Envelope Elimination Restoration®, auch bekannt als Kahn-Technik.

19 Abkiirzung fiir ,,Envelope Tracking®

207, B. (Yoshimasu, 1998), (Noh u. Park, 2002), (Noh, 2004).
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

werden, siehe (Wang, 2004). Hier wird die Spannungsabhéngigkeit der Gate-Source-
Kapazitdt durch eine zusétzliche Kapazitdt am Gate-Knoten mit Hilfe eines PMOS-
Transistors (entgegengesetzte Spannungsabhéngigkeit) verringert.

3.2.1 Vorwartskopplung

Das Prinzip des Vorwértskopplungsverstirkers (engl.: feed forward amplifier) wird in
Bild 3.9 gezeigt. Das Ziel der Vorwartskopplung ist es, am Ausgang Leistung einzukop-

PA Koppler Koppler T_II_.

[ II Teile .
ler =|G o ;I T2 I——b{—i—}——b
1/G —A
B T Fehler-PA
=|| Ti I——’»é—)——»l%
Hybrid_| T—"'-"—v

Abbildung 3.9: Prinzip des Vorwértskopplungsverstarkers

peln, damit das Kompressionsverhalten des Verstédrkers kompensiert werden kann. Mit
Hilfe eines Leistungsteilers wird vor dem Verstérker das Signal aufgeteilt. Ein Teil wird
durch den nichtlinearen Verstérker (PA) verzerrt, der andere Teil dient als lineares Refe-
renzsignal. Mit einem Richtkoppler wird ein kleiner Anteil des verzerrten Ausgangssignals
ausgekoppelt, dessen Leistung idealerweise der Leistung des Eingangssignals entspricht
(Y/o-Démpfung). Somit kann die Differenz beider Signale (90°-Hybrid) gebildet werden.
Dieses so genannte Fehlersignal wird mit einem zusétzlichen Verstarker (Fehler-PA) wie-
der in den Signalpfad eingekoppelt. Dieser Verstiarker muss das Differenzsignal um die
Verstirkung (G) des Hauptverstirkers und des Einkoppelfaktors?! verstirken. Der Ein-
koppelfaktor und die Effizienzverluste des Fehler-Verstérkers fithren dazu, dass wesent-
lich mehr Leistung fiir die Korrektur bendétigt wird, als theoretisch notwendig ist. Das
hat einen groflen negativen Einfluss auf die Effizienz von Vorwértskopplungsverstérkern,
vgl. (Cripps, 2002) und (Kenington, 2000).

3.2.2 Riickkopplung

In (Kenington, 2000) werden Riickkopplungssysteme in vier Kategorien aufgeteilt, siehe
Bild 3.10: HF-, Einhiillenden-, Polar- und kartesische Riickkopplung. Die HF-Riickkopp-
lung (Bild 3.10a) wird direkt am Leistungstransistor umgesetzt und stellt die ,klassische*
Riickkopplung von Verstéarkern dar. Hierbei wird die Bandbreite auf Kosten der Verstér-
kung erhoht. Bei den anderen drei Kategorien wird die Riickkopplung iiber den gesamten
Verstérker, inklusive aller Stufen und dariiber hinaus (gesamter Transmitter), realisiert.

2'Hier wurde ein Einkoppelfaktor von 0dB angenommen.
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1Q-
Demo-
dulator

Abbildung 3.10: Die vier Kategorien der Riickkopplungssysteme: HF-Riickkopplung (a), Einhiil-
lendenriickkopplung (b), kartesische Riickkopplung (¢) Polarriickkopplung (d).
(Bilder nach (Teikari, 2008) und (Cripps, 2002))

Die Riickkopplung erfolgt hier im Bereich der Modulationsfrequenzen (Riickkopplung
der Einhiillenden im Bild 3.10b bzw. das ins Basisband gemischte HF-Signal, Bild 3.10c
und Bild 3.10d), was die Stabilitidtsprobleme im HF-Bereich wesentlich entschérft.

Die Variante mit der Riickkopplung der Einhiillenden in Bild 3.10b ist nur bei Syste-
men mit vernachlissigbarer Phasenverzerrung (AM-PM) anwendbar, da die Phase nicht
ausgewertet wird. Die kartesische Riickkopplung?? im Bild 3.10c ist im Vergleich zur
Polarriickkopplung, die nur mit hohem Aufwand?? zu realisieren ist, stirker verbreitet.

3.2.3 Vorverzerrung

Das Prinzip der Vorverzerrung wird im Bild 3.11 dargestellt. Eine Vorverzerrung (engl.:
predistortion - kurz PD) verzerrt vor dem Verstérker ein Signal so vor, dass nach dem
Durchlaufen des Verstérkers ein lineares Gesamtverhalten aus Vorverzerrungseinheit
(PD) und Verstérker (PA) entsteht.

PD PA

F()

Vs

Abbildung 3.11: Prinzip der Vorverzerrung. Darstellung mit Amplitudenbegrenzung (waagerech-
te Verldufe), d.h. Begrenzung der vorverzerrten Eingangsleistungen, die sonst zu
nicht erreichbaren Ausgangsleistungen fithren wiirden

A 4
Q

—

~
v

Y

227 B. (Pipilos, 2005), (Faulkner, 1998).
#7.B. (Sowlati, 2005).
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Wird ein Verstérker mit einer Funktion G(-) modelliert, so ist die Vorverzerrungsfunk-
tion F(-) die Umkehrfunktion von G(-). Es gilt somit:

y= G(xvorv) = G(F(.%‘)) =K- X, (333)

wobei K eine Konstante ist und meist der Kleinsignalverstarkung entspricht.

Der Hauptunterschied eines Vorverzerrungssystems zu den Vorwiarts- und Riickkopp-
lungssystemen ist somit die Vorhaltung einer kompletten Umkehrfunktion des Verstér-
kers im Gegensatz zur punktuellen Kompensation.

Die Vorverzerrung kann im Hochfrequenzbereich (HF), im Zwischenfrequenzbereich
(ZF) oder im Basisband (BB) erfolgen. Zusétzlich unterscheidet man die Realisierung
der Vorverzerrungsfunktion nach analoger, digitaler oder gemischter Form:

e Analoge Vorverzerrung

Bei der analogen Vorverzerrung wird mit Hilfe von analogen Schaltungen ein Ver-
halten entgegengesetzt zum Verstarker erzeugt. Die analoge Vorverzerrung wird im
Hochfrequenz- oder im Zwischenfrequenzbereich umgesetzt. Die Kompensation der
Nichtlinearitdten des Verstéirkers ist hierbei begrenzt, da mit den zur Verfiigung
stehenden analogen Bauelementen nur annadhernd eine inverse Funktion realisiert
werden kann. Zu den einfachen Schaltungen zahlen Varianten mit Dioden (Ya-
mauchi, 1996), Varaktoren (Yu, 1999) oder Feldeffekttransistoren (Hau, 2000). Die
verbreitetste Variante ist die Erzeugung der inversen Intermodulationen in Paral-
lelpfaden. Die einfachste Variante ist der kubische Vorverzerrer im Bild 3.12. Aus
diesem Prinzip lasst sich eine Vielzahl von Schaltungen ableiten, die z.B. Intermo-
dulationen bis zur 5. Ordnung berticksichtigen (Kim, 2007), (Lee, 2004) und in der
Lage sind, Memoryeffekte zu kompensieren (Lim, 2009).

Weiterhin gehéren auch die Einhiillenden-Injektionstechniken (Vuolevi, 2001a) zu
den HF-Vorverzerrungstechniken. Eine umfassende Ubersicht ist in (Kenington,
2000) zu finden.

S(t) Koppler Koppler S<t)vorv

AA Ay

Abbildung 3.12: Kubischer HF-Vorverzerrer mit Intermodulationsgenerator (-)2, einstellbarer
Dampfung A A und Phase Ay, Verzogerung 7 und sowie Dadmpfung D des Kopp-
lers

e Digitale Vorverzerrung
Die digitale Vorverzerrung setzt die Vorverzerrung im digitalen Basisband um,
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3.2 Linearisierungskonzepte im Uberblick

siehe Bild 3.13. Mit Hilfe digitaler Recheneinheiten bzw. Schaltungen ist eine theo-
retisch beliebige Umsetzung von Vorverzerrungsfunktionen bzw. Modellen mog-
lich. Dabei werden die Verstérker mit den im Abschnitt 3.1 vorgestellten Modellen
modelliert. Aus dem Verstiarkermodell wird das Vorverzerrungsmodell abgeleitet
(inverses Modell). Dieses wird dann in digitaler Form implementiert. Die digitale
Vorverzerrung ist die préferierte Methode dieser Arbeit. Der néchste Abschnitt
wird im Detail auf die digitale Vorverzerrung eingehen.

PRI YR LYY LYY Y Y IS

4 K TP

: I; (t) . Ivorv(t) . —

' — Digitale 4"2@&"4:‘" Quadratur- Sporv(t) b
M an(t Vorverzerrung wa(t - modulator

- DPD DAC PI==

. ’

:‘djgjtales Basisband ':

Oszillator

Abbildung 3.13: Prinzip der digitalen Vorverzerrung

e Digital unterstiitzte HF /ZF-Vorverzerrung
Die digital unterstiitzte HF /ZF-Vorverzerrung entspricht der digitalen Vorverzer-
rung bis auf den Unterschied, dass die letztendliche Signalvorverzerrung im ZF-
bzw. HF-Bereich durch variable Phasenschieber und variable Verstarkungsglieder
(Teikari, 2005; Teikari u. Halonen, 2006; Woo, 2005; Seto, 2000) oder mit Hilfe von
Quadraturmultiplizierern (Boumaiza, 2004) erreicht wird. Beide Varianten sind im
Bild 3.14 dargestellt.

(a) (b)
Sm(t) —4¢2 > @— Svom(t) Sm(t) Multiplizierer Svorv(t)

Ay TAaA 'AQ  TAT

'¥|ED [DAC| [DAC '¥|ED [DAC| [DAC
Digitale Digitale

ADC Steuerung ADC Steuerung

Abbildung 3.14: Digital unterstiitzte HF /ZF-Vorverzerrung in Polarform (a) oder in kartesischer
Form (b)

Im Gegensatz zur digitalen Vorverzerrung kann die notige digitale Recheneinheit
bzw. Steuerung separat verwirklicht werden. Somit muss nicht in die Einheit, die
das Basisband verarbeitet, eingegriffen werden, um die Vorverzerrung umzusetzen.
Nachteil dieser Losung ist die Verwendung von analogen Bauteilen zur Signalver-
zerrung, die herstellungs- und betriebsbedingten Schwankungen unterliegen und
dariiber hinaus Nichtlinearititen enthalten kénnen.
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

3.3 Digitale Vorverzerrungskonzepte

Digitale Vorverzerrung (engl.: digital predistortion, kurz DPD) fithrt die Vorverzerrung
im digitalen Basisband aus. Die digitale Signalverarbeitung eréffnet die Moglichkeit, na-
hezu jede nur denkbare Form von Vorverzerrungen umzusetzen. Die Grofle und Verlust-
leistung der Signalverarbeitungseinheiten schréinken hierbei hauptséchlich die Moglich-
keiten der Vorverzerrung ein. Somit ist es beispielsweise moglich, wesentlich komplexere
Vorverzerrungsalgorithmen in Basisstationen umzusetzen, da hier die Datenverarbei-
tungseinheiten im Vergleich zu einem Handy grof§ sein kénnen und die Verlustleistung
gegeniiber der Linearitéit eine untergeordnete Rolle spielt.

Neben der eigentlichen Vorverzerrung kénnen zusétzlich die Berechnungs- und Adap-
tionsalgorithmen integriert werden. Das ist ein entscheidendes Kriterium fiir die Um-
setzung eines kompletten Systems, das die notwendige Berechnung der Vorverzerrungs-
funktion und die dynamische Anpassung mit einschlief3t.

Bei der Wahl geeigneter Vorverzerrungsmodelle greift man auf Modelle zuriick, die bei
der Modellierung des Verstirkers verwendet werden. Diese Modelle wurden ausfihrlich
in Abschnitt 3.1 behandelt.

3.3.1 Bestimmung des Vorverzerrungsmodells

Fiir die Vorverzerrung muss die inverse Leistungsverstiarkercharakteristik bestimmt wer-
den. Prinzipiell wéhlt man fiir die Vorverzerrung den gleichen Modelltyp wie fiir den Ver-
starker, weil die Eigenschaften &hnlich sind (Ordnung, Memorytiefe usw.). Die Wiener-
und Hammerstein-Modelle bilden hier eine Ausnahme, da bei dem inversen Modell die
Reihenfolge der Nichtlinearitidt und des LTI-Systems vertauscht werden miissen, vgl.
Abschnitt 3.1.2. Folglich ist das inverse Wiener-Modell das Hammerstein-Modell und
umgekehrt.

In der Regel ist keine analytische Berechnung der inversen Funktion bzw. des Mo-
dells moglich. Vielmehr gibt es Berechnungs- und Optimierungsalgorithmen, die sich der
inversen Funktion anndhern. Detaillierte mathematische Betrachtungen zu diesem The-
ma sind beispielsweise in (Tsimbinos, 1995) und (Schetzen, 2006) zu finden?*. Fiir eine
speicherlose Vorverzerrung kann das Verfahren in Abschnitt 4.6.1 herangezogen werden.

FEine weit verbreitete Methode, welche die Bestimmung der Inversen aus der Ver-
starkercharakteristik umgeht, ist das indirekte Lernen (engl.: indirect learning), siehe
(Eun u. Powers, 1995) oder (Psaltis, 1988). Hierbei wird nicht das Verstéarkermodell,
sondern gleich das inverse Modell berechnet bzw. angenéhert. Dabei werden bei der
Modellbestimmung das Ein- und Ausgangsignal vertauscht, siehe Bild 3.15. Durch die
Bestimmung des Fehlers e(¢) kann eine iterative Bestimmung durch Fehlerminimierungs-
algoritmen erfolgen. Dieses Modell wird dann fiir die Vorverzerrung eingesetzt, indem
die Koeffizienten kopiert werden.

Das indirekte Lernen setzt voraus, dass sich das Gesamtmodell aus Verstirker und
Modellbildung im Bild 3.15 invertieren ldsst. Ist das der Fall, ist das Gesamtmodell

2 Dariiber hinaus gibt es sehr viele weitere Veréffentlichungen.
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Yin (t) Yvorv (t) Yout (t)
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Abbildung 3.15: Prinzip des indirekten Lernens

aus Vorverzerrung und Verstarker dquivalent zum Gesamtmodell aus Verstirker und
Modellbildung. Dies ist allerdings aufgrund von Signalrauschen und Memoryeffekten
meist nicht der Fall (Teikari, 2008).

3.3.2 Speicherlose digitale Vorverzerrung

Die speicherlose Vorverzerrung ist die digitale Umsetzung der inversen Verstarkercha-
rakteristik, die auf den quasi-statischen Kennlinien des Verstiarkers (AM-AM- und AM-
PM-Kennlinien) beruht. Vorrausgesetzt wird bei dieser Vorverzerrungstechnik, dass die
Verstérkerkennlinie sich aufgrund der zu erwartenden Betriebsbedingungsschwankungen
und Alterung nur geringfiigig &ndert und damit eine Vorverzerrung moglich ist.

Die speicherlose Vorverzerrung ist eine sehr einfache Form der Vorverzerrung. Sie bie-
tet bei vernachliassigbaren Memoryeffekten die Moglichkeit, kleine und einfache Vorver-
zerrungssysteme zu implementieren. Besonders fiir groflen- und verlustleistungskritische
Anwendung wie z.B. Handy ist diese Form der Vorverzerrung duflerst attraktiv.

Je nach Ordnung der Vorverzerrungsfunktion (welche die normierte inverse komplexe
Charakteristik darstellt) werden haupséchlich zwei Varianten verwendet, die im Folgen-
den erlautert werden.

Polynombasierte Vorverzerrung

Bei dieser Art der Vorverzerrung wird das Vorverzerrungspolynom direkt mit digitaler
Logik umgesetzt. Das Vorverzerrungspolynom ist die inverse quasi-statische Verstarker-
kennlinie (vgl. Gleichung 3.19):

N
Uyorv (t) - Z PnlUin (t)n mit Pn = PIn + ij,n (334)
n=1

Mit vertretbarem Aufwand kénnen dabei Polynome mit fiinfter Ordnung umgesetzt wer-
den. Fiir Polynome hoherer Ordnung sind aufgrund der vielen Multiplikationen die LUT-
basierten Varianten in vielen Fillen besser umzusetzen.

Eine direkte Berechnung der inversen Kennlinie aus der Verstérkerkennlinie ist nicht
moglich. In (Cripps, 2002) wurde gezeigt, dass die Ordnung unendlich sein muss, selbst
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3 Linearisierungskonzepte fiir Leistungsverstarker

bei einer Verstéirkerkennlinie dritter Ordnung. Im umgedrehten Fall bedeutet das, wenn
eine Vorverzerrungsfunktion nur mit dritter Ordnung modelliert wird, kénnen zwar die
Intermodulationen dritter Ordnung kompensiert werden, aber es entstehen zusétzlich In-
termodulationen héherer Ordnung aufgrund der Nichtlinearitdten des Verstérkers. Diese
unerwiinschten Intermodulationen begrenzen die Linearisierungsfihigkeit dieses Vorver-
zerrers. Ein polynombasierter Vorverzerrer kann nur Intermodulationen bis zur maxi-
malen Ordnung des Vorverzerrungspolynom vollstandig kompensieren.

Fiir schwache Nichtlinearitédten kann dieser Vorverzerrer eine geeignete Wahl sein (Mi-
zusawa, 2007; Rahkonen, 1998), siehe Bild 3.16.

I (t)

Qin(t)

Abbildung 3.16: Polynombasierter Vorverzerrer 5. Ordnung

Um das Problem der hohen Ordnung zu umgehen, wurden auch sogenannte stiickweise
lineare Modelle (engl.: piecewise linear model) entwickelt. Hierbei wird die Funktion
in Teilabschnitte zerlegt und mit Polynomen erster Ordnung (Gerade) modelliert, vgl.
(Choti, 2007).

LUT-basierte Vorverzerrung

Bei der LUT-basierten Vorverzerrung ist die Vorverzerrungsfunktion in einer Werteta-
belle abgespeichert. Die entscheidenden Vorteile dieser Implementierung liegen in der
schnellen Erzeugung des vorverzerrten Signals, in der Einfachheit des Aufbaus und vor
allem in der Fahigkeit, beliebige Vorverzerrungsverldufe nachbilden zu kénnen.

Die drei Grundtypen der LUT-basierten Vorverzerrungssysteme werden im Folgenden
vorgestellt:

e Mapping-Vorverzerrer
Der Mapping-Vorverzerrer (engl.: mapping predistorter) benutzt eine zweidimen-
sionale Wertetabelle bzw. eine 2D-LUT, in denen abhéngig von den I- und Q-
Werten des Eingangsignals die entsprechenden vorverzerrten I- und Q-Signale
nachgeschlagen werden?®. Aufgrund der vielen nétigen Kombinationen aus I- und
Q-Werten ist die Tabelle sehr groff. Eine Variante dieses Vorverzerrungstyps ist im
Bild 3.17a dargestellt. Hierbei wird die 2D-LUT in einen Seitenpfad ausgelagert
und die Vorverzerrungswerte aus der 2D-LUT anschlielend auf das Eingangssignal
addiert, siche (Nagata, 1989), (Minowa, 1990). Dies erlaubt eine geeignete GroBen-
wahl der 2D-LUT unabhéngig von der Bitbreite des Signals. Vorteil dieser Variante

#1n (Cavers, 1990) und (Kenington, 2001) dargestellt.
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3.3 Digitale Vorverzerrungskonzepte

ist, dass keine zeitintensiven mathematischen Berechnungen®® nétig sind und so-
mit ein klarer Geschwindigkeitsvorteil gegeniiber anderen Implemenierungsformen
besteht.

e Polar-Vorverzerrer

Der Polar-Vorverzerrer, vgl. (Faulkner u. Johansson, 1994), nutzt die Eigenschaft
aus, dass die Amplituden- und Phasenénderung des Verstérkers nur abhéngig von
dem Betrag des Eingangssignals ist, vgl. Abschnitt 3.1.1. Liegt das Basisband eben-
falls in Polarform vor, so kann die inverse PA-Kennlinie getrennt nach Amplitude
und Phase umgesetzt werden. Die Betrags- und Phasenkorrektur wird jeweils mit
einer eigenen LUT umgesetzt, siehe Bild 3.17b. Besonders attraktiv ist diese Vor-
verzerrungsvariante fiir Polartransmitter’.

e Gain-based-Vorverzerrer

Die am weitesten verbreitete speicherlose Vorverzerrungsvariante ist die von Caver
vorgeschlagene Gain-based-Vorverzerrung, vgl. (Cavers, 1990). Hierbei wird mit
einer (komplexen) Multiplikation das Eingangssignal vorverzerrt, siehe Bild 3.17c.
Somit korrigiert dieses System die Verstarkung (engl.: Gain). Die fiir die komplexe
Multiplikation nétigen I- und Q-Werte werden in Abhéngigkeit vom Betrag des
Eingangssignals aus der LUT ausgelesen. Der Betrag muss dafiir zuvor aus dem I-
und Q-Eingangssignal berechnet werden.

In allen LUT-basierten Varianten, muss die Grofle der LUT bzw. die Anzahl der Ein-
trage in einer LUT geeignet gewahlt werden. Dazu gibt es verschiedene Untersuchungen,
die in Abhéngigkeit von der Grofle der LUT die Linearitdtsperformance untersucht ha-
ben, vgl. (Teikari, 2008). Die Grofie der LUT kann auch tiber eine geeignete Wahl der
Adressen der LUT reduziert werden. Das bedeutet, dass fiir Bereiche, wo sich die Vorver-

zerrung stark dndert, dementsprechend mehr Eintrage zur Verfiigung stehen, vgl. (Lin,
2006).

3.3.3 Speicherbehaftete digitale Vorverzerrung

Ist eine speicherlose Vorverzerrung aufgrund von dominierenden Memoryeffekten nicht
in der Lage, den Verstiarker wie gewiinscht vorzuverzerren, muss auf speicherbehaftete
Vorverzerrungssysteme zuriickgegriffen werden. Diese Vorverzerrungssysteme basieren
auf Verstarkermodellen, die Memoryeffekte, also auch Eingangssignalwerte aus der Ver-
gangenheit, beriicksichtigen. Diese Modelle wurden in Abschnitt 3.1.2 vorgestellt. Die
Bestimmung des Modells erfolgt wie in Abschnitt 3.3.1 beschrieben. Auch im Falle des
indirekten Lernens werden jene Algorithmen eingesetzt, wie sie bei der Bestimmung der
Parameter eines Verstirkermodells angewandt werden.

In den letzten zehn Jahren konnte ein ansteigender Trend in Richtung speicherbehafte-
ter Vorverzerrungssysteme beobachtet werden. Im Bild 3.18 ist die Anzahl der relevanten
Veroffentlichungen bei IEEE grafisch dargestellt. Klare Dominanz haben Systeme, die

26Im Bild 3.17 befindet sich nur ein Addierer im Signalpfad.
277.B. (Huang u. Larsen, 2007).
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Abbildung 3.17: Mogliche Implementierungsformen eines LUT-basierten Vorverzerrungssystems:
(a) Mapping-Vorverzerrer, (b) Polar-Vorverzerrer, (¢) Gain-based-Vorverzerrer

Volterra-Serien-, Memory-Polynomial- und Wiener- und/oder Hammersteinmodelle ver-
wenden.
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Abbildung 3.18: Entwicklung der Literatur zum Thema Vorverzerrung (predistortion) der letzten
zehn Jahre. Anzahl der relevanten Suchanfragen bei www.ieeexplore.ieee.org mit

den Begriffen in der Legende.

Dariiber hinaus gibt es auch Systeme, die mit mehreren LUT und mehrdimensiona-
len LUT erfolgreich Speichereffekte kompensieren kénnen, wie z.B. in (Zhi-yong, 2006;
Melvin, 2008; Montoro, 2007).
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3.3.4 Adaptive digitale Vorverzerrung

Adaptive Vorverzerrer basieren auf den Vorverzerrungssystemen, die in den vorangegan-
genen Abschnitten vorgestellt wurden. Adaptiv bedeutet, dass zusétzlich eine Riickfiih-
rung des Ausgangssignals implementiert wird, siche Bild 3.19. Somit erméglichen adapti-
ve Vorverzerrer eine dynamische Anpassung der Vorverzerrung wahrend des Betriebs, um
Schwankungen der Verstarkercharakteristik auszugleichen. Solche Systeme werden auch
als ,,Closed-Loop-Vorverzerrung® (engl.: closed loop predistortion) bezeichnet. Dement-
sprechend werden Systeme ohne Adaption als ,,Open-Loop-Vorverzerrung® (engl.: open
loop predistortion) bezeichnet.

Die Riickfiihrung ermoglicht es, eine neue Vorverzerrungsfunktion aus den Ein- und
Ausgangssignalen zu berechnen (Anpassungseinheit in Bild 3.19). In geeigneten Abstéan-
den wird dann die eigentliche Vorverzerrung (DPD) mit den neu berechneten Vorverzer-
rungskoeffizienten aktualisiert (gestrichelter Pfeil). Somit kann die Vorverzerrung dyna-
misch wahrend des Betriebes angepasst werden, wobei die Anpassung im Gegensatz zu
Riickkopplungssystemen in Abschnitt 3.2.2 nicht in Echtzeit erfolgt.

Verdnderungen der Verstarkercharakteristik aufgrund von Betriebsbedingungsschwan-
kungen und Alterung, deren zeitliche Auswirkungen langsamer sind als die Dauer zwi-
schen zwei Anpassungen, werden mit der adaptiven digitalen Vorverzerrung kompensiert.
Damit bestimmt das kiirzeste Intervall zwischen zwei Anpassungen, welche hoherfrequen-
ten Memoryeffekte mittels Adaption noch kompensiert werden kénnen. Diese Tatsache
beschrankt die Eignung der adaptiven Vorverzerrung fiir bestimmte Verstarker, die star-
ke Memoryeffekte mit kiirzeren Zeitkonstanten als der Adaptionszyklus besitzen und
wenn diese noch nicht?® durch eventuell verwendete memoryeffektkompensierende Vor-
verzerrungsmodelle erfasst werden??.
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L Ivorv
Digitale DAC bl= Koppler
Qin (t) Vorverzerrung Qvorv (t) 323(311::2:_ b —
0B e O R==N
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Abbildung 3.19: Prinzip der adaptiven digitalen Vorverzerrung

A 4

2®Memorytiefe nicht ausreichend.
29 Adaptionsintervall < Zeitkonstante des Memoryeffekt < Modell mit Memoryeffekterfassung.
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4 Messtechnik fiir die Charakterisierung
von Leistungsverstarkern

Dieses Kapitel beschéftigt sich mit der Charakterisierung von Leistungsverstéirkern im
Hinblick auf eine angestrebte Vorverzerrung. Als Messobjekte werden an 50 () angepasste
Verstéarker verwendet. Der Grund dafiir ist der starke Einfluss der Anpassung auf die
Charakteristik des Verstéarkers. Dabei sollte nicht nur die Anpassung des Prototypen,
sondern auch der Aufbau im Wesentlichen dem in einem spéteren Produkt entsprechen,
damit auch die thermischen Verhéltnisse den realen Bedingungen adaquat sind.

Ein Vorverzerrungssystem eliminiert die Verzerrungen der Einhiillenden des zu iiber-
tragenden Signals, die aufgrund der Nichtlinearitdten des Verstéirkers entstehen. Die
Einhiillende ist wiederum das auf die Ubertragungsfrequenz hochgemischte Basisband-
signal. Folglich kann fiir die Charakterisierung von Leistungsverstédrkern im Hinblick
auf eine mogliche Linearisierung das Basisband am Ein- und Ausgang des Verstérkers
gemessen werden, siehe Kapitel 3.

Der Begriff ,Verzerrung® erfasst alle nichtlinearen Beziehungen zwischen dem Eingang
und dem Ausgang des Verstérkers, die das Basisband beeinflussen. Fiir die Beschreibung
und Erfassung der Verzerrungen muss ein Modell oder eine Abhéngigkeit definiert wer-
den, welches in der Lage ist, die Nichtlinearitdten zu représentieren.

In Abschnitt 3.1 wurden verschiedene Modelle vorgestellt, die grob in zwei Kategorien
unterteilt werden: Modelle, die nur von der Eingangsleistung abhéngen, und Modelle, die
zusétzlich die zeitliche Vorgeschichte (Memoryeffekte) berticksichtigen. Fiir die Charakte-
risierung des Leistungsverstéirkers miisste das allgemeinste Modell mit Berticksichtigung
der zeitlichen Vorgeschichte - das Volterra-Reihen-Modell - am geeignetsten sein (vgl.
Abschnitt 3.1.2). Dessen Komplexitéat ist jedoch so hoch, dass nur schwache Linearitaten
und Memoryeffekte aufgrund der notwendigen Modellreduktion erfasst werden kénnen.
Zudem ist der Identifikationsalgorithmus fiir die Bestimmung der Modellparameter stark
implementierungsabhéngig, da es keine geschlossene Losung fiir die Bestimmung der Mo-
dellparameter gibt, vgl. Abschnitt 3.3.1.

In dieser Arbeit erfolgt die Charakterisierung des Verstéirkers ausschliellich {iber die
Bestimmung der speicherlosen Nichtlinearitaten. Dies bietet im Gegensatz zur gleichzeiti-
gen Erfassung von Nichtlinearitdten und Memoryeffekten durch Volterra-Serien-Modelle
den entscheidenden Vorteil der Erfassung starker Nichtlinearitdten mit einem eindeutigen
Identifikationsprozess. Bei dieser Form der Charakterisierung wird angenommen, dass
sich der Leistungsverstarker mit eingangsleistungsabhéngigen Kennlinien beschreiben
lasst (AM-AM- und AM-PM-Kennlinien). Aufgrund der hohen erreichbaren Genauigkeit
dieser Charakterisierung eignet sie sich insbesondere fiir die Untersuchung der Abhén-
gigkeiten eines Leistungsverstirkers von Betriebsbedingungsdnderungen (Kapitel 6) und
fiir die speicherlose Vorverzerrung (Abschnitt 4.6 und Kapitel 7).

Die eventuell vorhandenen Memoryeffekte, die nicht mit AM-AM- und AM-PM-Kenn-
linien erfasst werden, konnen mit anderen Messverfahren separat gemessen werden, siehe
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Kapitel 5.

Dieses Kapitel geht detailliert auf die Charakterisierung von Leistungsverstarkern mit-
tels der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien ein. Reproduzierbarkeit und eine hohe Genau-
igkeit werden durch die Einfiihrung diskreter Kennlinien erreicht, die mit Hilfe gemes-
sener, demodulierter Zweitonsignale erstellt werden. Der zugrundeliegende Messaufbau,
das Konzept fiir die automatische Messung und die Erweiterbarkeit werden im ersten
Teilabschnitt erldutert. Anschlieend wird die mehrstufige Verzégerungskompensation
vorgestellt. Diese hat einen entscheidenden Einfluss auf die Genauigkeit der Kennlinie.
Danach erfolgt die Beschreibung des Berechnungsalgorithmus fiir die diskrete Kennlinie
und wie dariiber hinaus die Genauigkeit fiir kleine Amplituden erh6ht werden kann. Ab-
schlieflend wird die mit dem Messaufbau realisierte digitale Vorverzerrung vorgestellt, die
neben der Performancesteigerung durch Vorverzerrung auch die korrekte Arbeitsweise

des Vorverzerrungssystems verifiziert.

4.1 Zentrales Messobjekt

Das zentrale Messobjekt dieser Arbeit ist ein zweistufiger CMOS-Leistungsverstérker.
Konzipiert wurde er fiir nichtlineare Ubertragungsstandards im Frequenzbereich um
2 GHz. Das Blockschaltbild ist in Bild 4.1 zu sehen.

_URD_______ ED_D__ _.?.UBD\
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.................................. IS orererroes )
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Abbildung 4.1: Blockschaltbild des CMOS-Leistungsverstéirkers mit Stromspiegeln (ST), Trans-
formatoren (TR) und Baluns (BL), wobei der Index A fiir Treiberstufe und B fiir

Endstufe steht.

Der Eingangsbalun BL;, erzeugt das fiir die Ansteuerung nétige differentielle Signal.
Der Eingangstransformator TR;, passt den Eingang der Treiberstufe an 50€) an. Die
DC-Versorgung der Treiberstufe und die Zwischenanpassung {ibernimmt TRa. Schlief3-
lich sorgt ein LC-Balun BlLg fiir die DC-Versorgung der Endstufe und die Anpassung
auf 50 am Ausgang. Dieser LC-Balun wurde aulerhalb vom Chip mit diskreten Bau-
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elementen umgesetzt, siehe Bild 4.2. Die beiden Verstarkerstufen wurden fiir die nétige
Spannungsfestigkeit als Kaskodenschaltungen realisiert.

Pout

Abbildung 4.2: Ansicht der Testplatine mit dem CMOS-Leistungsverstirker. Beschriftung der
Anschliisse wie im Bild 4.1

Dieser Verstérker eignet sich aufgrund seiner starken Nichtlinearitdten und des Vor-
handenseins von Memoryeffekten besonders gut als Testobjekt fiir eine Vorverzerrung.
Zusatzlich eroffnet eine erfolgreiche Linearisierung dieses CMOS-Leistungsverstérkers die
Perspektive, auch andere auf hohe Effizienz optimierte CMOS-Leistungsverstérker fiir
lineare Modulationsstandards einzusetzten und das notige Wissen fiir die Vorverzerrung
bereitzustellen.

4.2 Messaufbau fiir die Charakterisierung und Linearisierung
von Leistungsverstarkern

Ein Leistungsverstéirker wird im Allgemeinen mit den wichtigsten Groéfien wie z.B. der
erreichten Ausgangsleistung, der Verstirkung und der Effizienz charakterisiert, vgl. Ab-
schnitt 2.1.1. Diese Werte werden in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung dargestellt.
Diese Charakteristik ist im Bild 4.3 fiir das zentrale Testobjekt dieser Arbeit zu sehen.

Fiir ein lineares Ubertragungssystem ist zusitzlich die erreichte Linearitit von ent-
scheidender Bedeutung. Dafiir werden in den Spezifikationen der entsprechenden Mobil-
funkstandards Groflen fiir die Einhaltung der Linearitit definiert, siehe Abschnitt 2.1.
Die wichtigsten Parameter sind der Vektorfehler sowie Werte zur Beurteilung des Mo-
dulationsspektrums (z.B. ACPR oder IMD3).

Fin Messsystem, welches in der Lage ist, alle erwdhnten Werte fiir die Charakterisie-
rung zu messen, ist im Bild 4.4 dargestellt. Der Signalgenerator erzeugt die bendtigten
Signale verschiedener Standards oder dient als Quadraturmodulator, um beliebige mit
dem Modulationsgenerator erzeugte I- und Q- Signale (14 bit, max. 16 bit Auflésung!)
mit der Trégerfrequenz zu mischen. Der DC-Strom und die Versorgungsspannung (Upp)
werden im Zeitbereich mit einer Hochgeschwindigkeits-ADC-Karte im PC gemessen.
Daraus wird unter anderem die PAE des Verstirkers berechnet. Das Ausgangssignal

"Vgl. (R&S AMIQ, 2006).
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Abbildung 4.3: Allgemeine Eigenschaften des untersuchten CMOS-Verstérkers (Abschnitt 4.1)
fiir UDD:'?’ V7 ITreibe'r‘:2-8 IHA, IEndstufe:4 mA

wird mit einem Vektor-Signal-Analysator und mit einem Leistungsmesser ausgewertet.
Der Vektor-Signal-Analysator erlaubt neben der Bewertung der Spezifikationswerte ver-
schiedener Standards auch eine Demodulation des HF-Signals?. Die Basisbandsignale
konnen anschlieBend ausgelesen und ausgewertet werden. Uber einen zentralen Refe-
renztakt wird die Frequenzsynchronitit der einzelnen Geréte garantiert.

Netzteil
S !L { .
N
Vektor-Signal-Analysator T T
1S R&S FSIQ/FSQ e e t
= | i
i v %
!
© i Pulsquelle Leistungs-
2 : "9 messer J W
5 : Signal Generator ,——e Treiber Endstufe | UDD
& :_.v:__, R&S SMIQ . —
b oy o . HFen HFaus
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| = 2 anc

1/Q Modulationsgenerator ' e
R&S AMIQ ® ® ulssigna
GPIB-Steuerbus

Abbildung 4.4: Messaufbau fiir die Charakterisierung eines CMOS-Leistungsverstérkers

2Vgl. (Rohde & Schwarz, a) und (R&S VSA, 2009)
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Eine wichtige Eigenschaft des Messsystems ist die Fahigkeit, gepulste Messungen
durchzufiihren. Hierbei wird der Verstérker periodisch fiir eine kurze Dauer angeschaltet.
Das Pulsen des Verstéarkers ist nicht nur fiir die Charakterisierung gepulster Standards
(GSM, DECT) erforderlich, sondern bietet auch die Moglichkeit, die Selbsterwarmung
aufgrund der reduzierten Verlustleistung zu minimieren (Abschnitt 6.3). Im Bild 4.4 wer-
den ausgehend von der Pulsquelle (Arbitrargenerator) alle Messgeréte und Stromschalter
mit einem Pulssignal mit festgelegtem Tastverhéltnis und Pulsdauer versorgt.

Der untersuchte Verstérker wird iiber die Strome zur Arbeitspunkteinstellung (Itveiber,
lendstufe) €in- und ausgeschaltet. Neben der Ansteuerung der Schalter fiir die Strome
dient die Pulsquelle auch als Triggersignal fiir den Spektrumanalysator, die Leistungs-,
Strom- und Spannungsmesseinheiten sowie fiir die Erzeugung gepulster Eingangssignale.

Der beschriebene Messaufbau ist sehr komplex, und die Ansteuerung und Auswertung
der Messergebnisse stellt eine grofle Herausforderung in den folgenden Bereichen dar:

e Kalibrierung aller Messgerdate und Kabel sowie das Handling der Kalibrierdaten
e Reproduzierbarkeit der Messungen

e Durchfahren von Wertebereichen verschiedener Einstellgrofien

e Erweiterbarkeit fiir andere Verstiarker und andere Messgréfien

e Fehlerbehandlung bei fehlerhafter Ansteuerung

Diese Herausforderungen konnten mit Hilfe einer vollautomatischen Ansteuerung der
Messgeréite bewéltigt werden. Das Messkonzept der hierfiir im Rahmen dieser Arbeit
vollig neu entwickelten Ansteuerungssoftware wird im Folgenden vorgestellt. Anschlie-
Bend wird auf den Kalibrieralgorithmus eingegangen, der in einem Vorverzerrungssystem
von der gingigen Methode abweicht.

4.2.1 Konzept des Messprogramms

Im vorangegangenen Abschnitt wurden die wichtigen Anforderungen an eine Messsoft-
ware aufgezahlt. Die leichte Erweiterbarkeit der Messsoftware war die wichtigste Eigen-
schaft fiir die Wahl der Programmierumgebung und Struktur des Messprogramms.

Als Programmierumgebung wurde LabVIEW von National Instruments gewéhlt. Die
auf Mess- und Automatisierungstechnik spezialisierte, grafische Programmierung er-
laubt, durch die flussdiagrammé&hnliche Programmierweise, Messalgorithmen optimal
umzusetzten, die bei guter Programmierung selbstdokumentierend sind. Weil LabVIEW
die Werteein- und -iibergabe als grafische Benutzeroberflache realisiert, erspart man sich
die sonst aufwendige Programmierung dieser Oberfliche, die fiir ein effektives Bedienen
der Messsoftware erforderlich ist. Zusétzlich ist in LabVIEW die Ansteuerung der Mess-
geréte iiber alle géngigen Schnittstellen (wie z.B. GPIB, LAN) standardméfig integriert.

Das Anpassen des Messaufbaus an die gewiinschte Messung und den gewiinschten
Verstérker setzt den Austausch, das Weglassen und das Integrieren neuer Messgerite
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voraus. Gelost wurde diese Anforderung an Flexibilitdt durch die Definition einer ein-
heitlichen Schnittstelle zwischen der gerdtespezifischen und der allgemeinen Ansteuerung
der Gerdte. Damit konnten geratespezifische Module geschrieben werden, die wiederum
von einem Hauptprogramm einheitlich angesteuert werden.

Die Schnittstelle unterteilt die Ansteuerung aller Messgeréite in finf verschiedene
Funktionen bzw. Zustédnde, sieche Tabelle 4.1.

Zustand Beschreibung

Preset zurlicksetzen des Messgerites,
gef. Einschaltalgorithmen durchfiihren,
globale Einstellungen iibernehmen

Set Einstellungen, die wiahrend der Messprozedur vorgenommen werden
Read liest die Zustands- bzw. Messwerte des Gerédtes aus
Close abschalten des Gerates bzw.

definiertes Herunterfahren der Stromversorgung fiir das Messobjekt,
Freigabe des Gerites

Local kontrollierte Freigabe des Gerétes

Tabelle 4.1: Definition der moglichen Zustédnde der anzusteuernden Geréte

Alle Module wurden so programmiert, dass sie als eigenstdndige Applikation aus-
fihrbar sind. Damit gestaltet sich nicht nur das Testen der Module einfach, sondern
ermoglicht dem Anwender auch die separate Ansteuerung einzelner Geréte, ohne das
komplexe Hauptprogamm benutzen zu miissen. Besonders hilfreich ist dies bei Optimie-
rungen von Anpassungsnetzwerken und beim halbautomatischen Messen, bei dem viele
FEinstellungen zusétzlich von Hand vorgenommen werden.

Die Module lassen sich besonders effizient und benutzerfreundlich ohne Programmie-
rung per ,drag-and-drop“ ins Hauptprogramm einfiigen. Je nach Messaufbau und verfiig-
baren Geréten kann somit das Hauptprogramm schnell an die erforderliche Messsituation
angepasst werden. Dabei wird ein Modul einem entsprechenden Messgeratetyp, einer zu
messenden Grofle oder einer allgemeinen Einstellgrofle, die das Hauptprogramm verén-
dern kann, zugeordnet. In der Tabelle 4.2 sind die Zuordnungen der Messgerdtemodule
mit den damit verbundenen Einstell- und Messgrofien des Hauptprogramms dargestellt.
Die immer benétigten Module sind fett markiert und stellen die Minimalkonfiguration
des Hauptprogramms dar. Es wurden im Zuge dieser Arbeit insgesamt 25 gerétespezifi-
sche Module programmiert.

Das Hauptprogramm wurde mit einer Zustandsmaschine realisiert, siehe Bild 4.5. Sie
steuert nicht nur den Messablauf (fett markiert), sondern auch das Darstellen der Mess-
werte in tabellarischer und grafischer Form, das Abspeichern und Laden aller Einstellun-
gen, das Abspeichern der Messergebnisse sowie das Offnen und Schlieen der Module.

Zur Einfiihrung in diese Form der Darstellung wird kurz der Pfad zum Run-Zustand
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Zuordung Einstellgrofien Messgrofien
Versorgungsspannung Versorgungsspannung -
Ausgangsleistung - Ausgangsleistung

Verstarkung
Signalgenerator Signalart, -
Eingangsleistung, -
Frequenz -
Kontrollspannung Kontrollspannung -
Kontrollspannung 2 Kontrollspannung 2
Eingangsleistung - Eingangsleistung

Zweite Leistung - Zweite Leistung

Signal Analysator - Modulationsspektrum, ACPR,
- IMD3, IMD5, EVM, Screenshot /
- Aufnahme des Spektrums

Temperatur Ofen Temperatur -
Strom - Strom, PAE,
Drain-Effizienz
Strom 2 - Strom 2
1Q-Quelle Zweiton/Zweitonabstand, -
IQ-Daten -
Pulsquelle Pulsléange, -
Tastverhéltnis
Sweepmodul VSWR -
1Q-Aufnahme - 1Q-Daten
Vorverzerrung wie beim Signalgenerator -

LUT Koeffizienten

Tabelle 4.2: Implementierte Aufgabenzuodnung der Module bei Ansteuerung durch das Haupt-
progamm

erldutert: Wenn sich das Messprogramm im Idle-Zustand befindet, kann eine Messung
durch Driicken des ,,Run“-Knopfes gestartet werden. Mit der Bedingung, dass der ,,Run“-
Knopf gedriickt wird (im Bild: B:Run), erfolgt ein Wechsel zum Preset-Zustand. Nachdem
alle Aktionen des Preset-Zustandes ausgefiithrt wurden, erfolgt wieder ein Zustandswech-
sel. Wenn keine anderen Bedingungen erfiillt sind (symbolisiert mit einem Pfeil ohne
Bedingung), erfolgt ein Wechsel in den ,,Run“-Zustand.

Im Detail wird nicht auf die komplette Zustandsmaschine eingegangen. Die fiir eine
Messung wichtigen Zusténde sind: Preset, Run, Close.

Jede Messung beginnt mit dem Preset-Zustand, indem alle Module einen Preset
durchfiihren. Hier werden zusétzlich die gerdtespezifischen Einstellungen an die Mo-
dule weitergegeben. Zuerst wird das Gerdt zuriickgesetzt. Dies stellt sicher, dass alle
vorhergehenden Einstellungen der Geréte geloscht werden. Das ist zwingend notwendig
flir eine reproduzierbare Messung. Danach werden jene gerétespezifischen Einstellungen
der Gerate vorgenommen, die sich wiahrend einer Messung nicht &ndern sollen.
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Abbildung 4.5: Zustandsdiagramm des Messprogramms mit allen wichtigen Zustdnden. Mit B:
beschriftete Ubergéinge reprisentieren gedriickte Knopfe des Messprogramms.

Als néchstes werden so viele Run-Zusténde ausgefiihrt, wie Einstellgroflen veréndert
werden sollen. In diesem Zustand werden zuerst die Set-Zusténde der Module fiir die ein-
stellbaren GroBlen (z.B. Versorgungsspannung und Eingangsleistung) ausgefiihrt. Nach
einer einstellbaren Warte- bzw. Einschwingzeit werden anschliefend die Set- und Read-
Zustédnde der Module ausgefiihrt, welche die Messgrofien auslesen. Der Set-Zustand ist
dafiir zusténdig, dass z.B. der Referenzpegel und die aktuelle Frequenz des Spektrum-
Analysators richtig gesetzt werden. Der Read-Zustand liest den entsprechenden Messwert
aus (z.B. Ausgangsleistung oder EVM).

Anschlielend werden im Display-Zustand die aktuellen Messwerte tabellarisch und
im Plot-Zustand auch in grafischer Form (wenn die grafische Auswertung eingeschaltet
ist) angezeigt. Das ermdglicht die Plausibilitdtskontrolle wihrend der Messung.
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Nachdem alle Messpunkte abgefahren wurden oder ein Messfehler auftritt, werden
die Geréte definiert mit dem Disconnect- bzw. Close-Zustand abgeschaltet und frei-
gegeben. Hervorzuheben ist hier das Auslesen der gerédteinternen Fehler, welches aus
Zeitgriinden oft weggelassen wird. Diese Fehler sind jedoch in vielen Féllen der Grund
fiir fehlerhafte Messungen. Weiterhin wurden auftretende Fehler mit aussagekraftigen
Fehlermeldungen (mit Informationen zur Fehlersuche) versehen. Bei den Eingabefeldern
wurde darauf geachtet, dass nur sinnvolle bzw. die vom Gerét spezifizierten Werte ein-
gegeben werden kénnen und eine Soforthilfe angezeigt wird. Aus jedem Zustand kann
aufgrund eines Fehlers oder Driicken des ,,Close“-Knopfes in den Close-Zustand gewech-
selt werden (separate Darstellung dieses Ubergangs im Bild 4.5).

Die Messung kann mit Hilfe des Pause-Zustandes unterbrochen werden und lasst
iiber den Local-Zustand das héndische Eingreifen zu. Wurde ein Local-Zustand gewéhlt,
wird die Messung mit einem Preset weitergefiihrt, um evtl. Anderungen der Geréteein-
stellungen riickgéngig zu machen. Dies unterstreicht die konsequente Umsetzung einer
reproduzierbaren Messung.

Das Hauptprogramm kann bis zu fiinf ineinander verschachtelte Einstellungen von
Messvariablen vornehmen?®. Dabei kénnen die anzusteuernden Werte jeder Messvariablen
durch eine Bereichsangabe mit Start, Stop und Schrittweite oder durch eine Liste mit
beliebigen Werten festgelegt werden.

Die interne Struktur ist generisch aufgebaut, so dass zusétzliche Messvariablen und
Messwerte leicht integriert werden kénnen.

Werden bestimmte Module nicht eingebunden, werden die entsprechenden Einstellfel-
der deaktiviert bzw. ausgegraut. Somit wird fiir den Anwender sofort sichtbar, welche
Einstellungen vorzunehmen sind und welche nicht benotigt werden. Das ist ein wichti-
ger Punkt zur Fehlervermeidung bei den {iber 100 Einstellungen, die fiir eine Messung
vorgenommen werden miissen.

Das Abspeichern und Laden aller Einstellungen fiir die Messung erméglicht die Do-
kumentation der Messeinstellung und die Wiederholung der Messung zu einem spéteren
Zeitpunkt.

Bei der Aufnahme der IQ-Daten durch ein spezielles Modul werden die I- und Q-Daten
zusammen mit Signalinformationen (z.B. Zweitonabstand, Kabelddmpfung, gemessene
Ausgangsleistung) und den speziellen Einstellungen fiir die Datenaufnahme (z.B. Abtast-
rate, Filter) in einer MATLAB-Datei abgespeichert. Damit wird die Auswertung der
Daten wesentlich vereinfacht, und die Einstellungen sind in einer Datei zusammen mit
den Messergebnissen dokumentiert.

4.2.2 Kalibrierung der Dampfungen

Die Kalibrierung des Messaufbaus und der Geréte bedingt neben der geeigneten Kali-
brierung eine geeignete Handhabung der Kalibrierdaten. Das Konzept der Messsoftware
bezieht die notwendigen Kalibrierungen immer auf ein Gerét und definiert die Kalibrier-
ebene direkt am Testobjekt. Dieses Vorgehen ist fiir ein Vorverzerrungsystem notwendig,

3Durch die generische Struktur beliebig erweiterbar.
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damit die eingestellte Eingangsleistung und die damit verbundene Vorverzerrung an der
Referenzebene des Verstéirkers richtig gesetzt werden kann. Die tibliche Messung der

Eingangsleistung mittels eines Leistungsteilers ohne Kalibrierung scheidet somit aus®.

Der Bezug der Kalibrierdaten auf ein Gerét bedeutet, dass die Kalibrierung der Ka-
bel und Dampfungsglieder den entsprechenden Geréten zugeordnet werden. Als Beispiel
sei der Signalgenerator mit den Dampfungsgliedern und Kabeln bis zum Eingang der
Verstarkerschaltung zu nennen. Die Ebene der Kalibrierung ist direkt am HF-Eingang
der Testplatine, da an dieser Stelle die gewiinschte Eingangsleistung anliegen soll. Die
Kalibrationstabelle des Signalgenerators umfasst somit die Kalibrierung des eigentlichen
Signalgenerators sowie der Kabel und Ddmpfungsglieder bis zum Eingang des Verstéar-
kers. Ausgangsseitig wird in der Kalibrationstabelle die Dampfung vom Verstérkeraus-
gang bis zum Messgerit (Spektrum-Analysator oder Leistungsmesser) erfasst und dem
entsprechenden Messgerit zugeordnet.

Die Kalibrationstabellen enthalten die Ddmpfungen in Abhéngigkeit von der Frequenz
und der Leistung. Diese werden in den geritespezifischen Einstellungen im Hauptpro-
gramm ausgewahlt und bei der Preset-Ansteuerung an die Module iibergeben. Bei der
Messung wird mit Hilfe der Frequenz und der Eingangsleistung die Dampfung aus der
Tabelle gelesen und der Mess- bzw. Einstellwert entsprechend korrigiert. Zwischenwerte
werden interpoliert. In den meisten Féllen ist jedoch die Leistung am Ende der kali-
brierten Struktur gegeben (z.B. die Eingangsleistung am Verstérker oder die gemessene
Ausgangsleistung). Die Leistung am Anfang der kalibrierten Struktur wird mit einem
Iterationsalgorithmus ermittelt: Nach jedem Iterationsschritt wird die Eingangsleistung
mit dem ermittelten Dampfungswert und der gegebenen Ausgangsleistung zuriickgerech-
net. Mit nur fiinf Iterationsschritten ist die Dampfung hinreichend (<0.01dB) genau
bestimmt?.

Die Erstellung der Kalibriertabelle erfolgt mit einem eigenen Programm, welches aus
dem Hauptprogramm oder separat aufgerufen werden kann und die unterschiedlichs-
ten Kalibriersituationen (z.B. Balun im Eingangspfad) beherrscht. Eine Besonderheit
bei der Kalibrierung stellt der Signalgenerator dar. Fiir hohe Ausgangsleistungen und
einen hohen Dynamikbereich muss ein mechanisches Umschalten von Démpfungsgliedern
im Signalgenerator aktiviert werden. Am Umschaltpunkt dndert sich die bereitgestellte
Leistung stark (+/— 0,5dB). Diese Leistungsspriinge werden in der Kalibrationstabelle
erfasst, indem automatisch zusétzliche Leistungswerte unmittelbar vor und nach den
Umschaltpunkten des elektronischen Dampfers in die Tabelle integriert werden.

Fiir alle anderen notwendigen Kalibrierungen (z.B. fiir Strommessung) wurden indi-
viduelle Losungen entwickelt.

“Hierbei wird die Eingangsleistung grob eingestellt und anschlieBend die tatséichliche Leistung am
Leistungsmesser abgelesen.
®Startwert fiir die Eingangsleistung ist die gegebene Ausgangsleistung.
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4.3 Charakterisierung mit einen Zweitonsignal

FEin Zweitonsignal, siehe Bild 4.6, eignet sich in besonderer Weise fiir die Charakterisie-
rung der Nichtlinearitdten von Leistungsverstarkern.

——HF Zweiton-Signal
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Abbildung 4.6: Beispielhafte Darstellung eines Zweitonsignals mit der dazugehorigen Einhitillen-
den.

Die wichtigste Eigenschaft ist, dass die Einhiillende den gesamten Wertebereich vom
Nulldurchgang bis zur maximalen Ausgangsspitzenleistung durchfahrt und damit die
gesamte Kennlinie aufnehmen kann, siehe Bild 4.6. Dies erfolgt zudem innerhalb einer
kurzen Zeitdauer mit ausreichend vielen Abtastwerten aufgrund der geringen Periodizitét
des Signals®.

Diese Signalart ermdglicht eine prézise Erstellung der Kennlinien, mit dem sich ein
separater Abschnitt 4.5 detailliert beschéftigt.

Die Auswirkungen eines Verstéarkers ohne Amplituden- und Phasenverzerrung wird an
Hand eines Zweitonsignals genauer betrachtet. Dies verdeutlicht auch den Zusammen-
hang zwischen den Basisbandsignalen vor der Modulation bzw. nach der Demodulation
und dem eigentlichen HF-Signal, welches durch den Verstéarker geht. Dieser Zusammen-
hang ist wichtig, da die eigentliche Charakterisierung der Nichtlinearitdten nur mit den
Basisbandsignalen erfolgt und das HF-Signal dafiir nicht betrachtet wird. Daran an-
schlieflend wird die mogliche Aufteilung des komplexen Basisbandsignals auf die I- und
Q-Pfade erlautert.

4.3.1 Demodulation eines zeitverzogerten Zweitonsignals

Ein Zweitonsignal wird durch eine Modulation des Tragers mit einem Sinussignal erzeugt.
Im einfachsten Falle ist I(t) = cos(wt) und Q(¢) = 0, und fiir das modulierte HF-Signal

6Viermal innerhalb einer Periode (zweimal von null bis Pout,maes und umgekehrt).
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ergibt sich mit Gleichung (3.2):
s(t) = cos(wt) - cos(wet) — 0 - sin(wct)

= %(cos(wct - wt) + COS(th + Wt)> (4'1)

Die Laufzeitverzogerung des Verstérkers ist At und damit ergibt sich ein zeitverzoger-

tes Signal:

Sdelay(t) = S(t — At)
= %(cos(wc(t — At) —w(t — At)) + cos(we(t — At) + w(t — At))) (4.2)

Zur Veranschaulichung der Gleichungen (4.1) und (4.2) wurden entsprechende Signale
berechnet, die im Bild 4.7 dargestellt sind.

-| =——1I(t) = cos(wt)
—Q(t) =
: s(t)
Sdelay (t)

Amplitude

0
t [s]

Abbildung 4.7: Berechnete Basisbandsignale mit w = 27 - 2% und die entsprechenden mit w, =

27 - 16% modulierten HF-Signale und einer Zeitverzogerung von At = 8356.

Die Demodulation erfolgt wie im Bild 4.87.

cos(wet)
;\ I (8) Tiefpass
*(t
( ) @ == © Idelay(t)
Sdelay t *
t
Q{2 Quan)
\f Tiefpass
—sin(wt)

Abbildung 4.8: Demodulation

"Vgl. Bild 3.2.
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Fir die Signale vor dem Tiefpassfilter erhélt man:

I“(t) = %(cos(wc(t — At) —w(t — At)) + cos(we(t — At) + w(t — At))) - cos(wet)

= %(cos(wcAt) cos(w(t — At)) + cos(2wct — wAL) cos(w(t — At))) (4.3)
Q*(t) = —% (cos (we(t — At) — w(t — At)) + cos(we(t — At) + w(t — At))) - sin(wet)
= %(sin(wcAt) cos(w(t — At)) + sin(2w.t — w.At) cos(w(t — At))) (4.4)

Diese Signale werden anschlieffend tiefpassgefiltert und mit zwei multiplitiert, da die
Hélfte der Leistung durch die Filterung verloren geht. Damit sind die demodulierten
zeitverzogerten Zweitonsignale gegeben®:

Lielay(t) = 2- %(cos(wcAt) cos(w(t — At)))

Qdelay(t) = 2- %(sin(wcAt) cos(w(t — At)))

mit w. At = Ap
Tielay(t) = cos(Agp) - cos(w(t — At)) (4.5)
Quelay(t) = sin(Agp) - cos(w(t — At)) (4.6)

Das Ergebnis in Gleichung (4.5) zeigt, dass eine Zeitverzogerung im HF-Pfad eine
Phasenverschiebung innerhalb des komplexen Basisbands zur Folge hat und das Signal
eines Pfades auf den I- und Q-Pfad aufgeteilt wird®. Das Bild 4.9 zeigt exemplarisch eine
Gegeniiberstellung der demodulierten Signale mit und ohne Zeitverzogerung.

Die Phasenverschiebung Ag innerhalb des komplexen Basisbandes ist bei einer Dar-
stellung in Polarform direkt ablesbar durch eine vertikale Verschiebung des Phasen-
verlaufs, siehe Bild 4.10. Die Information der Zeitverschiebung ist folglich im gemesse-
nen komplexen Basisband enthalten. Diese Eigenschaft fiihrt dazu, dass mit Hilfe der
Messung der Basisbandsignale am Ein- und Ausgang die Phasenverschiebung bestimmt
werden kann. Zu beachten ist, dass die Phasenverschiebung nur im Bereich von 27 be-
stimmbar ist und fiir gréfere Phasenverschiebungen entsprechend Vielfache von 27 ad-
diert werden miissen.

4.3.2 Phasenversatz der Tragerfrequenz

In diesem Abschnitt werden analytisch die Auswirkungen eines Phasenversatzes der Tré-
gerfrequenz anhand der Modulation untersucht. In einem Messsystem ist die Phase der
Tragerfrequenz unbestimmt und daher fiir den Zeitpunkt der Messung als zuféllig anzuse-
hen. Bei einem Phasenversatz der Tragerfrequenz von Ay, ergibt sich fiir das modulierte

®Dieses Ergebnis erhilt man auch auf dem direkten Wege durch das Einsetzen von I(t) = cos(wt) und
Q(t) = 0 in Gleichung (3.12).
9Vgl. Gleichung (3.12).
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Abbildung 4.9: Signalformen im demodulierten Signalpfad (vgl. Bild 4.8) mit und ohne Zeitver-
zogerung (w = 27 - 215 w. =27 - 1621).
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Abbildung 4.10: Die mit w, = 27-16 demodulierten Basisbandsignale in Polarform mit w = 27-2

und mit und ohne Zeitverzégerung von At = 837”

Signal (vgl. Gleichung (3.4)):
sT(t) = Me{u(t)ed@ettAve)y (4.7)

Zerlegt man das Eingangsbasisband u(t) in Phasen- ¢(t) und Amplitudenverlauf A(t),
so folgt:

) = RefAt)eDeiet+ave) (4.8)
= Re{A(t)ed (P +A%e) gty
— %e{u# (t)ejwct} mit u# (t) = A(t)ej(éo(t)JrAcpc) (4.9)

Die Interpretation von Gleichung (4.9) ist, dass die Modulation mit Phasenversatz gleich
einer Modulation ohne Phasenversatz ist, wobei dann die Phase des Eingangsbasisband-
signals um jenen Phasenversatz Ay, verschoben ist .
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Im Umkehrschluss kann das komplexe Basisband mit einem beliebigen Phasenversatz
beaufschlagt werden, da aufgrund der zufélligen Phase der Trégerfrequenz der gesam-
te Phasensversatz der Ubertragungsstrecke nachtréglich bestimmt werden muss, siche
Abschnitt 4.4:

u(t) = A(t)e?$ D el A%e = (t)el A¥e (4.10)

Gleichung (4.10) kann zur Bestimmung der phasenversetzten I- und Q-Signale wie
folgt umgeformt werden:

wH(t) = (I(t)+Q)) - (cos(Ape) + jsin(Ap.)) (4.11)
= I(t) cos(Ape) — Q()sin(Age) + Q1) cos(Ape) + I(t)sin(Aw))
= IH() +Q* (1) (4.12)

mit 7 (t) = I(t) cos(Ap.) — Q(t) sin(Ap,)
und Q7 (t) = Q(t) cos(Ap.) + I(t) sin(Ap,)

Da das in dieser Arbeit verwendete Messsystem eine komplexe Modulation zulésst,

wurde das Sinussignal u(t) = cos(wt) mit Agp. = 7 in der Phase verschoben, um den

Dynamikbereich des 1/Q-Modulationsgenerators voll auszunutzen (bessere Auflésung),
indem dann die I- und Q-Pfade identisch sind:

I#(t) = I(t)cos(m/4) — Q(t) sin(m/4) = cos(wt)—= + 0

— I*(t) = chos(wt) (4.13)

und
Q#(t) = Q(t)cos(m/4) + I(t)sin(n/4) = 0 + cos(wt)

N

ol

— # = Lcosw .
Q*(1) = 5 cos(wt) (4.14)

4.4 Verzogerungskompensation des Ausgangssignals

Das Blockschaltbild fiir die Aufnahme der I- und Q-Daten ist in Bild 4.11 dargestellt.
Die Demodulation iibernimmt der Vektorsignalanalysator, der die gemessenen I- und
Q-Signale in einem gerateinternen Speicher ablegt. Dieser Speicher wird mit Hilfe des
Messprogramms ausgelesen. Die Daten werden auf dem PC zur Auswertung gespeichert.
Die I/Q-Daten konnen mit Hilfe des Pulssignals getriggert gemessen werden. Somit ist
es moglich, das Signal nur fiir die Dauer eines Pulses zu messen. Die Pulsflanke ist je-
doch zu ungenau, um phasengenau zu messen. Dariiber hinaus ist die Phasenbeziehung
zwischen dem I- und Q-Signal zuféllig aufgrund der unbestimmten Phase der Modula-
tionsfrequenz. Kine genaue Verzogerungskompensation ist aber fiir die Erstellung der
Kennlinien zwingend erforderlich. Somit muss ein Algorithmus gefunden werden, der die
Verzogerung zwischen Ein- und Ausgangssignal berechnen kann.
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Abbildung 4.11: Blockschaltbild fiir die Aufnahme der I- und Q-Daten

Eine Kreuzkorrelation von Ein- und Ausgangssignal liefert fiir die Signale ohne Me-
moryeffekte die gewiinschte Verzogerung mit der Genauigkeit einer Abtastdauer. Fiir
Signale mit hohen Abtastraten und geringer Bandbreite kann die damit ermittelte Ver-
zogerung ausreichend sein'®. Zu beachten ist, dass beide Signale ineinanderpassen und
aulerhalb mit Nullwerten aufgefiillt werden miissen, damit die Kreuzkorrelation korrekt
funktioniert.

Der untersuchte Verstarker zeigt Memoryeffekte, welche die Amplitude der Einhiillen-
den um mehr als 10 % storen konnen, vgl. Kapitel 5. Aufgrund der zeitlichen Verzerrung
des Ausgangssignals als Folge der Memoryeffekte entfernt sich das Optimum der Kreuz-
korrelation vom idealen Wert.

Im Folgenden wird die entwickelte mehrstufige Verzoégerungskompensation vorgestellt,
die Signale mit starken Nichtlinearitdten und Memoryeffekten verarbeiten kann:

1. Interpolation
erhoht die zeitliche Auflésung

2. Kreuzkorrelation (KKF) der Betragsamplituden
dient der groben Verzégerungskompensation!'!. Diese Funktion lisst sich wie folgt
beschreiben!?:
N—m—1
kreuzkorr,, = Z Tntm * Yn (4.15)

n=0
m=0,...,N—1
N : Linge der diskreten Signale x und y

3. Korrektur der Phasenbeziehung
eliminiert die zufillige Phasenbeziehung zwischen dem I- und Q- Signal'

10Beispielsweise, wenn ein Sinussignal mit der 1000-fachen Frequenz abgetastet wird, so ist bei einer
Verzogerungsbestimmung durch Kreuzkorrelation die Genauigkeit von einem Sample mehr als aus-
reichend.

" 7Zeitliche Verzogerung At im Bild 4.10.

12@leichung entspricht der verwendeten ,xcorr“-Funktion in Matlab bei Verwendung nur einer Seite und
Indexanpassung (Matlab-Hilfe Version R2008a).

13Entspricht der Eliminierung des vertikalen Versatzes Ay in Bild 4.10. Die Phasenschwankungen auf-
grund der Eingangsleistungsabhingigkeit sind weiterhin vorhanden.
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4. Kreuzkorrelation der Phasen
in vielen Fallen genauer als die Kreuzkorrelation der Amplitude aufgrund des gerin-
geren Memoryeffekts der Phase; notwendig bei Zweitonsignalen, um den méoglichen
180°-Phasenversatz zu kompensieren

5. Differenzen-Korrelation mit amplitudenbegrenztem Signal

ermittelt die exakte Verzogerung. Dazu wird angenommen, dass der Memoryef-
fekt eine Verstarkungsschwankung verursacht. Folglich nimmt die Beeinflussung
der absoluten Betragsamplitude fiir kleiner werdende, momentane Signalamplitu-
den ab. Im Bild 4.27 und Bild 4.28 ist dieses Verhalten zu sehen - hier sind die
Auswirkungen der Memoryeffekte fiir grofle Amplituden stérker als bei kleinen
Amplituden. Die Nulldurchgénge des Signalverlaufs bleiben folglich unverandert.
Aus diesem Grund wurde ein Algorithmus entworfen, der die Signalamplituden
der Ein- und Ausgangsbetragsamplituden begrenzt und mit diesen Signalen eine
Differenzenkorrelation durchfiihrt:

N-1
dif fkorr,, = Z Yntm — Tn (4.16)

n=0

m=0,....M —N—-1
N : Lange des zu suchenden Signalausschnittes x

M : Lénge des Signals ¥, in dem gesucht wird

Das Minimum dieser Funktion bestimmt die exakte Verzogerung. Die Differenzen-
korrelation besitzt gegeniiber der Kreuzkorrelation den Vorteil, mittels der Auf-
summierung der Differenzen (im Gegensatz zur Multiplikation bei einer Kreuzkor-
relation) eine Gewichtung mit der momentanen Amplitude zu verhindern.

6. Extrapolation
optional kann damit das Signal wieder extrapoliert werden

Bei der Einstellung der Amplitudenbegrenzung ist die unterste Begrenzung hoher als
das eventuelle Offset und das Grundrauschen zu wéhlen. Die obere Amplitudenbegren-
zung sollte so niedrig wie moglich gewéhlt werden, damit Auswirkungen der Speicher-
effekte minimiert werden. Sie sollte jedoch groff genug sein, um die Streuung aufgrund
des Rauschens im Signal zu minimieren (erhoht den Signalausschnitt und damit die
Genauigkeit).

Fir den dritten Schritt ist die Berechnung des Phasenverlaufs nétig. Das Argument
des komplexen Basisbands ist jedoch auf einen Bereich zwischen -7 und 7 begrenzt.
Die Eliminierung der dadurch entstehenden Phasenspriinge ist mit Standardfunktionen
nicht moéglich, weil die Phasenspriinge des gemessenen Signals stark verrauscht sind. Fiir
diesen Fall wurde eine gleitende Phasenkorrektur implementiert, die {iber einen Bereich
von vielen Abtastwerten den optimalen Phasensprung detektiert und korrigiert.
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4.5 Erstellung praziser AM-AM- und AM-PM-Kennlinien

Nach der Verzogerungskompensation kann die Charakteristik des Verstérkers durch das
Auftragen der Ausgangsbetragsamplitude und -phase iiber die Eingangsbetragsamplitu-
de dargestellt werden. Bild 4.12 zeigt die somit erzeugten dynamischen AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien.

Die Verwendung eines Zweitonsignals (Bild 4.6) zur Bestimmung von AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien hat folgende Vorteile:

e jedes Signal beinhaltet nur eine Modulationsfrequenz, leichte Erzeugung durch
sinusformige I- und Q-Signale

e kurze Periode ermdglicht kurze Aufnahmezeiten und hohe Rauschunterdriickung
durch Mittelung iiber viele Perioden

e Einhiillende mit Nulldurchgéngen erméglicht Abdeckung des gesamten Amplitu-
denbereichs

e sinusférmige Leistung
e Auswertung der Intermodulationen

e Peak-to-Average-Ratio (PAR) / Crestfaktor ist 2 (3dB)

N
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(a) AM-AM (b) AM-PM

Abbildung 4.12: AM-AM- und AM-PM-Kurven der gemessenen demodulierten Kurvenverlaufe
eines Zweitonsignals mit einem Zweitonabstand von 100 kHz

Die einfachste Form, die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien zu erstellen, ist die
,polyfit“-Funktion von MATLAB. Sie berechnet mit Hilfe der Methode der kleinsten
Quadrate iiber die QR-Zerlegung bei vorgegebener Ordnung die Polynomparameter. Bei
einer vollstdndigen Charakterisierung bis in tiefe Kompression (> 6dB) bendtigt man
eine sehr hohe Ordnung. Im ungiinstigen Fall kann bei weiterer Erhohung der Ordnung
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keine Verbesserung bei der Annéherung an den tatsdchlichen Verlauf mehr erzielt wer-
den. Dieses Phidnomen tritt besonders bei der Phase des untersuchten Verstarkers auf, da
der Verlauf zwei Knicke enthélt, die nur schwer mit einem Polynom angendhert werden
koénnen.

Die Erstellung diskreter Kennlinien, wie sie im Abschnitt 4.5.1 weiter unten beschrie-
ben wird, erlaubt eine Erfassung der Kennlinien ohne die Verwendung von Polynomen
und der damit verbundenen ungewollten Abhéngigkeit von der Ordnung.

Im Bild 4.12 fiihrt die Ungenauigkeit der kleinen Signalamplituden aufgrund der Auf-
l6sung und der Bandbreite des Messgerites sowie des iiberlagerten Rauschens zur fehler-
haften Bestimmung der Kennlinien. Dieses Problem wird gelést, indem man Messungen
bei geringerer Leistung durchfithrt und somit die Genauigkeit fiir kleine Signalleistungen
erhoht. Nach dem Teilabschnitt zur Erstellung diskreter Kennlinien wird die Erstellung
der genauen AM-AM- und AM-PM-Kennlinien detailliert beschrieben.

4.5.1 Erstellung diskreter Kennlinien

Eine diskrete AM-AM- bzw. AM-PM-Kennlinie ist eine Kennlinie, bei der die Ausgangs-
betragsamplituden bzw. die -phasen diskreten Eingangsbetragsamplituden zugeordnet
werden. Die Beschreibungsform ist somit eine Wertetabelle. Die Genauigkeit ist nur von
der Schrittweite der dquidistanten Eingangsbetragsamplituden abhéngig. Der Verlauf
hingegen kann beliebig sein. Das ist der entscheidende Vorteil gegeniiber funktionsba-
sierten Beschreibungsformen (z.B. Polynome), bei denen der Verlauf in etwa der vorge-
gebenen Funktion entsprechen muss.

Bei der Berechnung der diskreten Kennlinien wird jeder Abtastpunkt ausgewertet. Da-
bei wird der Abtastwert des Eingangssignals mittels Rundung einem x-Achsen-Wert der
diskreten Kennlinie zugeordnet. Der entsprechende Abtastwert des Ausgangssignals zu
diesem Zeitpunkt wird dem y-Wert der Kennliniendarstellung zugeordnet. Im Zuge der
Auswertung jedes Abtastwertes werden viele Ausgangswerte einem x-Achsen-Wert zuge-
ordnet. Der mittlere Kennlinienwert wird durch Aufsummierung dieser Werte wahrend
des Durchlaufens aller Abtastwerte und dem abschlieSenden Teilen durch die Anzahl der
aufsummierten Werte ermittelt. Liegen zwischen zwei Abtastpunkten mehrere diskrete
x-Achsen-Werte der Kennlinie, werden die y-Werte mit Hilfe einer linearen Interpola-
tion bestimmt. Dieses Verfahren fiihrt aufgrund der interpolierten Werte zu einer ho-
heren Glattung der berechneten Kennlinie und verhindert Liicken fiir nicht auftretende
x-Achsen-Werte (insbesondere bei hoher Abtastrate).

Im Bild 4.13 sind das Signal in Form der dynamischen AM-AM- und AM-PM-Kennlinie
und die aus diesem Signal berechneten diskreten Kennlinien dargestellt. Zum Vergleich
wurden die Kennlinien der Modelle mit Polynomen 9. Ordnung hinzugefiigt. Hierbei gibt
es zwei Moglichkeiten, den PA zu modellieren, vgl. Abschnitt 3.1.1. Die erste Variante
erstellt zwei Polynome, ein fiir die Betragsamplitude und ein fiir die Phasenabweichung.
Die zweite Variante erstellt ein komplexes Polynom direkt aus den komplexen Basis-
bandsignalen.

Die diskreten Kennlinien geben den exakten Verlauf der Kennlinie wieder, der sich
aus den gemessenen Daten ergibt. Damit ist sie zugleich eine Referenzkennlinie, die eine
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Abbildung 4.13: Darstellung der diskreten AM-AM- und AM-PM-Kennlinie mit dem dazugehd-
rigen Signal und der Kennlinien der Polynome 9. Ordnung (O.)

Bewertung der Genauigkeit einer Polynommodellierung erlaubt.

Die Modellierung mit einem komplexen Polynom ist hier wesentlich ungenauer, obwohl
die gleiche Anzahl an Koeffizienten verwendet wird. Die Ursache liegt darin, dass der
Realteil des komplexen Polynoms die Beziehung des Realteils vom Ein- zum Ausgang
modelliert und der Imaginérteil entsprechend den imaginédren Teil. Aufgrund der starken
Phasenabweichung enthalten die Beziehungen starke , Knicke*, die mit einem Polynom
9. Ordnung nicht modelliert werden kénnen, siehe Bild 4.14.
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Abbildung 4.14: Darstellung der Real- und Imaginérteile eines Polynoms 9. Ordnung und die
Beziehung zwischen Ein- und Ausgangssignal nach Imaginér- und Realteil

Fiir sehr kleine Eingangsamplituden (im Bild 4.13 nur schwer zu erkennen) knicken
die Amplituden- und Phasenverldufe auf nicht physikalische Art und Weise ab!4. Da-

1 Als ein Grund dafiir kann die Auflésung des Messgerites angesehen werden oder ein DC-Offset.
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her ist eine exakte Bestimmung des Amplituden- und Phasenverlaufs, insbesondere die
Phasenabweichung von null bei kleinen Amplituden, mit einer Messung nicht moglich.

4.5.2 Erstellung einer Gesamtkennlinie aus Einzelkennlinien

Die prézise Charakterisierung und das angestrebte Vorverzerrungssystem erfordern eine
hohe Genauigkeit der Charakteristik auch fiir kleine Amplituden. Ein Leistungsverstér-
ker muss bis zur maximalen Leistung, die ein Ubertragungssystem erfordert, charak-
terisiert werden. Um Energie einzusparen, wird jedoch die Ausgangsleistung in vielen
Mobilfunkstandards den momentanen Verhéltnissen angepasst. Das bedeutet, dass ein
Vorverzerrungssystem fiir alle Eingangs- bzw. Ausgangsleistungen korrekt funktionieren
muss.

Im vorangegangenen Abschnitt wurde die ungenaue Bestimmung der Phasenabwei-
chung bei kleinen Eingangsamplituden herausgearbeitet. Die ungenauen Amplituden-
und Phasenwerte werden in einer Darstellung mit logarithmischen Achsen deutlich sicht-
bar (vgl. Bild 4.16). Eine ungenaue Phase fithrt dazu, dass nicht sicher bestimmt werden
kann, wann die Phasenabweichung von null erreicht wird. Diese Information ist fir die
prizise Korrektur der Phasenabweichung in einem Vorverzerrungssystem erforderlich.
Eine ungenaue Bestimmung der Amplitude fithrt zu einer ungenauen Bestimmung der
Kleinsignalverstarkung, welche fiir die Berechnung der inversen Kennlinie wichtig ist.

Dieses Problem wird mit der Erstellung einer Gesamtkennlinie aus mehreren Ein-
zelkennlinien gel6st. Die Einzelkennlinien werden aus Messdaten bei unterschiedlichen
Eingangsleistungen berechnet. Durch die automatische Dynamikbereichsanpassung des
Messgerétes werden die Amplituden besser aufgelost. Die Signale fiir einen Zweitonab-
stand von 625kHz fiir Eingangsleistungen'® von -30 dBm bis 2dBm sind im Bild 4.15
und im Bild 4.16 dargestellt. Zu beachten ist, dass bei der niedrigsten gemessenen Ein-
gangsleistung die Kennlinie einen ausreichend grofien linearen Bereich zur préazisen Be-
stimmung der Kleinsignalverstirkung besitzt. Aulerdem sollte bei dieser Kennlinie fiir
kleine Amplituden noch keine Phasenabweichung sichtbar sein, damit das Einsetzen der
Phasendrehung eindeutig bestimmbar ist (Kennlinien unterhalb von -20 dBm Eingangs-
leistung).

Die berechneten diskreten Kennlinien sind im Bild 4.17 dargestellt.

Die Gesamtkennlinie wird ausgehend von der Kennlinie niedrigster Eingangsleistung
um die Werte der néchst hoheren Kennlinie ergénzt. Dabei wird ein Bereich angegeben,
in dem mit linearer Gewichtung ein Ubergang zwischen beiden Kurven erfolgt, siehe
Bild 4.18. Da es sich um diskrete Kennlinien handelt, konnen die Werte der neuen Ge-
samtkennlinie in jedem Schritt mit Additionen und Multiplikationen'® aus den Werten
der alten Gesamtkennlinie und der Kennlinie fiir die néchst hohere Eingangsleistung
berechnet werden. Bevor mit diesem Algorithmus die Gesamtkennlinie berechnet wird,
miissen alle Kurven fiir die Betragsamplitude und Phasenabweichung tibereinander lie-
gen.

Py, = PEP;;, — PAR, mit PAR=3dBm beim Zweiton.
S Multiplikation mit den Gewichtungswerten.
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Abbildung 4.15: Darstellung der dynamischen AM-AM- und AM-PM-Kennlinie fiir Eingangs-
spitzenleistungen von -27 dBm bis 5 dBm.
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Abbildung 4.16: Logarithmische Darstellung der dynamischen AM-AM- und AM-PM-Kennlinie
fir Eingangsspitzenleistungen von -27 dBm bis 5 dBm.

Der zufillige Phasenversatz bei der Messung der I- und Q-Daten fiihrt zu einem zufalli-
gen Phasenoffset bei den Phasenkennlinien. Dieser Phasenoffset der Kennlinien unterein-
ander wird durch eine iterative Offsetbestimmung benachbarter Kennlinien eliminiert.
Dabei wird ein Bereich angegeben, in dem die Abweichung der zwei Phasenverldufe
benachbarter Leistungen minimiert wird!”. AbschlieBend bestimmt die Kennlinie nied-
rigster Eingangsleistung, bei der noch keine Phasenabweichung auftritt, den Referenz-
punkt fir die Phasenabweichung von null. Da alle Phasenverlaufe iibereinander liegen,
ist damit auch die Phasenabweichung von null fiir alle anderen Eingangsleistungen si-
cher bestimmt. In Bild 4.15 und Bild 4.16 sind die Signale bereits um den zufélligen
Phasenoffset korrigiert worden.

"Tn vielen Fallen ist die Verwendung des gesamten Bereichs aufgrund von Ungenauigkeiten bei kleinen
Amplituden, stérenden Memory- und Temperatureffekten nicht sinnvoll.
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Abbildung 4.17: Diskrete AM-AM- und AM-PM-Kennlinien fiir Eingangsspitzenleistungen von
-27dBm bis 5dBm.

Gewichtung /"
| =
—— neue Kennlinie
—— vorherige Gesamtkennlinie
e A I neue Gesamtkennlinie

Ubergangs-
" bereich

A

»

Abbildung 4.18: Berechnungsprinzip des Ubergangs zwischen zwei Kennlinien

Analog dazu kann ein Bereich fiir die Amplitude definiert werden, indem die Verstér-
kung benachbarter Kurven entsprechend angepasst wird. Notig wird die Verstarkungs-
anpassung, wenn die Amplitudeninformation der I- und Q-Daten ungenau ist. Dies ist
der Fall fir fehlende bzw. fehlerhafte Kalibrierung oder fehlerhaftes Messequipment.

Die aus den Einzelkennlinien berechneten AM-AM- und AM-PM-Gesamtkennlinien
sind in Bild 4.19a und Bild 4.19b dargestellt. Der Anstieg bei den kleinsten Amplituden
entspricht der Kleinsignalverstiarkung. Die Phasenabweichung ist dort null. Damit erfillt
diese Kennlinie alle Voraussetzungen fiir eine speicherlose Vorverzerrung.

Berechnet man fiir die diskreten Gesamtkennlinien Polynome 9. Ordnung fiir die Am-
plitude und Phase, so sind diese Polynome zwar genauer als die, welche aus der Einzel-
kennlinie bei der maximalen Eingangsleistung berechnet wurden, jedoch weichen auch
diese von dem tatséchlichen Verlauf bzw. von der diskreten Kennlinie ab. An welchen
Stellen die Kennlinie durch die Polynome ungenau wiedergegeben wird, ist in den Bil-
dern zur Gesamtkennlinie farbig unterlegt. Der Fehler bzw. der Amplitudenquotient und
die Phasendifferenz sind entsprechend ihrer Grofle eingefarbt.

Abschlielend ist festzustellen, dass nur die diskreten Gesamtkennlinien eine genaue
Charakterisierung des Verstérkers erlauben und die Anforderungen an ein Vorverzer-
rungssystem erfiillen.
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Abbildung 4.19: Diskrete AM-AM- und AM-PM-Gesamtkennlinie, berechnet aus den Einzel-
kennlinien unterschiedlicher Eingangsleistungen. Farblich markiert sind die Ab-
weichungen (Polynomfehler), wenn man diese Kennlinien mit Polynomen 9. Ord-
nung approximiert.

Weiterhin erlaubt dieses Vorgehen, Kennlinien mit extremen Kurvenverldufen (vgl.
Abschnitt 6.4) zu berechnen. Dariiber hinaus kénnen auf diese Weise auch die fehlenden
Informationen fiir kleine Amplituden ergénzt werden, wenn modulierte Signale ohne
Nulldurchgénge (z.B. GSM-EDGE) fiir die Berechnung der Kennlinien herangezogen
werden. Den untersten Punkt der Gesamtkennlinie bestimmt dann die Kennlinie bei
der kleinsten gemessenen Eingangsleistung (lineares Verhalten). Fiir den noch fehlenden
Bereich bis null kann linear interpoliert werden.

4.6 Speicherlose digitale Vorverzerrung

Die Schlussfolgerungen aus dem vorangegangenen Abschnitt bestimmten die Wahl fir
eine geeignete Umsetzung eines speicherlosen Vorverzerrungsystems. Polynome sind un-
geeignet, einen beliebigen Verlauf der Kennlinie prézise nachzubilden. Im Umkehrschluss
trifft dies auch fir die Vorverzerrungsfunktion zu, welche die Inverse der PA-Charakteristik
ist, sieche Abschnitt 3.3.

Somit kommt nur eine LUT-basierte Umsetzung in Frage, welche wie die diskreten
Kennlinien wertediskret ist. Die geeignetste Variante ist aufgrund der Einfachheit ein
LUT-basierter Gain-based-Vorverzerrer, siche Abschnitt 3.3.2.

Das Blockbild eines solchen Systems ist im Bild 4.20 dargestellt. Die Ansteuerung des
I/Q-Modulationsgenerators (AMIQ) und des Signalgenerators (SMIQ) tibernimmt ein
Vorverzerrungsmodul. Dieses Modul ersetzt das 1Q-Quellen-Modul und das Signalge-
nerator-Modul in der Messsoftware, die im Abschnitt 4.2.1 beschrieben wurde. Es gibt
jedoch eine Einschrankung bei der direkten Umsetzung: Damit der volle Dynamikbereich
von 16 bit des AMIQ (R&S AMIQ, 2006) ausgenutzt werden kann, muss die Leistung
des vorverzerrten Signals mit dem SMIQ gesetzt werden. Untermauert wird diese Vor-
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Abbildung 4.20: Blockbild fiir die LUT-basierte Vorverzerrung unter Verwendung von Messgera-
ten

gehensweise dadurch, dass der AMIQ im normalen Betrieb normierte I- und Q-Signale
erzeugt.
Die konkrete Umsetzung der Ansteuerung ist im Bild 4.21 dargestellt. Dem Modul

max=1| |R&S AMIQ| |R&S SMIQ Y

Lol | frakiomi =i

Anzahl
PAR[dB]ﬁ}
max
P,,[dB]

Abbildung 4.21: Prinzip der LUT-basierten Vorverzerrung bei Umsetzung mit Messgeréten.

Lorm X — =2 Lnorm I
Qno’rm = 3Qnomn Q >

werden die normierten Signaldaten (Iporm, Qnorm) und die LUT, mit der die Vorverzer-
rung durchgefithrt wird, iibergeben. Aus P;, und PAR wird die eingestellte Eingangs-
spitzenleistung bestimmt. Daraus wird dann die Signalspitzenamplitude ermittelt (mag).
Entsprechend der momentanen normierten Signalamplitude, der maximal adressierbaren
Eingangsamplitude der LUT und der Signalspitzenamplitude wird die Adressierung der
LUT vorgenommen. Nach der komplexen Multiplikation mit den Werten aus der LUT
muss das vorverzerrte Signal fiir die Ansteuerung des AMIQ wieder normiert werden
(max=1). Der SMIQ wird mit der um den Normierungsfaktor korrigierten Eingangsleis-
tung angesteuert.

4.6.1 Berechnung der LUT-Werte

Die Signaldaten liegen in Form von I- und Q-Daten vor. Fiir die n6tige komplexe Multipli-
kation ist es daher sinnvoll, auch die Werte der LUT in Form von Real- und Imaginérteil
bereitzustellen.
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Die LUT-Werte werden mit Hilfe der Polynome fiir die Betragsamplitude und fiir die
Phasenabweichung erstellt. Die Polynome wiederum wurden aus den diskreten Kennlini-
en bzw. den Gesamtkennlinien berechnet. Dies ermdglicht es, den Einfluss der Ordnung
des Polynoms auf die Vorverzerrungsergebnisse zu untersuchen. Fiir eine prézise Vorver-
zerrung ist die Ordnung des Polynoms entsprechend hoch zu wéahlen. Wenn ein Polynom
die Kennlinien nicht mehr nachbilden kann, ist eine direkte Berechnung der LUT-Werte
aus der diskreten Kennlinie moglich. Die LUT-Werte erhélt man dann durch das Tau-
schen der x- und y-Achsen der auf eine Verstirkung von Eins normierten diskreten
Kennlinie mit Hilfe von Interpolationsalgorithmen.

Das Prinzip der Invertierung der Betragsamplituden und Phasenkennlinien ist im
Bild 4.22 dargestellt. In der folgenden Beschreibung wird die Betragsamplitude als Am-
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Abbildung 4.22: Berechnungsprinzip der Vorverzerrung

plitude bezeichnet. Die Eingangsamplituden |u;,| fiihren aufgrund der nichtlinearen
Kennlinie nicht zu den gewiinschten Ausgangsamplituden |uou| # |tout iin|, die einem
linearen Betrieb entsprechen.
Uout,lin = G - up, (417)

Die vorverzerrten Eingangsamplituden |wn yory| sind somit jene Amplituden, bei der
die gewtinschten Ausgangsamplituden erreicht werden. Wenn fp 4 die Charakteristik des
Verstarkers ist, gilt:

Uout,worv = fPA(uin,vorv) (418)
Die vorverzerrte Eingangsamplitude ist jene Amplitude, bei der die Ausgangsamplitude
den Wert annimmt, der einem linearen Betrieb entsprechen wiirde. Kombiniert man die
Gleichungen (4.17) und (4.18), gilt somit:

Uin,vorv = f];,14 (G : uzn) (419)

Weil der Betrag von fpa als Polynom vorliegt und |tout,vorv| = |tout,iin| gilt, liefert die
Subtraktion der Gleichung (4.17) von Gleichung (4.18) eine Berechnungsvariante fiir die
vorverzerrten Betragsamplituden:

fPA,Betrag(|uin,vorv|) -G- |um| =0 (420)
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4.6 Speicherlose digitale Vorverzerrung

Eine im Wertebereich liegende, reelle Nullstelle der Gleichung (4.20) liefert den Vorver-
zZerrungswert | yory| fiir einen gegebenen Wert |w;p,|.

Die Amplitude des Eingangssignals muss dann um folgenden Faktor vorverzerrt wer-
den:

|fvorv| - |uin,vorv‘ (421)

Die erforderliche Phasenvorverzerrung muss entgegengesetzt zur Phasenverschiebung des

Verstérkers erfolgen, die bei einer Ansteuerung mit der vorverzerrten Amplitude entsteht.
Der statische Phasenoffset £ fp4(0) wird dabei nicht korrigiert. Es gilt somit:

vaorv = Z.]CPA(O) - ZfPA(uin,vorv) (422)

Somit sind Betrag und Phase der komplexen Vorverzerrungsfunktion gegeben (siehe
Bild 4.23a), und die LUT-Werte kénnen durch die Umrechnung in Real- und Imaginérteil
berechnet werden:

LUTear = Re(| fuoro| (c0S(L fuorw) + 3 $i0(Z fror))) (4.23)
LUTinag = 90| fuors| (c05(£ fuors) + 5 frors))) (4.24)

Die Werte der LUT, die aus der Kennlinie in Bild 4.19 berechnet wurden, sind in
Bild 4.23b dargestellt.
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Abbildung 4.23: (a) Der Betrag und die Phase der Vorverzerrungsfunktion berechnet mit der
Kennlinie aus Bild 4.19.
(b) Die aus Teilbild (a) bestimmten LUT-Werte. Es wurde eine LUT mit 50
Werten berechnet.

Die Uberpriifung der Richtigkeit der erstellten LUT erfolgt mit der Vorverzerrung einer
linearen Rampe als Eingangssignal. Das vorverzerrte Eingangssignal iy yore Wird mit der
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Abbildung 4.24: Mathematische Uberpriifung der Vorverzerrung mit einer 50-wertigen LUT. Die
dargestellten Werte sind wie im Bild 4.22 gewahlt.

PA-Charakteristik nochmals verzerrt. Das somit erzeugte Ausgangssignal oy, pory Wird
mit dem idealen linearen Verlauf .y 1in verglichen, siche Bild 4.24.

Wird die LUT zu klein gewahlt, wie Bild 4.24 zur Veranschaulichung der Problematik
zeigt, entstehen Quantisierungsfehler bei der Berechnung des vorverzerrten Signals. Da-
mit weicht auch das berechnete Ausgangssignal woy¢,voro von den idealen Werten oy 1in
ab. In einem Vorverzerrungssystem muss daher untersucht werden, wieviel Quantisie-
rungsrauschen das System ,verkraften* kann, um alle Spezifikationen einzuhalten. Dies
stellt die Minimalanforderung an die Grofle der LUT dar.

4.6.2 Messergebnisse der speicherlosen Vorverzerrung

Die LUT-Werte fiir die Vorverzerrung im Bild 4.21 wurden, wie im vorangegangenen
Abschnitt erlautert, mit einem Zweitonsignal erstellt. Der Zweitonabstand von 625 kHz
stellt sicher, dass keine Memoryeffekte die Kennlinien verfalschen, vgl. Kapitel 5. Bei der
Erstellung der Gesamtkennlinie wurde die Option genutzt, zusédtzlich die Kleinsignalver-
stirkung zu skalieren. Damit erreicht man, dass die Anderung der Kleinsignalverstirkung

mit Variation der Eingangsleistung nicht zu einer kiinstlichen Kriimmung der Kennlinie
fithrt!®.

"8Detaillierte Ausfithrungen hierzu im Abschnitt 6.2.
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4.6 Speicherlose digitale Vorverzerrung

Die Uberpriifung der korrekten Funktionsweise der Vorverzerrung erfolgt am besten
mit der Darstellung der dynamischen Kennlinien bei unterschiedlichen Eingangsleistun-
gen.

Als vorzuverzerrendes Eingangssignal wurde zunéchst ein Zweitonsignal gewéhlt, siehe
Bild 4.25. Der Zweitonabstand wurde mit 625 kHz genau so wie bei den Signalen fiir die
Erstellung der LUT gewéhlt. Das garantiert zum Einen, dass die Messergebnisse nicht
durch Memoryeffekte verfilscht werden, und zum Anderen einen direkten Vergleich mit
den nicht vorverzerrten Messergebnissen in Bild 4.15a und Bild 4.15b.
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Abbildung 4.25: Dynamische Kennlinien bei unterschiedlichen Eingangsspitzenleistungen und
diskrete Gesamtkennlinie (GK) des vorverzerrten Zweitonsignals mit einem
Zweitonabstand von 625 kHz

Die dynamischen Kennlinien zeigen, dass die Vorverzerrung fiir alle Eingangsleistun-
gen korrekt funktioniert. Aufgrund des Temperatureinflusses sind die Vorverzerrungser-
gebnisse leicht schlechter fiir den mittleren PEP-Bereich von -11 dBm bis -5 dBm. Hier
ist vor allem die Kleinsignalverstarkung etwas geringer, was sich jedoch nicht auf die
Linearitatsperformance auswirkt.

Exemplarisch wird die quantitative Bewertung anhand der Kennlinie bei einer Ein-
gangsspitzenleistung von -1 dBm durchgefiihrt, siehe Bild 4.26. Die Abweichung von den
idealen Werten ist farblich hervorgehoben. Fiir die prozentuale Abweichung bei der AM-
AM-Kennlinie wurde die maximale Amplitude als Referenz benutzt. Die Abweichung
der AM-AM-Kennlinie ist kleiner als 0,6 %. Die Abweichung bei der AM-PM-Kennlinie
ist kleiner als 0,5°. Fiir Eingangsspannungen kleiner als 0,02V wird die Abweichung
iiberwiegend durch messtechnische Ungenauigkeiten bestimmt.

Offen bleibt die Frage, inwieweit sich mit der zusétzlichen Skalierung der Eingangs-
leistung, wie sie im Abschnitt 6.2 beschrieben wird, der Fehler weiter reduzieren lasst.

Als Néchstes wird die Vorverzerrungsperformance fiir modulierte Signale untersucht.
Da die Charakterisierung und Vorverzerrung fiir die Entwicklung neuer Vorverzerrungs-
techniken, insbesondere fiir Mobiltelefone, durchgefiihrt wird, erfolgt die Untersuchung
der Vorverzerrung anhand des EDGE-, WCDMA- und des WLAN-Standards. Aufgrund
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Abbildung 4.26: Diskrete Kennlinien bei einer Eingangsspitzenleistung von -1dBm und deren
Abweichung zur idealen Kennlinie, die fiir die Erstellung der LUT verwendet
wurde.

der  unterschiedlichen = Bandbreiten der untersuchten Standards (EDGE:
200kHz, WCDMA: 5MHz, WLAN: 20 MHz) kann zusétzlich der Einfluss der Band-
breite bzw. der Memoryeffekte auf die Performance der vorgestellten prazisen speicher-
losen Vorverzerrung untersucht werden. Dazu werden die dynamischen AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien unterschiedlicher Leistungen eines jeden Standards mit und ohne
Vorverzerrung gegeniibergestellt.

Die Ergebnisse fiir das EDGE- und WLAN-Signal sind im Bild 4.27 dargestellt. In
allen Abbildungen ist zusétzlich die Gesamtkennlinie (GK) dargestellt, die aus allen dis-
kreten Einzelkennlinien der verschiedenen Eingangsleistungen berechnet wurde. Anhand
dieser Gesamtkennlinie ist sehr gut zu erkennen, dass der Verlauf mit und ohne Vor-
verzerrung trotz des Vorhandenseins von Memoryeffekten dem der memoryeffektlosen
Kennlinien in Bild 4.19 und Bild 4.25 in guter Naherung entspricht. Besonders bei den
WLAN-Ergebnissen ist dies hervorzuheben, da scheinbar die dynamischen Kennlinien
auf den ersten Blick einen anderen Verlauf zeigen. Durch die Mittelwertbildung der dis-
kreten Gesamtkennlinien néhert sich dann der Verlauf der speicherlosen Kennlinie an.

Die entsprechenden nicht vorverzerrten und vorverzerrten Signale des WCDMA-Voice-
Signals sind im Bild 4.28 dargestellt. In der Literatur ist die Darstellung der Kennlinien
mit Punkten weit verbreitet. In den Teilbildern Bild 4.28¢c und Bild 4.28d sind auszugs-
weise drei Eingangsleistungen fiir diese Form der Darstellung ausgewéhlt worden. In
solchen Abbildungen ist die Amplitudenverteilung gut darstellbar, jedoch sind die Aus-
wirkungen der Memoryeffekte (hier die Kurvenverbreiterungen vornehmlich bei niedrigen
Amplituden) kaum sichbar. Aus diesem Grund wurde in dieser Arbeit die Darstellung
der dynamischen Kennlinien als kontinuierliche Linie bevorzugt.

Bei dieser Messung mit einem WCDMA-Signal wurden gleichzeitig zur Aufzeichnung
der I- und Q-Daten die Werte fir die Nachbarkanalleistung und des Vektorfehlers aufge-
nommen. Das erlaubt einen direkten Vergleich der dynamischen Kennlinien in Bild 4.28a
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Abbildung 4.27: Dynamische Kennlinien mit und ohne Vorverzerrung bei unterschiedlichen Ein-
gangsleistungen fiir EDGE- und WLAN-Signale (Legende: RMS-Werte in dBm).
Fiir eine bessere Bewertung wurde zusétzlich die berechnete Gesamtkennlinie

(GK) eingezeichnet.

73



4 Messtechnik fiir die Charakterisierung von Leistungsverstirkern

Ausgangsamplitude [V] Ausgangsamplitude [V]

Ausgangsamplitude [V]

ACPR [dBc]

] 7
i=H 0
— 2
bo -
—
: B
2 12
/4 @ - _13
ks : — 3
0 0.1 0.2 0.3 0.4 & 0 0.1 0.2 0.3 0.4 753
=
Eingangsamplitude [V] o Eingangsamplitude [V] _z;%‘é
(a) AM-AM ohne Vorv. (b) AM-PM ohne Vorv.
6 o0 40 0 5
5 . 20 f 11
4 w 0f e -4
3 5 20 GK
S -40 ¢
2 2 .60
1 £ 80 —
0 3-100
0 0.1 0.2 0.3 0.4 & 0 0.1 0.2 0.3 0.4
=
Eingangsamplitude [V] o Eingangsamplitude [V]
(¢) AM-AM ohne Vorv. (d) AM-PM ohne Vorv.
6 i 2
5 = -4
4 2 ®
jn )
3 5 By
: : i
1 ® ‘ ‘18
0 S- -20
0 0.1 0.2 03 & 0 0.1 0.2 0.3 -%ﬁ
= _
Eingangsamplitude [V] o Eingangsamplitude [V] — GK
(e) AM-AM mit Vorv. (f) AM-PM mit Vorv.
Of[<-©@—5MHz 30 [——peak
10 —+>-0+5 MHz —o—rms
—~+@—5 MHz vorver. 251 | —a—peak-vorver.
——@+5 MHz vorver. — 9Q| o= rms-vorver.
X Y| L ______._Limit_
s 15
@ 10
o O : <o .
6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
Pout [dBm] Pout [dBm]
(g) ACPR (h) EVM

Abbildung 4.28: Dynamische Kennlinien eines WCDMA-Signals mit und ohne Vorverzerrung bei
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unterschiedlichen Eingangsleistungen (Legende: RMS-Werte in dBm). Teilbild
(c) und (d) zeigen exemplarisch 3 Eingangsleistungen mit der weit verbreiteten
Punktdarstellung. Teilbild (g) und (h) stellen die erreichten Spezifikationswerte
dar mit farblicher Markierung der Kurven in (a), (b), (e) und (f). GK ist die
berechnete Gesamtkennlinie.



4.7 Zusammenfassung

und Bild 4.28b fiir den nicht vorverzerrten Fall sowie in Bild 4.28e und Bild 4.28f fiir den
vorverzerrten Fall mit den damit verbundenen Spezifikationswerten. In Bild 4.28¢ und
Bild 4.28h sind die relative Nachbarkanalleistung (ACPR) und der Vektorfehler (EVM)
iiber der Ausgangsleistung aufgetragen. Damit die Zuordnung erfolgen kann, wurden
die Messpunkte mit den Farben der dynamischen Kennlinien in den Teilbildern dariiber
markiert.

Die maximal erlaubten Werte, die in der Spezifikation fiir Terminals definiert werden
und als Limit in den Grafen eingezeichnet wurden, werden sowohl fiir die ACPR- als auch
fiir die EVM-Werte mit Abstand eingehalten. Im Falle der Vorverzerrung unterhalb der
Amplitudenbegrenzung (max. linear) bleiben die ACPR-Werte trotz des vorhandenen
Memoryeffektes unterhalb von -50 dBc. Die EVM-Werte bleiben hier nahezu konstant bei
einem kleinen Wert, der bei linearem Betrieb mit geringer Eingangsleistung vorherrscht.

4.7 Zusammenfassung

Kapitel 4 behandelte alle Aspekte der préizisen Charakterisierung und Vorverzerrung
von Leistungverstirkern - der Grundstein fiir die folgenden Kapitel. Detailliert wurde
auf den verwendeten Messaufbau und auf die entwickelte Messsoftware eingegangen. Im
Vordergrund der Betrachtungen standen dabei folgende Punkte:

e die Reproduzierbarkeit der Messungen

e ein auf die Vorverzerrung abgestimmtes Kalibrationskonzept

die Fehlerbehandlung

die Erweiterbarkeit der Messsoftware

e benutzerfreundliche Bedienung

Mit dem entwickelten Messaufbau und der generischen Messsoftware ist es nun mog-
lich, beliebige Basisbandsignale fiir jede Betriebsbedingung prézise zu messen. Es zeigte
sich jedoch, dass das Standardverfahren fiir die Verzogerungskompensation zwischen
Ein- und Ausgangssignal (Kreuzkorrelation) und die Standarddarstellung der Kennlini-
en als Polynome mit der Berechnung iiber die Methode der kleinsten Quadrate fiir eine
Erstellung préziser Kennlinien nicht ausreichend ist. Dies gilt insbesondere bei starken
Nichtlinearitdten und/oder Memoryeffekten. Mit den in diesem Kapitel vorgestellten
neuen Verfahren wurden diese Herausforderungen gelost. Die wichtigsten sind:

e mehrstufige Verzogerungskompensation
e genaue Differenzenkorrelation mit amplitudenbegrenztem Ein- und Ausgangssignal

e Erstellung von diskreten Kennlinien direkt aus dem Ein- und Ausgangssignal ohne
die Verwendung von Polynomen

75
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e Erstellung praziser Gesamtkennlinien aus Einzelkennlinien verschiedener Eingangs-
leistungen

Weiterhin beschrieb dieses Kapitel die Umsetzung einer speicherlosen LUT-basierten
Vorverzerrung mit Hilfe von Messgerdten und die dafiir nétige Erstellung der LUT-
Eintrage aus den Kennlinien.

Die erreichten, exzellenten Resultate der speicherlosen Vorverzerrung fiir Zweiton-,
EDGE-, WCDMA- und WLAN-Signale bestétigten den Erfolg der konsequenten Mini-
mierung von Messfehlern, die zu neuen Methoden fiir die Verzogerungskompensation und
die Kennlinienerstellung fithrten. Fiir das WCDMA-Signal wurden zusétzlich die Spezi-
fikationswerte den dynamischen Kennlinien gegeniibergestellt. Hier zeigte sich, dass die
prézise speicherlose Vorverzerrung zu Ausgangssignalen fiihrt, welche die Spezifikation
mit grofem Abstand erfiillen.
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5 Memoryeffekte in Leistungsverstarkern

Die ,Nichtlinearitat“ von Leistungsverstarkern ist ein weiter und allgemeiner Begriff.
Die im 2. Kapitel vorgestellten Nichtlinearitdten ohne Beriicksichtigung einer Zeitab-
héngigkeit werden als statische bzw. quasi-statische Nichtlinearitdten eines Verstérkers
bezeichnet, vgl. auch Abschnitt 3.1.1.

Das Verhalten des Verstéirkers wird jedoch nicht nur durch dessen statische Nichtli-
nearitdt bestimmt, sondern héngt auch von der Vergangenheit des Eingangssignals ab.
Damit ist die Charakteristik des Verstérkers zeitabhéngig. Dieser Speichereffekt wird
in der vorliegenden Arbeit in Anlehnung an den englischen Begriff memory effect, der
sich in der Literatur durchgesetzt hat, als ,Memoryeffekt* bezeichnet, siehe auch Ab-
schnitt 3.1.2.

Fiir ein Vorverzerrungssystem ist es von entscheidender Bedeutung, ob ein Verstéirker
signifikante Memoryeffekte aufweist. Wenn die Memoryeffekte vernachléssigbar oder to-
lerierbar sind, kann auf wesentlich einfachere Vorverzerrungsmethoden zuriickgegriffen
werden, siehe Abschnitt 3.3.2. Das ist die zentrale Motivation fiir die genaue Untersu-
chung von Memoryeffekten!.

Als Memoryeffekte werden im Allgemeinen alle zeitabhéngigen Effekte eines Verstér-
kers zusammengefasst, die sich nicht mit einem quasi-statischen Verhalten beschreiben
lassen. Meist unterteilt man die Effekte auch nach Dauer der beeinflussenden Vorge-
schichte des Signals in zwei Kategorien, die Kurzzeit- und Langzeiteffekte, da die Memo-
ryeffekte bzw. die zugrundeliegenden Prozesse frequenzabhéngig sind. Daraus entsteht
eine weitere wichtige Motivation fiir die Untersuchung von Memoryeffekten. Neben dem
Vorhandensein von Memoryeffekten muss zusétzlich genau untersucht werden, welche
Memoryeffekte bei welchen Modulationsfrequenzen dominant sind, denn die gédngigen
Implementierungen der Modelle zur Kompensation der Memoryeffekte (Abschnitt 3.1.2)
kénnen nur die Kurzzeiteffekte (hochfrequente Memoryeffekte) kompensieren?.

Dieses Kapitel stellt eine neue Messmethode vor, mit der die Memoryeffekte bei unter-
schiedlichen Modulationsfrequenzen gemessen und quantifiziert werden kénnen. Durch
diese Messmethode werden die kompletten Signale im Zeitbereich fiir die Quantifizierung
der Effekte herangezogen. Damit gibt es keinen Informationsverlust wie vergleichswei-
se bei der Messung von einzelnen Intermodulationsprodukten. Eine wesentlich genauere
Bewertung der Effekte in Bezug auf die Amplitude und die Phase wird somit durch die
Auswertung der Verdnderungen der Zeitverlaufe ermoglicht.

Fir die weitere Identifikation des zugrundeliegenden Prozesses werden die Verstér-
kungs- und Phasenschwankungen des Memoryeffektes im Zeitbereich dargestellt. Mit
dieser Technik gelingt es, den zeitlichen Verlauf der Amplituden- und Phaseneffekte zu

'Dem Autor ist zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit keine Verdffentlichung bekannt, die eine
Kompensation der Memoryeffekte beschreibt und zugleich auffithrt, um welche Art von (physikali-
schen) Effekten es sich handelt, welcher Wirkmechanismus zugunde liegt und in welchem Umfang die
Effekte kompensiert wurden.

2Meist werden nur wenige Abtastwerte unmittelbar vor dem aktuellen Abtastzeitpunkt beriicksichtigt.
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5 Memoryeffekte in Leistungsverstirkern

extrahieren, was die Untersuchungsmoglichkeiten des zugrundeliegenden Wirkmechanis-
mus erheblich erweitert. Aus diesen zeitlichen Verldufen ist es moglich, das Verhalten mit
Impulsantworten zu beschreiben, was der Modellierung mit einer Ubertragungsfunktion
entspricht.

Bevor auf das Kernthema dieses Kapitels eingegangen wird, werden zuerst die mogli-
chen Ursachen von Memoryeffekten beleuchtet.

5.1 Ursachen fiir Memoryeffekte

Im Wesentlichen unterscheidet man zwei Arten von Memoryeffekten: die thermischen
und die elektrischen Memoryeffekte (Vuolevi, 2000). Da sich die thermischen Memory-
effekte auf Modulationsfrequenzen von null bis zu einigen kHz auswirken, werden sie
den Langzeiteffekten zugeordnet. Im Gegensatz dazu sind die elektrischen Memoryeffek-
te Kurzzeiteffekte aufgrund der kleinen Zeitkonstanten der zugrundeliegenden Prozesse.
Im Folgenden werden die in der Literatur beschrieben Ursachen zusammengefasst.

5.1.1 Thermische Memoryeffekte

Thermische Memoryeffekte werden durch eine dynamische Verlustleistung des Leistungs-
verstarkers verursacht. Diese wird in Warme umgewandelt, und die damit verbunde-
ne Temperaturdnderung beeinflusst wiederum die Charakteristik des Verstérkers, siehe
Bild 5.1. In der Literatur wird dieses Thema unter dem Stichwort ,elektro-thermische
Riickkopplung® (engl.: thermal power feedback (TPF)3) oder allgemeiner unter dem
Stichwort ,,Selbsterwéarmung® (engl.: self heating) behandelt.

Poc(t, T f))l

Pouf(t, T(t)
PVerlust(ty T(t))

P(t) » T(t)

Abbildung 5.1: Blockbild der elektro-thermischen Riickkopplung

Jedes Material besitzt die Fahigkeit, Warme zu leiten und Warme zu speichern. Da-
mit existieren ein thermischer Widerstand und eine thermische Kapazitit, die zu einem
Tiefpassverhalten fithren, siehe Bild 5.2. Dabei wird das thermische Verhalten wie eine
elektrische Schaltung modelliert, vgl. (Boumaiza, 2003). Die jeweiligen Entsprechungen
sind in der Tabelle 5.1 aufgefiihrt.

Fiir das einfachste Modell aus Bild 5.2 ergibt sich folgende Differentialgleichung:

32.B. (Vuolevi, 2001b)
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Tabelle 5.1: Elektrische Entsprechungen des Rin Pverust
elektro-thermischen Modells
P, Verlustleist T[St Tambl T,
Verlust erlustleistung rom C Kanal
T Temperatur V' | Spannung i
Rip therm. Widerstand | R | Widerstand = =
Cin therm. Kapazitét C | Kapazitét

Abbildung 5.2: Einfachstes Modell

TKanal (t) - TAmb aTKanal (t)

Ry, + CthT = PVerlust(t)

1 B 1
—T ana t —T ana t = R P, erlus t T m 5.1
Ry Con K l( )+8t K l() Rthcth( thLlVerl t( )+ A b) ( )

Und in den s-Bereich transformiert ergibt sich:

1 1 1 1
T T =T = Ry, P — T
Rth Cth Kanal (S) +5 1 Kanal (3) Amb Rth Cth th Verlust(s) + s Rth Cth Amb
1
- ATKanal(S) = PVerlust(S)Rth (52)

1+ sRy,Cip

. 1
mit ATKanal(S) = TKanal(S) - gTAmb

Dieses einfache Modell fithrt zu einem Tiefpassverhalten mit einer Zeitkonstanten von
Ry, Cyp,. Die Zeitkonstanten fiir diesen Effekt sind meist ldnger als eine Millisekunde,
vgl. Abschnitt 5.4. Weitergehende Modelle findet man z.B. in (Dai, 2003) und (Ska-
dron, 2002). Exemplarisch sind die entsprechenden Ersatzschaltbilder aus (Dai, 2003) in
Bild 5.3 dargestellt.

Fir zwei- und mehrstufige Verstédrker sind unbedingt die thermischen Kopplungen
zwischen den Stufen zu bertiicksichtigen. Diese Kopplungen kénnen zu einem Resonanz-
verhalten fithren. Aufgrund der benachbarten Lage beider Stufen ist mit einem Me-
moryeffekt zu rechnen, der bei hoheren Modulationsfrequenzen auftritt als der globale
thermische Tiefpasseffekt (der im Wesentlichen das thermische Verhalten des gesamten
Chips mit Gehéuse und dessen Aufbau abbildet).

5.1.2 Elektrische Memoryeffekte

Elektrische Memoryeffekte entstehen durch frequenzabhéngige Impedanzen der Verstar-
kerschaltung sowie der Quelle und der Last. Besonders fiir hohe Modulationsfrequenzen
ist es schwer, die Quell- und Lastimpedanzen aufgrund der begrenzten Bandbreite kon-
stant zu halten. Schmalbandige Anpassungsnetzwerke sind somit eine potentielle Quelle

fay(t) + Zy(t) = z(t) o aY(s) + sY(s) —y(0) = X(s); k o 1k
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Abbildung 5.3: Erweiterte Ersatzschaltbilder fiir elektro-thermische Modelle (Dai, 2003)

von Memoryeffekten. Betrachtet man ein unmoduliertes Signal (Tragersignal), erhélt
man somit ein frequenzabhéngiges Verhalten des Verstéarkers, das im Allgemeinen als
Frequenzgang des Verstérkers bezeichnet wird. Ist der Frequenzgang nicht konstant, ist
dies die Hauptursache fiir hochfrequente Memoryeffekte, siehe Abschnitt 5.2.4.

In einer nichtlinearen Schaltung, z.B. einem Leistungsverstiarker auflerhalb des A-
Betriebs, entstehen Intermodulationsprodukte auch im Bereich der Modulationsfrequen-
zen (Frequenzen der Einhiillenden, (Vuolevi, 2000)) und bei den harmonischen Frequen-
zen. Existieren weitere nichtlineare Prozesse, wie es in einer Verstarkerschaltung der
Fall ist, spielen die Impedanzen bei den Modulationsfrequenzen und den harmonischen
Frequenzen ebenfalls eine Rolle (Vuolevi, 2001b). Durch diese zusétzlichen nichtlinearen
Prozesse werden die Anteile bei den Modulationsfrequenzen und den harmonischen Fre-
quenzen auf den Bereich der Fundamentalfrequenz gemischt und beeinflussen somit das
Ausgangssignal. Weitere Betrachtungen dazu werden im Abschnitt 5.2.4 gemacht.

Als Beispiel fiir eine solche Kaskadierung nichtlinearer Prozesse wurde in (Vuolevi,
2001a) ein Bipolar-Verstéirker genannt, bei dem das Signal durch die Nichtlinearitéat des
Basis-Emitterwiderstandes das erste Mal und durch die rp;-Nichtlinearitit ein zweites
Mal verzerrt wird. Die Simulation der elektrischen Nichtlinearititen setzt ein exaktes
Modell des Verstéarkers voraus, bei welchem die Modellierung neben der fundamentalen
Frequenz auch die Frequenzen der Einhiillenden und der Harmonischen berticksichtigt.

Im Falle des Bipolar-Verstéarkers wurde in (Vuolevi, 2001b) gezeigt, dass die Impedanz
am Kollektor aufgrund der Induktivitit und einer Kapazitit nach Masse eine Resonanz-
stelle besitzt, die fiir den Memoryeffekt bei ca. 1 MHz verantwortlich ist, siehe Bild 5.15.
Durch Variation des LC-Produktes konnte dieser Zusammenhang bestétigt werden.

In der gleichen Veroffentlichung wurde fir einen MOS-Verstérker ein Zusammenhang
zwischen der Impedanz bei den Modulationsfrequenzen am Gate- und Drain-Knoten und
den auftretenden Memoryeffekten hergestellt. Der resonante Memoryeffekt bei 500 kHz
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wurde der Abweichung der Impedanz am Drain-Knoten und der héherfrequente Memo-
ryeffekt der Impedanzénderung am Gate-Konten zugewiesen, siehe Bild 5.16.

5.1.3 Leitfaden fiir die Zuordnung moglicher Ursachen

Im Folgenden werden drei mogliche Eigenschaften der Memoryeffekte aufgezeigt, die eine
Zuordnung der Memoryeffekte zu den in den vorangegangenen Abschnitten betrachteten
Ursachen ermoglicht:

e Unabhdngigkeit von der Leistung des Fingangssignals: Ist der Effekt relativ unab-
héngig von der Leistung des Eingangssignals und bei sehr kleinen Eingangsleis-
tungen noch vorhanden, so handelt es sich dabei um einen linearen zeitinvarian-
ten Effekt, gepaart mit der inhdrenten Nichtlinearitdt. Einflussgréfle ist hier nur
die Frequenz (verursacht z.B. durch Impedanzinderungen im Ubertragungsband).
Beschreibbar ist dieser Effekt mit Hilfe des Volterra-Serien-Modells und dessen
Modellvereinfachungen (z.B. Wiener-Modell), sieche Abschnitt 3.1.2.

o Abhdngigkeit von der Verlustleistung: Hierbei handelt es sich um einen thermischen
Effekt. Bei hoher statischer Verlustleistung im Vergleich zur dynamischen Verlust-
leistungsschwankung miissen die Effekte gering sein. Bei gréfleren Schwankungen
der dynamischen Verlustleistung sind die Effekte entsprechend stérker ausgeprigt.
Eine Arbeitspunkteinstellung in Richtung A-Betrieb reduziert den Memoryeffekt?,
und eine Arbeitspunkteinstellung in Richtung B-Betrieb vergrofiert den Effekt. Bei
kleinen Eingangsleistungen verschwindet der Effekt.

e Abhdngigkeit von Intermodulationen: In diesem Fall sollten bei Betriebsweisen, die
zu einem linearen Verhalten des Verstirkers fiithren (z.B. bei geringer Aussteue-
rung oder geeigneter Last), die Effekte verschwinden. Ist ein solches Verhalten zu
beobachten, liegt die Ursache in der Kaskadierung nichtlinearer Prozesse.

5.2 ldentifikation von frequenzabhangigen Memoryeffekten

In diesem Abschnitt wird eine neue Messmethode vorgestellt, die es ermdglicht, abhén-
gig von der Modulationsfrequenz die Stérke des Memoryeffektes zu messen. Moglich
wird dies durch die Verwendung eines Zweitonsignals als Testsignal, dessen demodu-
liertes Inphase- (I) und Quadratursignal (Q) nur eine Frequenz besitzt (sinusformiges
Signal mit der halben Frequenz des Zweitonabstandes = Modulationsfrequenz), siehe
Abschnitt 4.3.1. Damit ist es moglich, bei jeder Modulationsfrequenz im Bereich der
(fiir eine Signaliibertragung) erforderlichen Modulationsbandbreite die Charakteristik
des Verstarkers zu bestimmen.

Im Gegensatz zur Methode von (Vuolevi, 2000), (Vuolevi, 2001b), die nur die Inter-
modulationsprodukte 3. Ordnung auswertet und damit nur einen Teil des Spektrums
betrachtet, werden hier die kompletten Signale und damit alle zur Verfiigung stehenden

®Die zunehmende statische Verlustleistung dominiert gegeniiber der dynamischen Verlustleistung.
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5 Memoryeffekte in Leistungsverstirkern

Informationen genutzt. Folglich gibt es keinen Informationsverlust (somit auch keine
Sweet-Spot-Problematik).

Im idealen Fall, ohne das Vorhandensein eines Memoryeffektes, sind alle Charakteristi-
ken bzw. die zugrundeliegenden Ausgangssignale gleich, da sich die Eingangssignale nur
in der Modulationsfrequenz bzw. der Zweitonfrequenz unterscheiden und kein zeitab-
hangiger Prozess moglich ist. Folglich ist auch der Frequenzgang in dem zu betrachten-
den Frequenzbereich (Signalbandbreite) konstant. Ein realer Verstirker besitzt jedoch
zeitabhéngige Eigenschaften, wie z.B. das Temperaturverhalten. Damit muss auch das
Ausgangssignal einen zeitabhéngigen Verlauf aufweisen. Bei dem gemessenen CMOS-
Leistungsverstéarker ist dieser Effekt sehr eindrucksvoll z.B. bei einem Zweitonabstand
von 50kHz zu sehen, siehe Bild 5.4.

—o— ideal
— %— gemessen

[y

(normiert)
o O O
> o ™

©
N

Amplitude

o

10 20 30 40
Zeit [us]

o

Abbildung 5.4: Zeitverlauf der Amplitude eines demodulierten Zweitonsignals mit einer Zweiton-
frequenz von 50 kHz

In diesem Bild 5.4 wurde zur besseren Darstellung das Ein- und Ausgangssignal auf
eine maximale Amplitude von Eins normiert. Das ideale Ausgangssignal entspricht jetzt
aufgrund der Normierung dem Eingangssignal. Gébe es keine zeitabhéngigen Effekte,
miissten fiir gleiche Eingangsamplituden (ideales Signal) immer dieselben Ausgangsam-
plituden erreicht werden. Wenn man sich an den Markierungen orientiert, miissten die
Markierungen der Ausgangswerte (gemessenes Signal) fiir gleiche Eingangsamplituden
auf derselben Hohe liegen. Ganz allgemein ausgedriickt sind im Falle der Abwesenheit
von Memoryeffekten die steigenden und fallenden Kurvenanteile spiegelsymmetrisch um
10 s, 30 us, 50 us usw. Der gemessene Kurvenverlauf zeigt, dass bei dieser Zweitonfre-
quenz ein Memoryeffekt vorhanden ist, welcher durch die Asymmetrie der ansteigenden
und abfallenden Anteile sichtbar wird.

5.2.1 Memorykurven als MaB fiir Memoryeffekte

Tragt man nun die Ausgangsamplitude iiber die Eingangsamplitude auf, erhalt man eine
dynamische AM-AM-Kennlinie, siehe Bild 5.5a.

Der Memoryeffekt bzw. die Asymmetrie in Bild 5.4 fiihrt zu einer Schleifenbildung in
der Kennlinie. Fiir die AM-PM-Kennlinie im Bild 5.5b gilt das Gleiche. Auch hier wird
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Abbildung 5.5: AM-AM- und AM-PM-Kurven der gemessenen demodulierten Kurvenverlaufe
eines Zweitonsignals mit einem Zweitonabstand von 50 kHz (Messpunkte liegen
sehr dicht beieinander und wirken daher wie eine Linie)

der Memoryeffekt durch eine Schleife sichtbar. Fiir den dargestellten Fall bei 50 kHz ist
bei der AM-AM-Kennlinie eine maximale Amplitudenabweichung bzw. Schleifentffnung
von 10 % bezogen auf den Maximalwert zu beobachten. Die AM-PM-Kennlinie zeigt eine
maximale Abweichung von 4 °. Damit ist die Hohe der Schleifentffnung ein Maf3 fiir den
Memoryeffekt bei der gemessenen Modulationsfrequenz.

Da im Bild 5.5 die Ausgangssignalverlaufe iiber die Eingangssignalverldaufe aufgetra-
gen sind, ist hier die Schleifenéffnung nur zu sehen, wenn die Offnung gréfier als das
iiberlagerte Rauschen der Signale ist. Der tatsédchliche Wert der Schleifentffnung ist so-
mit nicht verfiighar. Wiirde man die diskrete Kennlinie (vgl. Abschnitt 4.5.1) berechnen,
hétte man zwar genaue Amplituden- und Phasenwerte bei den entsprechenden Eingangs-
amplitudenwerten, jedoch wiirde aufgrund der Mittelwertbildung die Schleifenéffnung
verschwinden.

Das Problem der genauen Ermittlung der Schleifenéffung wurde durch das separa-
te Berechnen der diskreten Kennlinien fiir die steigenden und fallenden Abschnitte der
demodulierten Signalverlédufe gelost, siehe Bild 5.6. Die diskreten Kennlinien sind sehr
prézise, wenn die Signalldngen viele Perioden umfassen. Die Berechnung der Schleifenoff-
nung mit Hilfe der diskreten Kennlinien gestaltet sich sehr einfach, indem die steigende
Kennlinie von der fallenden Kennlinie subtrahiert wird. Dieses Verfahren wird sowohl
fir die AM-AM- als auch fir die AM-PM-Kennlinie angewandt.

Im Bild 5.7 sind exemplarisch die Ergebnisse von zwei verschiedenen Zweitonabstan-
den ausgewéhlt worden (50kHz und 20kHz). Da die Schleifentffungskurven (farblich
unterlegte Kurven in Bild 5.7) ein Maf} fiir den Memoryeffekt darstellen, werden sie im
Folgenden als ,,Memorykurven® bezeichnet. Wie bereits fiir die Zweitonabstdnde von
20kHz und 50 kHz zu sehen war, weichen die Memorykurven stark von einander ab. Bei
50kHz ist der ansteigende Teil der Amplitudenkennlinie im gesamten Bereich grofier als
der abfallende Teil. Die Fliache unterhalb der Memorykurve wird entsprechend der Hohe
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Abbildung 5.6: (a) Normierter Signalverlauf des Ein- und Ausgangssignals mit Hervorhebung der
steigenden und fallenden Anteile
(b) Berechnete diskrete Kennlinien der ansteigenden und fallenden Anteile

eingefarbt. Die Memorykurve ist im gesamten Bereich positiv, was der roten Einfarbung
der Fléache entspricht. Fiir die Phase gilt das Entgegengesetzte. Die Flache fiir negative
Werte wurde blau eingefirbt.

Fir den Fall eines Zweitonabstandes von 20 kHz liegt bei der AM-AM-Kennlinie im
zweiten Teil die steigende Kennlinie unterhalb der fallenden Kennlinie, was zu einer
negativen Memorykurve in diesem Teil fiihrt, siehe Bild 5.7c. Die AM-PM-Kennlinie
zeigt ein umgekehrtes Verhalten. Hier ist die Phasenmemorykurve erst positiv und dann
negativ, siehe Bild 5.7d.

Dieses Ergebnis bei 20kHz ist in sofern bemerkenswert, da es mit einfachen Prozes-
sen, die zu Memoryeffekten fithren, nicht zu erkldren ist. Als Beispiel fiir einen solchen
einfachen® Prozess kann das Temperaturverhalten herangezogen werden. Wenn sich mit
steigender Ausgangsleistung und damit verbundener steigender Verlustleistung der Ver-
starker erhitzt, sinkt infolge dessen die Ausgangsleistung mit einer gewissen Zeitverzoge-
rung (wenn die Verstiarkung mit steigender Temperatur abnimmt). Je nach Verzogerung
kann die Memorykurve entweder positiv oder negativ werden, jedoch nie beides zugleich.

Nun stellt sich die Frage, wie die Memorykurven fiir andere Modulationsfrequenzen
bzw. Zweitonabstdnde aussehen. Dafiir wurde der Verstirker mit Zweitonsignalen fiir
Zweitonfrequenzen von 1kHz bis 14 MHz (was Modulationsfrequenzen von 0,5kHz bis
7MHz entspréche) charakterisiert und die Memorykurven fir die Phase und Amplitude
berechnet. Hohere Zweitonfrequenzen als 14 MHz sind auf Grund der Bandbreitebe-
grenzung von 50 MHz des Vektorsignalanalysators nicht sinnvoll, siehe Abschnitt 5.2.3.
Messgeréte mit groflerer Bandbreite waren zum Zeitpunkt der Messungen noch nicht
verfiighar.

Die berechneten Memorykurven bei einer Eingangsspitzenleistung von 3 dBm, die eine
starke Kompression des Verstérkers sicherstellt, sind fiir die Amplitude in Bild 5.8a und
fiir die Phase in Bild 5.8b dargestellt. Die Memorykurven sind nun vertikal abgebildet.
Die Hohe der Schleifenéffnung in Abhéngigkeit von der momentanen Eingangsamplitude
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50kHz Zweitonabstand

g— 0.8 o g— Ofps=—_ Me_sspunkte
o 0.6 : c 20} - —— steigende K.
o ™ Messpunkte D40+ | —e— fallende K.
o0 0.4 ——— steigende K. & -60 P TR
2 0.2 —6— fallende K. 5 80| B
< 0 <100
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
01 Eingangsamplitude normiert 6 Eingangsamplitude normiert
) ' ___/IHMIWWWMMWP\ 0.05 &0 steig. - fall]
g’ |  steigende fu{'d'\3 ° g ol 1
= steigende - fallende | Wl 905 =
© 01 © 5
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
Eingangsamplitude normiert Eingangsamplitude normiert
(a) AM-AM + Memorykurve (b) AM-PM
20kHz Zweitonabstand
E' 0.8 E‘ 0;59\ Me_sspunkte
& o6l ‘ ‘ 3 20} “ - —»— steigende K.
8 - Messpunkte 80 40t - | —e—fallende K.
o0 0.4 ——— steigende K. o -60|— -
g 0.2 —6— fallende K. 3 80 ’ - .
< ok <100
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
01 Eingangsamplitude normiert 6 Eingangsamplitude normiert
0 0.05 ) i Mo
g 0 0 2 of 0
B 005 .8
© 01 © 5
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
Eingangsamplitude normiert Eingangsamplitude normiert
(c) AM-AM (d) AM-PM

Abbildung 5.7: AM-AM- und AM-PM-Charakteristiken bei zwei verschiedenen Zweitonfrequen-
zen. Die dazugehorigen Memorykurven (Schleifenéffnungen) sind unter den Kenn-
linien dargestellt und die Hohe der Offnung zusitzlich farblich hervorgehoben.
(Resultate bei einer Eingangsspitzenleistung von 5dBm).

sind mit dem gleichen Farbschema aus Bild 5.7 dargestellt.

Die Memorykurven wurden nicht nur bei einer Spitzeneingangsleistung von 3 dBm
gemessen, sondern fiir weitere Eingangsspitzenleistungen zwischen -15dBm und 5 dBm.
Diese Messungen wurden jedoch erst bei einem Zweitonabstand von 6 kHz begonnen.
Fir kleiner Zweitonfrequenzen sind keine Messwerte vorhanden. Bei diesen Messungen
wurde eine starke Eingangsleistungsabhangigkeit deutlich. Desweiteren zeigen die Memo-
rykurven fiir Eingangsspitzenleistungen kleiner als -5 dBm nicht mehr das Phénomen,
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Abbildung 5.8: Memorykurven fiir Zweitonabstdnde von 6 kHz bis 14 MHz. Dargestellt sind die
Memorykurven getrennt fiir Amplitude (relativ zur Maximalamplitude) und Pha-
se bei zwei unterschiedlichen Eingangsleistungen.
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dass die Memorykurven zugleich positive und negative Bereiche besitzen. Aus diesem
Grund sind die Memorykurven in diesem Ubergangsbereich zusitzlich dargestellt, sie-
he Bild 5.8c und Bild 5.8d. Die Memorykurven fiir die dazwischenliegenden Eingangs-
leistungswerte entsprechen prinzipiell einem kontinuierlichen Ubergang zwischen beiden
Bildern. Fiir Werte kleiner als -5 dBm néhern sie sich allméhlich einer griinen Flache (fast
keine Schleifentffung) an, die bei ca. -15dBm erreicht wird. Unterhalb von -15dBm ist
keine Schleifen6ffnung mehr detektierbar.

Alle in diesem Kapitel gezeigten Messergebnisse wurden gepulst gemessen mit einem
Tastverhéltnis (engl.: Dutycycle) von 5%, damit eine definierte Messsituation gewéhr-
leistet und der Selbsterwarmungseffekt minimiert wird (vgl. Abschnitt 6.3). Die Ein-
schwingeffekte des Pulsens wurden aus den Kennlinien mit der Verwerfung der ersten
200 pus des Pulsausschnittes eines jeden Signals eliminiert.

5.2.2 Interpretation der Memorykurven

Ausgehend von den Memorykurven fiir verschiedene Zweitonfrequenzen im Bild 5.8 kon-
nen die Abbildungen grob in vier Bereiche unterteilt werden. Die Interpretation erfolgt
getrennt nach den vier Bereichen:

e 1kHz - 6kHz

Dieser Bereich ist gekennzeichnet durch vernachléssighare bzw. durch die Abwe-
senheit von Memoryeffekten. Langzeiteffekte in dieser Groflenordnung sind nicht
vorhanden. Das in jedem Verstéirker vorhandene Tiefpassverhalten aufgrund der
Verlustleistungsdnderung in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung ist demnach
erst unterhalb von 1 kHz zu erwarten. Oberhalb von 6 kHz ist es auch nicht vorhan-
den, wie es die weiteren Punkte zeigen. Zudem hat der gemessene Verstéarker einen
hohen DC-Strom und damit eine geringe Verlustleistungsschwankung, die einen
schwachen (thermischen) Memoryeffekt erwarten lasst. Das vorhandene Tiefpass-
verhalten ist in Abschnitt 5.4 dargestellt.

e 6kHz - 400 kHz
In den Bildern fiir Eingangsspitzenleistungen von -5dBm sind deutlich zwei Me-
moryeffekte zu sehen. Ein Effekt bei 34 kHz und der zweite bei 170 kHz. Weiterhin
ist festzustellen, dass der Effekt bei 34 kHz wesentlich stérker bei der Amplitude
(groBer als 10%) als bei der Phase sichtbar ist. Dieser Effekt wird daher in die-
ser Arbeit als ,Amplitudeneffekt* definiert. Im Gegensatz dazu ist der Effekt bei
170 kHz ein ,Phaseneffekt“, da hier hauptsichlich die Phase beeinflusst wird®.

Fiir hohere Eingangsleistungen (Bild 5.8a und Bild 5.8b) gibt es Artefakte aufgrund
eines Uberschwingverhaltens (Abschnitt 5.3), die zu scheinbaren Memoryeffekten
fiihren (% kHz,% kHz, % kHz, ...). Beide Effekte iiberlagern sich gegenseitig im
Bereich von 40 kHz bis 400 kHz. Im Bereich von 100 kHz bis 400 kHz fiihrt es sogar

5Nach dem Erkenntnisstand des Autors ist eine Unterscheidung in Amplituden- und Phaseneffekt bisher
nicht in der Literatur zu finden.
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dazu, dass die Amplitudenkurven das Vorzeichen wechseln und damit Amplituden-
und Phasenmemorykurven das gleiche Vorzeichen besitzen.

e 400kHz - 1,4 MHz
Dieser Bereich ist wie der erste Bereich gekennzeichnet durch vernachlassigba-
re Memoryeffekte. Der Bereich um 600 kHz kann als memoryeffektfrei bezeichnet
werden, da keine Memoryeffekte in unmittelbarer Nachbarschaft zu finden sind
und die vorhandenen bis zu dieser Frequenz abgeklungen sind. Somit kann die
Amplituden- und Phasenkennlinie fiir die Zweitonfrequenz von 625 kHz als ideale
memoryeffektfreie Kurve bezeichnet werden.

e 1,4MHz - 14 MHz

Die Interpretation der Memorykurven im Bezug auf Memoryeffekte gestaltet sich
in diesem Bereich schwierig. Die zunehmende Messungenauigkeit mit steigendem
Zweitonabstand, siehe Abschnitt 5.2.3, stort zunehmend die Quantifizierung mdog-
licher Memoryeffekte. Damit kann in diesem Bereich nur eine qualitative Aussage
iiber mogliche Memoryeffekte und deren Stérke getroffen werden. Die Auswirkun-
gen des hier zu beobachtenden Effekts sind jedoch nicht so stark wie im Bereich von
20kHz bis 200 kHz. Anderenfalls wiirde eine schlechte Performance fiir sehr breit-
bandige Signale (wie z.B. das WLAN-Signal) zu erwarten sein, welches nicht der
Fall ist. Entsprechende Ergebnisse sind in Abschnitt 5.5 dargestellt. Die Simulati-
onsergebnisse im Abschnitt 5.2.4 bestétigen das Vorhandensein eines Memoryeffek-
tes aufgrund des Frequenzverhaltens des Verstérkers im Bereich der Grundfrequenz
(Frequenzgang des Verstérkers).

Weiterhin kénnen die Effekte in der vorgestellten Darstellung einem Tiefpassverhalten
oder Bandpass- bzw. Resonanzverhalten zugeordnet werden. Bei den zwei detektierten
Memoryeffekten im kHz-Bereich handelt es sich um ein Bandpass- bzw. Resonanzver-
halten. Ein Resonanzverhalten erkennt man daran, dass sich die Schleifen6ffung bei der
Resonanzfrequenz schliefit, da sich an diesem Punkt die Verhéltnisse der ansteigenden
und abfallenden Kennlinie umdrehen. Tiefpass- und Hochpasseffekte wiirden ein solches
Verhalten nicht zeigen. Bei der Grenzfrequenz wiirde die Schleifenéffnung am grofiten
sein und die Verhéltnisse der ansteigenden und abfallenden Kennlinie wiirden sich nicht
umkehren.

5.2.3 Messungenauigkeiten fiir groBe Zweitonabstande

Wie im vorangegangenen Abschnitt gezeigt wurde, ist fiir groffe Zweitonabstdnde eine
genaue Auswertung der Zweitonmessungen nicht moglich, da hier Messfehler prasent
sind, die im Folgenden erlautert werden.

Ein stark limitierender Faktor ist die Bandbreitenbegrenzung des Messgeréites, mit
der das HF-Signal demoduliert, abgetastet und dem Benutzer in digitaler Form zur
Verfiigung gestellt wird. Die nétigen Messungen fiir Bild 5.8 wurden mit dem Vektor-
Signal-Analysator R&S FSQ8 mit der B72-Option durchgefiihrt. Fiir Frequenzen kleiner

88



5.2 Identifikation von frequenzabhdngigen Memoryeffekten

als 1MHz wurden die Signale mit einer Bandbreite von 20 MHz aufgenommen. Auf-
grund der Abtastrate von 81,6 MHz ist hier das Zwischenbandfilter vor der Abtastung
des Signals mit 20 MHz gewéahlt worden (Rohde & Schwarz, a). Fiir Signale mit einem
Zweitonabstand von 1 MHz und gréfler wurde die B72-Option verwendet, die eine spe-
zifizierte Bandbreite von 50 MHz besitzt und dariiber hinaus, aufgrund der wesentlich
hoheren Zwischenfrequenz’, Abtastraten von bis zu 326,4 MHz unterstiitzt.

Fir Signale mit einer Eingangsspitzenleistung von 5dBm ergibt sich eine Verletzung
der spezifizierten Bandbreite von 50 MHz (-25 MHz bis 25 MHz) aufgrund der starken
Nichtlinearitdten schon ab einen Zweitonabstand von 1 MHz (Bild 5.9a). Ab dieser Zwei-
tonfrequenz sind Spektralanteile des Signals aulerhalb der spezifizierten Bandbreite gro-
Ber als das Grundrauschen und somit im Spektrum sichtbar.

Fiir die kleinere Eingangsspitzenleistung von -5 dBm ist der Verstérker weniger nicht-
linear, und das Spektrum ist erst bei einem Zweitonabstand von 2,8 MHz breiter als
50 MHz, siehe Bild 5.9b.
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(a) TTS: 1 MHz; PEP: 5dBm (b) TTS: 2,8 MHz; PEP: -5dB

Abbildung 5.9: Spektren von zwei Signalen mit unterschiedlicher Zweitonfrequenz und mit jener
Eingangsleistungen (PEP), bei denen die spezifizierte Bandbreite gerade noch
erfillt wird.

Die Auswirkungen der Bandbreitebegrenzung auf die Schleifenéffnung werden im Fol-
genden experimentell analysiert. Die Spektren der Signale bei 1,05 MHz und 10,5 MHz
sind im Bild 5.10a dargestellt. Das 1,05 MHz-Signal ist in dem dargestellten Bereich von
-10 MHz bis 10 MHz durch das Messgerat nicht bandbegrenzt. Das Grundrauschen ist
im gesamten Bereich konstant. Das 10,5 MHz-Signal jedoch ist wesentlich grofler als die
spezifizierte Bandbreite (-25 MHz bis 25 MHz). Innerhalb der spezifizierten Bandbreite
ist das Grundrauschen konstant, auflerhalb zeigt es grofiere Abweichungen. Ab ca +/-
40 MHz wirkt sich die Bandbegrenzung sehr stark aus: Die Abweichungen der Téne im
Vergleich zum 1,05 MHz-Signal sind gréfer als 10 dB und das Grundrauschen nimmt hier
aufgrund des Bandpasscharakters stark ab.

Im néchsten Schritt werden beide Signale auf eine Bandbreite von 8 MHz bzw. 80 MHz

"Das Blockschaltbild der Aufnahmeeinheit ist in (Rohde & Schwarz, a) zu finden.
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(im Bild von -40 MHz bis 40 MHz) begrenzt, so dass das Spektrum nur noch Anteile bis
zur siebten Intermodulation (IM7) enthélt. Das bandbegrenzte 1,05-MHz- und 10,5-
MHz-Signal zeigen das fiir ein bandbegrenztes Signal typische Schwingverhalten mit
einer Frequenz des maximalen Frequenzanteils (1,05/2-7 = 3,675 MHz bzw. 10,5/2-7 =
36, 75 MHz), siehe Bild 5.10b. Die Frequenzanteile des 10,5-MHz-Signals fallen auflerhalb
der 80-MHz-Bandbreite stark ab, und somit beeinflusst die 80-MHz-Bandbegrenzung nur
geringfiigig das Schwingverhalten des 10,5-MHz-Signal. Damit kann auch das 10,5-MHz-
Originalsignal als 80-MHz-bandbegrenzt aufgefasst werden. Dieser Zusammenhang ist im
Bild 5.10b bei den Zeitverldufen deutlich zu erkennen.
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Abbildung 5.10: (a) Spektrum des 10,5-MHz-Zweitonsignals mit Uberlagerung des gestreckten
Spektrums des 1,05-MHz-Signals.
(b) Signalform im Zeitbereich mit zusétzlicher Darstellung der entsprechenden
bandbegrenzten Signale.

Fir alle vier Signale wurden die Amplitudenkennlinien im Bild 5.11a und die Amplitu-
denmemorykurven im Bild 5.11b berechnet. Vergleicht man die 1,05-MHz-Kennlinie mit
und ohne Bandbegrenzung, ist zunéchst zu bemerken, dass eine Bandbreitenbegrenzung
zu einer starken Abweichung der Kennlinienform fiithrt. In abgeschwéchter Weise ist die-
ses Verhalten auch fiir das 10,5-MHz-Signal zu beobachten. Die Form der Memorykurven
verandert sich ebenfalls stark infolge einer Bandbegrenzung.

Die wesentliche Aussage von Bild 5.11b ist jedoch, dass die Héhe der Schleifenéffnung
durch die Bandbegrenzung nur minimal verdndert wird, im Gegensatz zu deren Form.
Damit ist die Information iiber die Héhe der Schleifentffung in den ersten sieben Intermo-
dulationsprodukten bereits in guter Ndherung enthalten. Plausibel ist dieses Verhalten,
da die Leistung der Intermodulationsténe mit zunehmender Ordnung abfallt und somit
die Leistungsunterschiede der Intermodulationstone kleinerer Ordnung einen wesentlich
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stiarkeren Beitrag zur Schleifen6ffnung leisten als die grofleren Leistungsunterschiede bei
hoherer Ordnung mit vergleichsweise geringer Leistung.

Weiterhin ist zu beachten, dass eine Nichteinhaltung der spezifizierten Bandbreite bei
der Messung der I- und Q-Signale zu einer Anderung des Spektrums des gemessenen
Signals fiihrt. Der somit durch das Messgerdt verursachte Frequenzgang fithrt zu einem
Memoryeffekt, der nicht dem Verstérker zuzuschreiben ist.
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Abbildung 5.11: Auswirkungen einer Bandbegrenzung bei Zweitonsignalen von 1,05 MHz und
10,5 MHz. In Klammern ist die begrenzte Bandbreite angegeben.

5.2.4 Vergleich mit anderen Messmethoden
Messung der Trager von Zweitonsignalen

Bereits 1989 wurde eine Messmethode vorgestellt, die mit Hilfe von zwei Netzwerkanaly-
satoren und abstimmbaren Oszillatoren die Phase und Amplitude der zwei Téne messen
kann. Damit wurden Memoryeffekte durch eine Verdnderung der mit diesem Verfahren
erstellten AM-AM- und AM-PM-Kennlinien nachgewiesen (Bosch u. Gatti, 1989).

Zusétzlich wurde fiir eine gewéhlte Eingangsleistung der Zweitonabstand geédndert, in-
dem einer der beiden Trager in der Frequenz variiert wurde. Als ein Ergebnis dieser Mes-
sung konnte ein Resonanzverhalten bei einem bestimmten Zweitonabstand festgestellt
werden. An dieser Stelle ist zu beobachten, dass die Amplituden- und Phasendifferenz
beider Trager zueinander das Vorzeichen wechseln.
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Fiir den Vergleich mit diesem Messverfahren kénnen die fiir den untersuchten CMOS-
Verstéirker aufgenommenen I- und Q-Daten herangezogen werden. Mit Hilfe einer inver-
sen Fouriertransformation (IFT/IFFT) des komplexen Basisbandsignals (I(t) + 7 Q(t))
kann die Amplitude bzw. in den folgenden Darstellungen die Leistung und die Phase der
beiden Tréger mit guter Genauigkeit bestimmt werden.

Bei der Berechnung der Fouriertransformation ist zu beachten, dass die Lénge des
Signals fiir die Fouriertransformation ein ganzzahliges Vielfaches der Abtastwerte pro
Periode des Basisbandsignals (Hélfte des Zweitonabstands) betragt, damit die berechne-
ten Frequenzpunkte ein ganzzahliges Vielfaches der Frequenz des Basisband-Sinussignals
bzw. des ganzzahligen Bruchteils davon (bei Léangen von mehreren Perioden) sind. Somit
ist sichergestellt, dass die gewiinschten Frequenzen auch im berechneten Spektrum vor-
handen sind. Bei sehr kleinen Zweitonfrequenzen und gleichzeitig kurzer Aufnahmezeit
ist von Filtern zur Periodisierung (z.B. Hanningfilter) abzusehen, da die Bandbreite des
Filters dann die berechneten Werte verfélscht.

Die berechneten Mittelwerte (IM1) der Leistungen beider Téne (unterer Ton IM1L;
oberer Ton IM1H) sind in einer 3D-Darstellung im Bild 5.12a gezeigt, wobei das Gebirge
entsprechend der Abweichung zum Mittelwert aller Zweitonfrequenzen fiir die jeweilige
Eingangsleistung eingefirbt wurde (IM1 Abweichung). Folgende Gleichungen beschreiben
die dargestellten Grofien:

IM1Ly, + IM1H
IM1, = b ; b (5.3)

IM1,,
LN 1M1,

N : Anzahl der gemessenen Zweitonfrequenzen

IMlAbweichung,k (54)

k : betrachtete Zweitonfrequenz

Somit gibt die Einfarbung des Gebirges Aufschluss iiber mégliche Memoryeffekte, die den
Mittelwert aus beiden Ténen beeinflussen. Uberlagernd dazu wurden zusétzlich die je-
weiligen Leistungen der beiden Téne dargestellt. Der Leistungsunterschied (IM1L-IM1H)
der beiden Téne wurde entsprechend dem Quotienten (in dB) eingeférbt (horizontal
verlaufende Farbbénder). Die Einférbung des Leistungsunterschiedes der Toéne ermog-
licht die Identifikation von Memoryeffekten, die eine Abweichung der Téne zueinander
verursachen.

Die Leistungsunterschiede beider Téne in Abhéngigkeit von der Zweitonfrequenz und
Eingangsleistung (PEP;,), dargestellt als Farbbander im Bild 5.12a, sind separat in einer
Konturgrafik (Bild 5.12b) veranschaulicht.

Fiir die Bestimmung der Phase der T6ne ist eine Phasensynchronisation zwischen Ein-
und Ausgangssignal zwingend erforderlich. Nicht nur die genaue Verzogerungskompen-
sation (Abschnitt 4.4), sondern auch die Phasenbeziehung zwischen dem I- und Q-Signal
ist hier entscheidend. Mit Hilfe des im Abschnitt 4.5 vorgestellten Verfahrens kénnen
auch die Phasenverliufe bei hohen Ausgangsleistungen exakt bestimmt werden®. Da

8Bei grofien Phasenverzerrungen (bei grofien Eingangsleistungen) sind die Phasenwerte fiir kleine mo-
mentane Eingangsleistungen sehr ungenau, vgl. Abschnitt 4.5.2.
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Abbildung 5.12: Darstellung der mittleren Leistung der Tréger (a) und des Leistungsunterschieds
der Tréger zueinander (a) und (b); sowie der Phase (c¢) und Phaseverschiebung
(¢) und (d) unter Variation des Zweitonabstandes. Im Bild (c) ist die PEPj,-

Achse invers dargestellt!
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ein optimales Ubereinanderlegen der Phasenverliufe unterschiedlicher Eingangsleistun-
gen fiur die Erstellung der prézisen Gesamtkennlinie erforderlich ist, wird somit auch
der Phasenoffset jeder AM-PM-Kennlinie bestimmt. Dieser Phasenoffset ist die messbe-
dingte zufillige Phasenbeziehung zwischen dem I- und Q-Signal. Die um diesen Phasen-
offset korrigierten und verzogerungskompensierten Ausgangssignale (Bild 5.13a) liefern
mit den sinusférmigen I- und Q-Eingangssignalen eine Kennlinie, die eine Phasenabwei-
chung von null fiir sehr kleine Eingangsleistungen aufweist, siehe Bild 5.13b. Ohne dieses
Verfahren zur Bestimmung préziser Kennlinien kénnte aufgrund des Rauschens bei den
Phasenspriingen keine genaue Kompensation der Phasenbeziehung der I- und Q-Signale
erfolgen. Aus dem phasensynchronisierten Ausgangssignal wird das Phasenspektrum mit
Hilfe der inversen Fouriertransformation berechnet. Daraus werden die Phasen bei den
Tonfrequenzen abgelesen.
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Abbildung 5.13: I- und Q-Signal mit korrigierter Phasenbezichung und deren dynamische Kenn-
linie.

Die Phasenwerte der Triager (Mittelwert aus beiden Trégern) in Abhéngigkeit von der
Eingangsspitzenleistung (PEP;,) und der Zweitonfrequenz sind im Bild 5.12¢ dargestellt,
wobei das Gebirge entsprechend der Phasenabweichung zum Mittelwert aller Zweiton-
abstdnde eingefirbt wurde. Die Phasen der einzelnen Téne sind zusétzlich dargestellt,
wobei hier wieder der Zwischenraum entsprechend der Phasendifferenz eingefdbt wurde
(horizontale Farbbénder). Die Phasendifferenz ist noch einmal separat in einer Kontur-
grafik im Bild 5.12d gezeigt. Die dargestellten Phasen des rechten und linken Tragers
wurden entsprechend um 45° und -135° korrigiert, da das synchronisierte Signal, siehe
Bild 5.13a, sinusférmig und nicht cosinusférmig ist und die Amplitude auf die I- und
Q-Signale aufgeteilt ist®.

Die Messergebnisse im Bild 5.12 des untersuchten Verstarkers zeigen zwei Resonanz-
stellen bei 34 kHz und 170kHz. Deutlich ist die Auswirkung des Effekts bei 170 kHz
in der Amplitudenabweichung (Bild 5.12b) und bei 34kHz in der Phasenabweichung
(Bild 5.12d) zu beobachten. Die bereits vorgestellte Messmethode (Abschnitt 5.2.1) zeig-

“Die Phase von Null der Téne entspricht I(t) = cos(wt) und Q = 0.
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5.2 Identifikation von frequenzabhdngigen Memoryeffekten

te, dass der Effekt bei 34 kHz ein Amplitudeneffekt und der bei 170 kHz ein Phaseneffekt
ist. Somit kann mit Hilfe des Unterschiedes der Amplituden der Tréger ein Phaseneffekt
und mit dem Unterschied der Phasen der Trager ein Amplitudeneffekt gemessen werden.

Zusétzlich ldsst die Abweichung der mittleren Leistungen und Phasen beider Trager
im Vergleich zu den mittleren Werten im gesamten Bereich (Farbung der 3D-Graphen)
auf einen Memoryeffekt schlieflen. Jedoch kann hierbei keine Unterscheidung in Phasen-
und Amplitudeneffekt vorgenommen werden. Bei der Phase (Bild 5.12¢) sind die Mit-
telwertschankungen wesentlich deutlicher ausgeprigt als bei der Leistung (Bild 5.12a).
Beispielsweise ist der Phaseneffekt bei niedrigen Eingangsleistungen (<= -5dBm) nicht
mehr mit der Abweichung der mittleren Leistung beider Tréger zu bestimmen, siehe
Bild 5.12a.

Zusammenfassend ist festzustellen, dass die Leistungsabweichung und Phasendifferenz
beider Tone zueinander wesentlich besser zur Identifikation von Memoryeffekten geeignet
sind, als die Betrachtung von Mittelwertsschwankungen der Leistung und der Phase
beider Tone.

Messung der Intermodulationsprodukte

Die Idee dieser Messmethode ist die Bestimmung von Amplitude und Phase der Inter-
modulationsprodukte dritter oder héherer Ordnung, um Memoryeffekte zu detektieren.
Auch hier gilt der Ansatz, dass ohne die Anwesenheit von Memoryeffekten die Intermo-
dulationen unverandert bleiben, wenn man den Zweitonabstand dndert. Die im vorange-
gangenen Abschnitt erwihnte Messmethode (Bosch u. Gatti, 1989) kann nicht verwendet
werden, um die Phase der Intermodulationsprodukte zu messen, weil ein Netzwerkana-
lysator die Phasenbeziehung nur bei einer Frequenz und nur zwischen den beiden Ports
bestimmen kann.

Im Jahr 2000 wurde von Joel Vuolevi eine Messmethode vorgestellt (Vuolevi, 2000),
die indirekt die Phase der Intermodulationen 3. Ordnung messen kann. Die Phase wird
hierbei nicht am Ausgang des Verstédrkers gemessen, sondern am Eingang des zusétzlich
eingepragten Intermodulationstons, siehe Bild 5.14.

Ausgehend von der Phase Null, die zuvor mit Hilfe eines geeigneten Kalibrationsverfah-
rens bestimmt wurde (unterer Spektrum-Analysator in Bild 5.14), wird der eingeprégte
Intermodulationston (2wl —w?2) in Amplitude und Phase so veréndert, dass am Aus-
gang der entsprechende Intermodulationston verschwindet. Als Ergebnis dieser Messung
erhédlt man nicht Amplitude und Phase des Intermodulationstons am Ausgang, sondern
die am Eingang. Das Prinzip ist hier folglich eine Vorverzerrung. Die Messung des an-
deren Intermodulationstones erfolgt in analoger Weise. Der Messalgorithmus verlangt
zwei Optimierungen mit iterativen Suchalgorithmen, die mehrere Messungen erfordern.
Der Zeitaufwand dieses Messalgorithmus ist damit sehr hoch. Weitere Details sind in
(Joel Vuolevi, 2003), (Vuolevi, 2001b) und (Vuolevi, 2000) nachzulesen.

Diese Messmethode wurde von Vuolevi an zwei Verstirkertypen angewandt. Die in
Bild 5.15 dargestellten Messergebnisse des Verstérkers Philips BFG 11 (Bipolar) zeigen
bei der Variation des Zweitonabstandes von 32 kHz bis 32 MHz eine Resonanzfrequenz bei
1 MHz, bei der die Phase abnimmt, dann sprunghaft zunimmt, um dann wieder auf den
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Abbildung 5.14: Messmethode fiir Amplitude und Phase der Intermodulation 3. Ordnung nach
(Vuolevi, 2001b)

urspriinglichen Wert abzufallen. Fiir Zweitonabsténde vor der Resonanzstelle nehmen die
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Abbildung 5.15: Amplitude (a) und Phase (b) der Intermodulationsténe 3. Ordung fir optima-
le Vorverzerrung eines Philips BFG 11 Bipolar-Leistungsverstérkers, (Vuolevi,

2001b).

Amplituden der Intermodulationsprodukte ab und weisen eine leichte Offnung auf. Bei
der Phase im Bild 5.15b ist vor der Resonanzstelle eine Phasendifferenz zu beobachten.
Der Effekt vor der Resonanzstelle wurde dem thermischen Tiefpassverhalten und die
Resonanzstelle der Impedanzénderung (bei den Harmonischen) am Kollektor zugeordnet.

Der zweite untersuchte Verstirker (MESFET) zeigt dieses Verhalten nicht, siehe
Bild 5.16. Hier ist der Verlauf der Amplituden der Intermodulation 3. Ordnung nahezu
konstant mit gleichem Amplitudenwert. Die Phase hingegen lauft ab 1 MHz auseinander
und erreicht beim maximal gemessenen Zweitonabstand von 32 MHz eine Phasendifferenz
von 40° bzw. insgesamt 80° zwischen dem linken und dem rechten Seitenton. Weiterhin
gibt es bei 500 kHz eine lokale Differenz von 20°.

Zusammenfassend ist festzustellen, dass Memoryeffekte eine Abweichung der Ampli-
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Abbildung 5.16: Amplitude (a) und Phase (b) der Intermodulationsténe 3. Ordung fiir optimale
Vorverzerrung eines Infineon CLY2 MESFET-Leistungsverstéirkers, (Vuolevi,
2001b).

tuden und Phasen der Intermodulationen verursachen. Dabei gibt es gleiche und entge-
gengesetzte Kurvenverldufe der rechten und linken Intermodulationen.

Im Folgenden werden nun die Intermodulationsprodukte des in dieser Arbeit unter-
suchten Verstarkers (siehe Abschnitt 4.1) berechnet und ausgewertet. Die Bestimmung
von Amplitude und Phase der Intermodulationstone kann auf wesentlich einfachere Wei-
se aus den gemessenen I- und Q-Signalen erfolgen. Die detaillierte Beschreibung der
Berechnung des Spektrums erfolgte bereits im vorangegangenen Abschnitt 5.2.4. Aus
dem berechneten Spektrum werden die Leistungen und Phasen der Intermodulations-
tone bestimmt. Diese Methode hat zudem den Vorteil, dass man direkt die Werte des
Ausgangssignals und nicht die Werte fiir den eingespeisten Intermodulationston am Ein-
gang erhélt.

Die berechneten Leistungen und Phasen der Intermodulationsprodukte 3. Ordnung
sind im Bild 5.17a und Bild 5.17b dargestellt'?, wobei zusitzlich der Leistungsunter-
schied bzw. die Phasendifferenz der T6ne zueinander gesondert durch horizontale Farb-
bander (IMD3L - IMD3H bzw. PH IMD3L - PH IMD3H) hervorgehoben sind (analog zum
Bild 5.12a und Bild 5.12c¢).

Bereits bei der Darstellung der IMD3-Leistungen (Bild 5.17a) sind die beiden identifi-
zierten Memoryeffekte deutlich zu sehen. Der Amplitudeneffekt bei 34 kHz fiihrt zu einer
gegenliufigen Anderung der Amplitude bzw. Leistung der Seitenténe, wobei die mittlere
Leistung in diesem Bereich konstant bleibt. Somit gibt der Leistungsunterschied Auf-
schluss tiber einen vorhandenen Amplitudeneffekt. Da sich dieser Effekt auch moderat
auf die Phase auswirkt, ist ebenfalls eine leichte Phasenverschiebung beider Téne zuein-
ander festzustellen. Der Haupteinfluss des Amplitudeneffektes ist jedoch die starke Be-
einflussung des Mittelwertes beider Phasen der Seitenténe (Eindellung des 3D-Gebirges
bei 34 kHz).

9Dje Phasen beginnen erst bei einem Zweitonabstand von 10kHz, weil hier min. eine Signalperiode
notig ist, im Gegansatz zur halben Periode beim Betrag. Die Aufnahmelédnge begrenzte hier die
untere Zweitonfrequenz.

97



5 Memoryeffekte in Leistungsverstirkern

IMD5 [dB¢] Phase IM3 [deg] IMD3 [dB(]

Phase IM5 [deg]

w

IMD3H [dB

.
N
weichung [d]B]

i

N
IMD3L -
IMD3 Ab

T ST I T T T T T T 17777

5

0
6 81014 20 30 5070100 175 300 500 1000 2000 3500600010500 '5|:>E|Din [dBm]

Zweitonabstand [kHz]
(a) Mittelwert und Abweichung der IMD3-Leistungen

e 10 _%
45— 8 ey
Ny T — = | =2
RS /S Ty T T A A YA Y : 5 432
-90 — s 3 %;
435 i 0 z4
S 3 15
= &8
-180 —- 5 2=
'3 4 - -8 Eg
225 T T T T 1T 111 g 10%=
10 14 20 30 50 70100 175 300 500 1000 2000 3500 6000 10500 'SPEPin [dBm]
Zweitonabstand [kHz]
(b) Mittelwert und Differenz der IMD3-Phase
) =g
= [aa)]
WY, e —— 2@=
> > OBE
__________________________________________________________________________ =
=)
‘ A=
Bs
T T I T T T T 05 -3
6 81014 20 30 5070100 175 300 500 1000 2000 3500600010500 “SPEP,, [dBm]
Zweitonabstand [kHz]
(c) Mittelwert und Abweichung der IMD5-Leistung
e 10 _%
90 T et g e —— e 8 o
45— e 5 o5
0—-%" 3 2%
L T T S R R R - - - ='g
-45 — - LWL 0 T3
AT T ) T T T ) 0w
90 - 3 5
35— i T ) W) ] T T 5 gg
180 —{ 4 8 o
_ »..-.‘.:'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.':::.':.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'::.'.'.':.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'::.'.'.'::.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'.'" E
225 —{F T T T M I T m T mm T T TTT T T T -10e=

1

-10
0
1014 20 30 50 70100 175 300 500 1000 2000 3500 600010500 O pEp, (4B

Zweitonabstand [kHZz]
(d) Mittelwert und Differenz der IMD5-Phase

Abbildung 5.17: Gemeinsame Darstellung der mittleren Leistung der IMD-T6éne und des Leis-
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tungsunterschieds der IMD-T6ne zueinander in (a) und (c) sowie der mittleren
Phase und der Phasedifferenz in (b) und (d) unter Variation des Zweitonabstan-
des und der Eingangsleistung. Darstellung erfolgt getrennt nach dritter (a), (b)
und fiinfter Ordnung (c), (d) der Intermodulationen. Im Bild (b) und (d) sind
die PEP;,-Achsen invers dargestellt!
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Abbildung 5.18: Vergleich der Abweichung der Leistung und Phase der Intermodualtion dritter
Ordnung mit den Memorykurven bei 5dBm
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Fiir den Phaseneffekt beim Zweitonabstand von 170 kHz drehen sich die Verhéltnisse
um. Hier bleibt die mittlere Phase unverandert, wohingegen die mittlere Leistung beider
Intermodulationstone ansteigt. Der Leistungsunterschied der Téne zueinander ist hier
sehr schwach und die Phasendifferenz sehr stark ausgeprigt.

Der thermisch bedingte Tiefpasseffekt, dessen theoretische Auswirkungen auf das
IMD3 in (Vuolevi, 2000) beschrieben wurden, ist in Bild 5.17a nicht zu identifizieren.
Auch die Memorykurven in Bild 5.8a zeigten keinen Tiefpasseffekt. Dieser Effekt wére
weit unterhalb von 1kHz zu sehen, vgl. Abschnitt 5.4.

Ergénzend dazu werden die Amplituden und Phasen der Intermodulationsprodukte
5. Ordnung in Bild 5.17¢ und Bild 5.17d dargestellt. Hier gilt fiir die zu beobachtenden
entgegengesetzten Amplituden- und Phasenverldufe die gleiche Interpretation wie fiir
die Intermodulationsprodukte 3. Ordnung. Die mittlere Leistung (IMD5) und Phase
(Phase IMD5) werden hier bei beiden Effekten beeinflusst, im Gegensatz zu den IMD3-
Ergebnissen. Dadurch ist der Unterschied zwischen Amplituden- und Phaseneffekt nicht
so stark ausgeprigt. Weiterhin ist ein Ausléschen der Phasen der IMD5-T6ne bei einer
Eingangsspitzenleistung von -5 dBm fiir den Amplitudeneffekt festzustellen, die auf einen
Sweet-Spot zuriickzufiihren ist.

Fir sehr grofie Zweitonabsténde ist ein Auseinanderlaufen der Amplituden festzustel-
len, welches auf einen hochfrequenten Memoryeffekt hindeutet. Jedoch ist hier der Effekt
im Gegensatz zu den Ergebnissen in Bild 5.16 bei der Amplitude festzustellen. Die Er-
gebnisse fiir die Phase (Bild 5.17d ab 2 MHz) lassen aufgrund von starken Streuungen
der Werte keine Interpretation zu.

Eine Gegeniiberstellung der Leistungsabweichung und Phasendifferenz der Intermo-
dulation 3. Ordnung mit den Memorykurven erfolgt im Bild 5.18. Hier ist die deutlich
hohere Messgenauigkeit der Memorykurven im Vergleich zur Intermodulationsmethode
zu erkennen (die Wertestreuung der Kurven generell und der benachbarten Kurven zu-
einander ist bei den Memorykurven wesentlich geringer). Ein Vergleich ist zuléssig, da
fiir beide Methoden der gleiche Datensatz verwendet wurde. Zudem korrelieren die Inten-
sitdten der Abweichungen im Bild 5.18a und Bild 5.18¢ mit denen der Memorykurven im
Bild 5.18b und Bild 5.18d. Durch diese Bilder ist der Zusammenhang bestatigt, dass der
Leistungsunterschied der IMD3 mit der Starke eines Amplitudenmemoryeffektes und die
Phasendifferenz der IMD3 mit der Stérke eines Phasenmemoryeffektes verbunden sind.

Simulationsergebnisse der Intermodulationsmethode

Der Nachweis von Memoryeffekten mit Hilfe der Intermodulationsmethode kann sehr
einfach mit einem Schaltungssimulator durchgefiithrt werden. Die verbreitete Varian-
te, mit der Leistungsverstirker simuliert werden, ist die Simulation der fundamentalen
und harmonischen Frequenzen. Mit einem geeigneten Simulationsverfahren (z.B. ADS
Harmonic-Balance-Simulation (HB)) wird fiir diese Frequenzen ein eingeschwungener
Zustand der Schaltung berechnet. Die HB-Simulation erlaubt zusétzlich die Simulation
mehrerer Grundfrequenzen und deren Mischprodukte. Damit ist eine Zweitonsimulation
auf einfache Weise méglich.
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Mit dieser Schaltungssimulation kénnen ausschliellich elektrische Memoryeffekte iden-
tifiziert werden. Thermische GroBen konnen nicht simuliert werden!!. Fiir den Fall, dass
gemessene Memoryeffekte eindeutig den elektrischen Effekten zugeordnet werden kon-
nen und mit einer Simulation nicht nachweisbar sind, entspricht die Modellierung des
Verstédrkers und dessen peripherer Beschaltung nicht den tatséchlichen Verhéltnissen.
Eine detailliertere Modellierung ist in diesem Fall erforderlich.

Die mit ADS erlangten IMD3-Simulationsergebnisse fiir die Leistung und Leistungs-
abweichung sind im Bild 5.19a und fiir die Phase und Phasenabweichung im Bild 5.19b
dargestellt. Da bei dieser Simulation die gleichen Werte fiir die Versorgungsspannung, die
Frequenz, die Arbeitspunkteinstellung und die Eingangsleistungen wie bei der Messung
fiir Bild 5.17a und Bild 5.17b gesetzt wurden, sind diese Abbildungen direkt vergleichbar.

Die simulierten Leistungs- und Phasenwerte bestéitigen den Memoryeffekt, der bei
einem Zweitonabstand von 1 MHz beginnt und mit gréfler werdendem Zweitonabstand
zunimmt. Dieser Effekt féllt in der Simulation sogar grofler aus als in der Messung
und wirkt sich sowohl in der Amplituden- als auch in der Phasendifferenz aus. Die
Memoryeffekte bei 34 kHz und bei 170 kHz kénnen nicht in der Simulation nachgewiesen
werden. Dies deutet darauf hin, dass es sich um thermische Effekte handelt.

Fir die Ursachenanalyse des hochfrequenten elektrischen Memoryeffektes wurde eine
Eintonsimulation durchgefiihrt, um das Frequenzverhalten des Verstérkers zu simulier-
ten. Im Bild 5.19c wurden die Ergebnisse der Eintonsimulation den Ergebnissen der
Zweitonsimulation gegeniibergestellt. Die Leistungen der zwei Grundtone des Zweiton-
signals folgen mit guter Ubereinstimmung dem Frequenzverlauf des Eintonsignals (im
Abstand von 3dB). Auch die Intermodulationsténe 3. Ordnung (2 w; — w9 und 2 wg — w1 )
folgen bis zu einem Abstand von 50 MHz dem Eintonverlauf. Fiir groflere Absténde ist
der gleiche Verlauf nur noch grob gegeben. Folglich ist die Ursache fiir den hochfrequen-
ten Memoryeffekt das Frequenzverhalten des Verstérkers im Bereich der Grundfrequenz
(Tragerfrequenz). Somit konnte durch ein geeignetes Design des Verstéirkers und der
Anpassungsstufen der Memoryeffekt reduziert werden. Konkret bedeutet das, den Ver-
stiarker breitbandig zu entwerfen.

Zusammenfassung der Messmethoden

Die Vor- und Nachteile sowie die wichtigsten Eigenschaften des neuen Messverfahrens
im Vergleich mit den beiden bisherigen Methoden sind in der folgenden Tabelle 5.2
abschliefend zusammengefasst.

Zusétzlich ist in der Tabelle aufgefiihrt, wie ein Amplituden- und Phaseneffekt detek-
tiert werden kann. Dies erdffnet die Moglichkeit, mit nur einem Spektrum-Analysator
Amplituden- und Phaseneffekte zu identifizieren: Wéahrend der Variation des Zweiton-
abstandes werden die Leistungsunterschiede der Haupttone (Phaseneffekt) und die Leis-
tungsunterschiede der IMD3-Téne (Amplitudeneffekt) gemessen. Die entscheidenden
Vorteile bei diesem Vorgehen sind:

e keine Phasenmessung notig

"' Bei Verwendung von Standardtransistormodellen - BSIM.
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Abbildung 5.19: Ergebnisse der Zweitonsimulation des untersuchten CMOS-Leistungsverstérkers

e geringer Kalibrationsaufwand, weil Leistungsverhéltnisse gemessen

e kurze Messdauer fiir die Auswertung des Spektrums

Zu beachten ist, dass die Leistung des Zweitonsignals variiert werden muss, um Sweet-
Spots zu vermeiden. Fiir eine fundierte Auswertung ist in jedem Fall ein Vergleich mit
den genauen Memorykurven zu empfehlen.
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Messmethode

Memorykurven

Messung der Haupttone

IMD3 (Vuolevi)

Vor- und Nachteile

+ hohe Genauigkeit;
getrennte  Darstellung
fur Amplituden und
Phasen

— limitiert durch die
Bandbreite der Aufnah-
meeinheit

+ geeignet fur  die
Messung hoher Zweito-
nabstiande

— Einschriankung
Netzwerkanalysators
flir nichtlineare Systeme

des

+ Messung der IMD3-
Phase

— Messung der Phase
nur indirekt mit Suchal-
gorithmen und méafBiger
Genauigkeit moglich

Messaufbau Einfacher Standardauf- Phasenmessung erfor- Sehr aufwendiger Mess-
bau fiir Messungen des dert zwei Netzwerkana- aufbau mit Signalgene-
Basisbandsignals ~ mit lysatoren ratoren, Mischern sowie
einem  Vektor-Signal- Leistungsteilern und
Analysator -kombinierern

Amplitudeneffekt  Amplituden- L(IM1g) — £(IM1y) |(1M3L)|/[(IM35)]
Memorykurven

Phaseneffekt Phasen- |(IM1L)|/[(TM1#)| L(IM31) — £(IM3g)
Memorykurven

Tabelle 5.2: Vergleich der Messmethoden fiir Memoryeffekte und die Eignung fiir die Identifika-
tion von Amplituden- und Phaseneffekt.

5.3 Verstarkungs- und Phasenschwankungen im Zeitbereich

Bei der Darstellung der Memorykurven in Abhéngigkeit vom Zweitonabstand zeigten
sich ab einer Eingangsspitzenleistung von -5 dBm Artefakte, bei welcher die Schleifenoff-
nungen sowohl positiv als auch negativ sein kénnen. Die Ursache fiir solche Artefakte und
dariiber hinaus der generelle Wirkmechanismus eines detektierten Memoryeffektes kann
am besten im Zeitbereich untersucht werden. Hier ist der Memoryeffekt als zeitabhéngige
Verstarkungs- und Phasenschwankung sichtbar.

Die gemessenen Basisbandsignale sind jedoch eine Uberlagerung der Memoryeffek-
te und der Nichtlinearitiaten. Das Extrahieren der Memoryeffekte ist nicht ohne wei-
teres moglich. Die Interpretation der Messergebnisse in Abschnitt 5.2.2 zeigte, dass es
einen schmalen Zweitonbereich um 625 kHz gibt, bei dem keine Memoryeffekte sichtbar
sind. Eine Kennlinie in diesem Bereich kann als ideale memoryeffektfreie Kennlinie des
Verstérkers angesehen werden. Mit dieser Kennlinie sind die Nichtlinearitédten des Ver-
starkers bekannt und folglich kann der zeitliche Verlauf ohne Memoryeffekte berechnet
werden'2,

Dazu wird ein Ausgangsbasisbandsignal unter Verwendung der memoryeffektfreien
Kennlinie erstellt. Die Berechnung der zeitlichen Amplitudenverstirkungsschwankung
AG(t) und der Phasenschwankung Ag(t) erfolgt mittels einer Division des gemessenen
komplexen Basisbandsignals tgemessen(t) durch das memoryeffektfreie Basisbandsignal

Umemorylos (t):

12Fg gilt hier die Annahme, dass Memoryeffekt und Nichtlinearitét vernachlissigbar interagieren.
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Abbildung 5.20: Verstarkungsabweichung der Amplitude AG (a) und Phasenabweichung Ay (b)
des 20 kHz-Zweitonsignals. Darstellung erfolgt im Zeitbereich.

t
memorycomplez(t) — ;j’gemeSSjn((t)) (5.5)
memorylos

AG(t) = |m€m07'ycomplez(t)|
Agp(t) = arg(memorycomplex(t))

Die mit Gleichung (5.5) errechneten Zeitverldufe sind aufgrund des hohen Rauschens
(gemessene Signale) nicht fiir die Auswertung geeignet. Die Berechnung des Zeitsignals
fiir die Dauer einer Periode ist aber fiir die Auswertung ausreichend. Durch die Mittel-
wertbildung tiber viele Perioden wird das Rauschen stark unterdriickt. In dieser Arbeit
wurde jedoch eine weitere Moglichkeit fiir die Berechnung der Zeitverlaufe verwendet.
Hierbei wird auf die Berechnung der diskreten Kennlinien (siche Abschnitt4.5.1) zu-
riickgegriffen, die sehr préazise Resultate liefert. Fiir eine Kennlinienerstellung werden
die diskreten Eingangswerte dquidistant gewahlt. Wahlt man die Absténde jedoch ent-
sprechend einem Sinussignal, so entspricht die errechnete Kennlinie fiir den ansteigenden
Teil exakt dem ansteigenden zeitlichen Signal. Der abfallende Teil wird {iber die abfal-
lende diskrete Kennlinie berechnet. Die Ergebnisse fiir einen Zweitonabstand von 20 kHz
sind im Bild 5.20 dargestellt. Fiir die Zeitachse wurden 2000 Punkte verwendet. In diesem
Bild ist zu sehen, dass es sich bei dem Memoryeffekt um eine abklingende sinusférmi-
ge Schwingung handelt. Am Anfang und zum Ende einer Periode ist der Verlauf stark
gestort, weil hier das Rauschen des gemessenen Signals durch die kleine Amplitude des
idealen speicherfreien Signals dividiert wird.

Die komplette Darstellung aller berechneten zeitlichen Verldufe der Verstarkungs- und
Phasenschwankungen erfolgt mit Hilfe der Konturplots im Bild 5.21. Fiir einen direkten
Vergleich mit den Memorykurven in Bild 5.8 wurden fiir diese Bilder Eingangsspitzen-
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leistungen PEP;, von 3dBm und -5dBm gewéhlt. Die Einfarbung erfolgte entsprechend
der Hohe der momentanen Verstarkungs- und Phasenschwankung.

Fiir kleine Eingangsspitzenleistungen (kleiner -5dBm) haben die auf eine halbe Peri-
ode skalierten Zeitverlaufe in weiten Bereichen dhnliche Verldufe, siehe Bild 5.21¢ und
Bild 5.21d. Nur im Bereich der Memoryeffektfrequenzen von 34 kHz und 170 kHz &ndert
sich der Verlauf stark. Im gesamten Bereich zeigen die zeitlichen Verldufe ausschlief3-
lich eine Abhéngigkeit entsprechend der Signalperiode. Ein Schwingverhalten wie im
Bild 5.21a bzw. Bild 5.21b oder auch in Bild 5.20 ist nicht festzustellen. Die maximalen
Verstirkungs- und Phasenschwankungen legen die Resonanzfrequenzen der beiden Me-
moryeffekte bei 34 kHz und 170 kHz fest. Vergleichend zu den Memorykurven im Bild 5.8,
wo die Schleifentffung im Zentrum der Effekte verschwindet (aufgrund der Symmetrie),
kann mit den Schwankungen im Zeitbereich gezeigt werden, dass dort die Auswirkungen
maximal werden.

Bei Eingangsspitzenleistungen grofler als -5 dBm ist ein Schwingverhalten zu beob-
achten, siehe Bild 5.21a und Bild 5.21b. Das Schwingverhalten ist in den Konturgrafiken
durch den mehrfachen Wechsel zwischen positiven und negativen Verstdrkungs- und
Phasenschwankungen im Bereich zwischen 7kHz und 30kHz und zwischen 70 kHz und
140kHz gut zu beobachten. Zudem handelt es sich um eine abklingende Schwingung,
weil mit zunehmender Zeit die Maxima und Minima schwécher ausgeprigt sind, siehe
auch Bild 5.20. Die Frequenz des Schwingverhaltens ist also nicht abhingig vom Zwei-
tonabstand, wie es die Zeitverlaufe bei anderen Zweitonfrequenzen im Bild 5.21a und
Bild 5.21b zeigen. Aus diesem Grund wird die zeitliche Skalierung auf eine halbe Periode
in den folgenden Betrachtungen aufgehoben.

Im Bild 5.22 sind die zeitlichen Verlaufe in der Nachbarschaft der Memoryfrequenzen
aufgefiihrt. In den Bildern fiir eine Eingangsspitzenleistung von 3dBm ist gut zu er-
kennen, dass die Absténde der positiven und negativen Bereiche konstant bleiben und
sich nicht mit der Zweitonfrequenz dndern. Damit ist die Schwingfrequenz konstant.
Weiterhin ist festzustellen, dass die Schwingfrequenz der Frequenz des Memoryeffek-
tes entspricht. Denn wenn die Zweitonfrequenz gleich der Schwingfrequenz ist, sind die
Auswirkungen maximal aufgund der optimalen Anregung des Memoryeffekts. Zusam-
menfassend ist festzustellen, dass die Artefakte in den Memorykurven in Bild 5.8 durch
einen Memoryeffekt entstehen, der ein Uberschwingverhalten aufweist.

Auch der Phaseneffekt bei 170kHz zeigt ein Uberschwingverhalten. Unterhalb einer
Zweitonfrequenz von 70kHz wird dieser zusétzlich von dem Memoryeffekt bei 34 kHz
iiberlagert, siche Bild 5.22b und Bild 5.22d. Die Frequenz der Uberschwinger, sichtbar
im Bereich von 70kHz bis 170kHz, entspricht hier der Frequenz des Phaseneffektes
(170kHz).

Die Verstarkungs- und Phasenschwankungen fiir Eingangsspitzenleistungen von klei-
ner als -5dBm (Bild 5.22e bis Bild 5.22h) bestiitigen das Nichtvorhandensein eines Uber-
schwingverhaltens. In diesen Bildern sind keine abklingenden Schwingungen mit einer
Periode der Memoryeffekte sichbar.
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dargestellt.
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Abbildung 5.22: Zeitverlaufe der Verstarkungs- und Phasenschwankungen fiir Zweitonabsténde
im Bereich der Memoryeffekte. Dargestellt sind die Schwankungen bei zwei Ein-
gangsleistungen mit und ohne Uberschwingverhalten.
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Moagliche Ursache fiir das Uberschwingverhalten

Da die beiden im vorangegangenen Abschnitt analysierten Memoryeffekte niederfrequen-
te Memoryeffekte sind, liegt die Vermutung nahe, dass es sich hierbei um thermische
Memoryeffekte handelt. Zudem zeigte die Schaltungssimulation des Verstérkers keine
Effekte unterhalb von 1 MHz, vgl. Abschnitt 5.2.4.

Ausgehend von einer Ein-Trager-Charakterisierung kann aus Strom, Spannung, Ein-
und Ausgangsleistung die Verlustleistung wie folgt berechnet werden:

PVerlust(Pin) - IDC’(Pm) . UDD + Pm - Pout(Pin) (56)

Die berechnete Verlustleistung in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung ist im Bild 5.23a
dargestellt. Hier wird eine Besonderheit des untersuchten Verstéarkers deutlich: Fiir stei-
gende Eingangsleistungen sinkt die Verlustleistung zunéchst und ab ca. -5dBm steigt
sie wieder. Ausgehend von (5.6) kann die momentane Verlustleistung berechnet werden.

31.2 1.3
= 4 ——-15 dBm
o 31 =z —o—-10 dBm
= " | = 5dBm
0 30.8 2 1.2 | 0 dBm
2 30.6 &
o ©
2 304 8 1.1
a <
E 30.2 L

30 1
20 -15 -10 -5 0 3 0 02 04 06 08 1
Eingangsleistung [dBm] t/ T

(a) (b)

Abbildung 5.23: Die berechnete Verlustleistung in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung (a)
und die damit berechnete zeitliche Verlustleistungsschwankung fiir Zweitonsi-
gnale verschiedener Eingangsspitzenleistungen (b).

Die auf eine Periode normierten zeitlichen Verlaufe sind im Bild 5.23b dargestellt.

Im Abschnitt 5.2.1 wurde gezeigt, dass die Memorykurven fiir Eingangsspitzenleis-
tungen grofer als -5 dBm Artefakte aufweisen, die durch ein Uberschwingverhalten des
zugrundeliegenden Prozesses entstehen (wie es im vorangegangenen Abschnitt nachge-
wiesen wurde). Durch die Ab- und Zunahme der Verlustleistung entstehen Spitzen im
zeitlichen Verlauf (Bild 5.23), die moglicherweise das Uberschwingverhalten auslésen.
Dass es eine nicht zu vernachléssigende Beeinflussung der Verstirkung in Abhangigkeit
der Eingangsleistung gibt, zeigt bereits das globale Verhalten bei Eingangsleistungsidnde-
rung, siche Abschnitt 6.2. Als weitere Ursache wére hier die Erzeugung von hoherfrequen-
ten Harmonischen aufgrund der Nichtlinearitdten zu erwéhnen, die den Memoryeffekt
anregen konnten.
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5.4 Langzeiteffekte

Dieser Abschnitt behandelt nur kurz und in eingeschrénkter Form die Langzeiteffekte. Es
handelt sich hierbei um Effekte, die auf die Erwérmung des Chips und des Aufbaus (Pla-
tine und Anschliisse) zurtickzufiihren sind und bei denen die zugrundeliegenden Prozesse
Zeitkonstanten im kHz-Bereich und weit darunter aufweisen. Der untersuchte Verstér-
ker zeigt das typisches Tiefpassverhalten, wie es in Abschnitt 5.1.1 in einem einfachen
Modell aufgezeigt wird und dariiber hinaus weitere Effekte.

Es wurden keine Langzeitmessungen durchgefiihrt, die den Langzeiteffekt direkt be-
statigen. Insofern musste auf die Messreihe zuriickgegriffen werden, bei dem das Tast-
verhéltnis untersucht worden ist, vgl. Abschnitt 6.3. Hier wurden die Signale bis zu einer
Linge von 6ms bei einem Tastverhéltnis von 60 % gemessen, siehe Bild 5.24. Fiir die
dargestellte Messung wurde eine PEP;;, = 9dBm gewéhlt, damit keine Kompression die
Auswertung verfalscht.

0.2
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0.17

—0.16
0.15
=0.14
L 0.13
0.12 fict- Pt LT TV (%)
0.11
0.1

hillende

Spitzenleistung [W]

(Ein

0 1 2 3 4 5 6
Zeit [ms]

Abbildung 5.24: Zeitverlaufe der maximalen Ausgangsleistung der Einhiillenden pro Periode un-
ter Variation des Tastverhiltnisses (TV) mittels Pulsweitenverdnderung. Die
Messergebnissen wurden mit der ermittelten Exponentialfunktion W (t) =

0,00W+0,15We™ 50655 5 iiberlagert.

Im Bild 5.24 sind zuerst das Einschwingverhalten, dann ein Anstieg und anschlieflend
der zu erwartende Tiefpasseffekt zu sehen. Infolge der Aufheizung des Verstéarkers durch
die Verlustleistung sinkt die Ausgangsleistung mit der Zeit. Da keine Kriimmung der
Kurve sichtbar ist, kann man nicht direkt auf die Zeitkonstante des Langzeiteffektes
schlieBen'3.

Jedoch wurde hier eine Methode erarbeitet, die die Zeitkonstante 7 und die zugrun-
deliegende Exponentialfunktion des Tiefpassverhaltens in Gleichung (5.7) bestimmen

13Ein Parameterschitzalgorithmus ist nicht anwendbar.
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kann.

W(t) = Win + AW - eié mit AW = Wiz — Winin (57)

Da in 5 %-Schritten von 60 % bis zu einem Tastverhéltnis von 5% Messreihen zur Verfii-
gung stehen, kann man auf die Leistung ohne Erwirmung'® durch Fortsetzen der Reihe
schlieflen. Im Bild 5.24 ist eine Spitzenleistung von 0,2 W fiir einen verlustleistungsfreien
Betrieb zu erwarten, damit ist Wye: =0,2W. Bei einem Tastverhéltnis von 50 % ist
der Aufwéarm- und Abkiihlprozess gleich lang und die Leistung schwankt folglich um
den Mittelwert W5 zwischen Minimum und Maximum, hier ist W5¢p=0,125 W. Somit ist
Winin = Winaz —2(Winaz —Ws0) = 2Ws0 — Winae =0,05 W und folglich auch AW=0,15W
bestimmt. Die noch fehlende Zeitkonstante kann tiber den leicht zu bestimmenden An-
stieg berechnet werden, es gilt:

d 1 ¢
"ty= —W(t) = ——AWe 7 .
W'(t) dtW( ) = We (5.8)
Stellt man nun Gleichnung (5.8) nach 7 um und setzt fir ¢ die umgeformte Gleichung
(5.7) ein, erhdlt man:

W (t) — Winin
= 5.9
! W(t) (5.9)
Fiir die Messkurve bei einem Tastverhaltnis von 50 % ergibt sich eine Steigung von
W'(tso) = —1.14 bei W(tsp) = 0,125. Damit ist 7 zu 0,0658s bestimmt, was einer

Frequenz von 2,42 Hz entspricht. Die Ausschnitte der bestimmten Exponentialfunktion
sind im Bild 5.24 als diinne Linien bereits eingezeichnet worden.

Bei der zweiten Messung des Tastverhéltnisses wurde die Zeitdauer des Pulses konstant
bei 1 ms belassen. Die Ergebnisse sind in Bild 5.25 dargestellt.

Fiir Tastverhiltnisse kleiner als 50 % ist ein einheitliches Uberschwingen und anschlie-
Bendes Ansteigen der Leistung zu beobachten. Der Leistungsanstieg, der bis ca. 1 ms zu
beobachten ist (siehe Bild 5.24), nimmt zu fiir kleiner werdende Tastverhéltnisse und der
daraus resultierenden langeren Abkiihlzeit.

Fiir Tastverhéltnisse grofier gleich 50 % ist der Leistungsverlauf nach dem Einschwing-
prozess konstant. Jedoch dndert sich hier das Einschwingverhalten drastisch. Fir Tast-
verhéaltnisse grofier als 65 % verschwindet es nahezu. Die Ursachen fiir dieses Einschwing-
verhalten konnten im Rahmen dieser Arbeit nicht untersucht werden.

Das Einschwingverhalten kann aber in guter Ndherung anhand einer Exponentialfunk-
tion mit einen Sinusiiberschwinger modelliert werden. Die entsprechende Sprung- und
Impulsantwort ist mit der 50 %-Messkurve in Bild 5.26 dargestellt. Korrigiert man die
Messkurve um die bestimmte Impulsantwort, ist das Uberschwingen fast vollstéindig ent-
fernbar, und man néhert sich der idealen Rechteckfunktion an. Die extrahierte Frequenz
der Uberschwinger von 35,42 kHz entspricht in etwa der Frequenz des Amplitudeneffek-
tes, vgl. Abschnitt 5.2.2. Ob es sich hierbei um die gleiche Ursache handelt, konnte nicht
abschielend geklart werden.

Mit der erfolgten mathematischen Modellierung dieses Einschwingverhalten besteht
nun die Moglichkeit, in einem Vorverzerrungssystem dieses Verhalten zu kompensieren.

“Djes wiirde einem Tastverhaltnis von 0% entsprechen.
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Abbildung 5.25: Zeitverlaufe der maximalen Ausgangsleistung der Einhillenden pro Periode un-
ter Variation des Tastverhéltnisses (TV) bei konstanter Pulsbreite von 1ms

1.4 . T T T T T " gemessen
Sprungantwort
1.2¢ ideal
—o— Impulsantwort
1t —=a— korrigiert
0.8t

Leistung
(normiert)
o o o
N ) [@))

0.2 ; ; ; ; ; ;
0—0.05 0 005 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35

Zeit [ms]

Abbildung 5.26: Darstellung des normierten Einschwingverhaltens mit angenéherter Sprungant-
wort 1+0, 365¢ 272600 gin (2735420¢), die daraus berechnete Impulsanwort und
das um die Impulsantwort korrigerte gemessene Signal.

5.5 Auswirkungen der Memoryeffekte auf Standards
verschiedener Bandbreiten

Im Abschnitt 5.2 wurde die Identifikation von Memoryeffekten anhand eines CMOS-

Verstérkers vorgestellt. Im Bild 5.8a und Bild 5.8b wurde gezeigt, dass die Memoryef-
fekte Amplitudenabweichungen von tiber 10 % und Phasenabweichungen von tiber 10°
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5 Memoryeffekte in Leistungsverstirkern

verursachen.

Weiterhin wurde ein Zweitonbereich festgestellt, bei dem keine Memoryeffekte auftre-
ten. Damit ist es moglich, die ideale memoryeffektlose AM-AM- und AM-PM-Kennlinie
zu berechnen. Mit diesen Kennlinien kann somit eine absolut memoryeffektlose Vorver-
zerrung mit Hilfe eines LUT-basierten Vorverzerrungssystems aus Abschnitt 4.6 durch-
gefithrt werden!®.

Das gemessene Ausgangssignal enthélt dann nur noch die Memoryeffekte, da die Nicht-
linearitéten des Verstérkers entfernt wurden. Ein LUT-basiertes Vorverzerrungssystem
bietet aulerdem den Vorteil, jede beliebige Nichtlinearitit kompensieren zu kénnen und
nicht durch die Ordnung eines Polynoms beschréinkt zu sein, siche Abschnitt 4.5.

Mit diesem Vorgehen ist es nun moglich, die Auswirkungen der identifizierten Me-
moryeffekte auf Mobilfunkstandards unterschiedlicher Bandbreite zu untersuchen. Diese
Untersuchung ist Voraussetzung fiir die Wahl eines geeigneten Vorverzerrungssystems.
Wenn die Kompensation der Memoryeffekte fiir die Einhaltung der Spezifikation des ge-
wiinschten Mobilfunkstandards zwingend erforderlich ist, rechtfertigt es den erheblichen
Mehraufwand fiir jene Vorverzerrungssysteme, die Memoryeffekte kompensieren kénnen.

Der Messaufbau und das verwendetet Messprogramm wurden im 4. Kapitel ausfiihr-
lich beschrieben. Die Vorverzerrung wurde mit einem LUT durchgefiihrt, der je 5001
Eintrage fiir die Korrektur des Inphase- und des Quadratursignals besitzt. Damit ist ge-
wahrleistet, dass keine Quantisierungseffekte das Messergebnis verfélschen. Die prézise
Kennlinie wurde mit dem Verfahren in Abschnitt 4.5.2 aus den Kennlinien fiir verschie-
dene Eingangsleistungen berechnet. Die Erstellung eines Polynoms sehr hoher Ordnung
(groBer als 30) ermoglicht die Glattung der Kennlinie mit in diesem Fall sehr gerin-
gem Informationsverlust und dient gleichzeitig der Berechnung der inversen Kennlinie
fiir die Berechnung der LUT-Eintrége, Abschnitt 4.6.1. Ist die Erstellung des Polynoms
aufgrund starker Nichtlinearitdten nicht mit gewiinschter Genauigkeit moglich, sollten
die LUT-Werte direkt aus der diskreten Kennlinie berechnet werden.

Mit dem Vorverzerrungssystem aus Abschnitt 4.6 wurden die Auswirkungen der Me-
moryeffekte auf den GSM-EDGE-, WCDMA- und WLAN-Standard untersucht. Die
Bandbreiten der einzelnen Signale und die zu erfiillenden Spezifikationswerte fiir das
Spektrum und den Vektorfehler sind in der Tabelle 5.3 zusammengefasst'6.

Die identifizierten Memoryeffekte wirken sich im Wesentlichen bis zu Bandbreiten
(Zweitonabstanden) von 300kHz aus. Erst ab ca. 4 MHz macht sich der hochfrequente
Memoryeffekt bemerkbar, vgl. Bild 5.8. Damit wird fiir das schmalbandige EDGE-Signal
nahezu die gesamte Bandbreite gestort. Fiir breitbandige Signale wie das WCDMA- oder
das WLAN-Signal wird nur ein Teil der Bandbreite beeinflusst.

Die Untersuchung des WLAN-Signals mit seiner 20-MHz-Bandbreite ist von entschei-
dender Bedeutung. Sie gibt indirekt Aufschluss iiber mogliche Memoryeffekte bei hohen
Modulationsfrequenzen, die mit der vorgestellten Messmethode (Memorykurven, siehe

15Die memoryeffektlose Kennlinie ist nicht gleich der Mittelwertkennlinie, die man fiir die Signale der
einzelnen Standards berechnen kénnte.

16Tn der Tablle 5.3 sind die wichtigsten und die am schwersten zu erfiillenden Werte aufgefithrt. In
den Spezifikationen werden jedoch weitere Werte definiert, die ein Signal erfiillen muss, vgl. (3GPP
45.005; 3GPP 25.101; WLAN, 2007).
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EDGE WCDMA WLAN
(Voice) (64 QAM)
Bandbreiten 200 kHz 5MHz 20 MHz
(Kanal)
Spektrum
ACLR - @+5MHz: 33dB -
@+10MHz: 43dB
Modulations- @+400kHz: -54dB - Maske
spektrum @+600 kHz: -60 dB
EVM
peak 30% 17.5% -
rms 9% - 5,62 % (—25dB)

Tabelle 5.3: Signalbandbreiten der untersuchten Standards sowie die Anforderungen an das Spek-
trum und den Vektorfehler (3GPP 45.005) (3GPP 25.101) (WLAN, 2007)

Abschnitt 5.2.1) identifiziert, aber aufgrund der Bandbegrenzung des Messgerites nicht
eindeutig quantifiziert werden konnten. Wiirde in diesem Bereich ein dominanter Memo-
ryeffekt existieren, dessen Intensitdt grofler ist als die der Memoryeffekte bei 34 kHz und
170kHz, wiirden schlechtere Ergebnisse bei der Linearisierung zu erwarten sein als bei
der EDGE- oder WCDMA-Messung.

Die Kennlinie wurde mit einer Eingangspitzenleistung von 3dBm aufgenommen. Das
entspricht einer maximalen Spitzenausgangsleistung von 27,9 dBm, die der maximalen er-
reichbaren Ausgangsleistung entspricht, definiert durch den Punkt der maximalen PAE,
siehe Bild 4.3 in Abschnitt 4.2. In diesem Punkt ist die Verstdrkung bereits um ca. 6 dB
abgefallen und die Ausgangsleistung nimmt nur noch um 0,1 dB zu, wenn die Eingangs-
leistung um 1dB erhoht wird.

Die maximal erreichbare lineare Ausgangsleistung fiir die verwendeten Signale kann
mit Hilfe des Crest-Faktors (oder auch als Peak-Envelope-Power-Ratio kurz PAPR be-
zeichnet) in Tabelle 5.4 ermittelt werden. Der Crest-Faktor gibt dabei das Verhéltnis
zwischen maximaler Leistung der Einhiillenden zur Durchschnittsleistung an. Somit ist
auch die maximale lineare Durchschnittsleistung max P,,; j;, berechenbar mit Hilfe der
gegebenen Crest-Faktoren!'” und der maximalen Ausgangsleistung, die auch der maxi-
malen Spitzenausgangsleistung nach der Linearisierung (PFE P,,;) entspricht. Die errech-
neten Werte sind ebenfalls in Tabelle 5.4 zu finden.

Die Eingangsspitzenleistung kann in diesem Vorverzerrungssystem grofler gewéhlt wer-
den, als fiir die maximale lineare Ausgangsleistung benédtigt wird. Die Korrekturwerte
der LUT begrenzen die Amplitude des Eingangsignals. Als Ausgangssignal erhdlt man
folglich ein amplitudenbegrenztes Signal. Im 4. Kapitel sind die dynamischen Kennlinien
des EDGE-, WCDMA- und des WLAN-Signals aufgezeigt, siehe Bild 4.27 und Bild 4.28.
In allen Messergebnissen in Bild 5.27 wurde jeweils die maximale Ausgangsleistung fiir
den linearen Betrieb mit einer vertikalen Linie markiert.

17Crest-Faktor = Spitzenleistung (PEP) / mittlere Leistung (P bzw. Prms).
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EDGE WCDMA WLAN
(Voice) (64 QAM)
Crest-Faktor (PAPR) 3,0dB 3,2dB 12,4dB
max PEPyy; 97,9dBm 97,9dBm 27,9dBm
max Pyt 1in (theoretisch) 24,9 dBm 24,7dBm 15,5 dBm

Tabelle 5.4: Crest-Faktoren der Testsignale fiir die untersuchten Standards und die errechneten
maximalen linearen Ausgangsleistungen

EVM rms EVM peak ACPR/MS gesamt

EDGE 86dB  11,3dB 5,5dB 9,3dB
WCDMA - 0,2dB 8,8dB 8,4dB
WLAN  10,8dB ; 11,0dB 10,8dB

Tabelle 5.5: Erreichte Verbesserung der linearen Ausgangsleistung des EDGE-; WCDMA- und
des WLAN-Standards

Alle Messergebnisse sowohl fiir den Vektorfehler als auch fiir das Spektrum zeigen, dass
trotz der Memoryeffekte die Spezifikationen sogar mit Marge bis zur maximalen linearen
Ausgangsleistung eingehalten werden. Die Verbesserung der linearen Ausgangsleistung,
die angibt, um welchen Faktor die Ausgangsleistung erhoht werden kann, damit die
Sperzifikation gerade noch erfiillt wird, ist in Tabelle 5.5 fiir die einzelnen Signalarten
zusammengefasst. Die Ergebnisse wurden aus den Teilbildern von Bild 5.27 bestimmt.

In Bild 5.28 sind zusammenfassend die Effizienzsteigerungen abgebildet, die sich mit
einem speicherlosen Vorverzerrungssystem fiir die drei Standards ergeben wiirden, wenn
die lineare Ausgangsleistungsverbesserung aus Tabelle 5.5 herangezogen wird.

Die Auswirkungen der Memoryeffekte auf die einzelnen Standards werden mit Hilfe
der Vorverzerrungsergebnisse im Bild 5.27 untersucht. Betrachtet wird dabei der lineare
Bereich, bis zur maximalen linearen Ausgangsleistung (Bereich bis zur vertikalen Linie im
Bild 5.27). Da in diesem Bereich die Nichtlinearitdten vollstindig kompensiert wurden,
sind die Performanceverluste auf die noch vorhandenen Memoryeffekte zuriickzufiihren.

In den EVM-Bildern (Bild 5.27a, Bild 5.27¢ und Bild 5.27¢e) ist nur ein sehr geringer
Anstieg zu erkennen. Beim Vergleich der drei Standards sind die absoluten und relativen
Auswirkungen auf das EDGE-Signal am grofiten: mit 3 % beim Rms-Wert und 8 % beim
Peak-Wert. Bezogen auf die Spezifikationsgrenze wird die EVM des WCDMA-Signals
am wenigsten durch die Memoryeffekte beeinflusst.

Eine Bewertung des Spektrums ist beim WLAN-Signal nur eingeschriankt moglich,
da nur kurz vor der maximalen linearen Ausgangsleistung eine minimale Verschlechte-
rung des Spektrums aufgrund von Memoryeffekten feststellbar ist. Aufgrund des hohen
Grundrauschens (bei -40 dBc im Bild 5.27f) wegen der hohen Bandbreite sind hier mog-
liche Auswirkungen unterhalb von -40 dBc nicht zu erkennen.

Fiir das EDGE- und das WCDMA-Signal ist eine Bewertung méglich, da hier ab einer
Ausgangsleistung von 18 dBm bzw. 12dBm die gemessene Spezifikationsgrofie hoher als
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Abbildung 5.27: Messergebnisse mit und ohne memoryeffektfreier Vorverzerrung fir drei Stan-
dards verschiedener Bandbreiten

das Grundrauschen ist, siehe Bild 5.27b und Bild 5.27d. Jedoch verlauft hier der Anstieg
(Verschlechterung der Performance) der vorverzerrten Grafen nicht stetig mit steigender
Ausgangsleistung, wie es bei den EVM-Ergebnissen der Fall ist. Vielmehr gibt es in bei-
den Bildern einen Bereich, wo sogar eine Verbesserung mit steigender Ausgangsleistung
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Abbildung 5.28: Effizienzverbesserung des CMOS-Verstérkers erzielt durch die speicherlose Vor-
verzerrung (markiert mit 1)

zu beobachten ist. Dieser Effekt konnte auf optimale Bereiche (engl.: Sweet-Spot) zu-
riickgefithrt werden, wo sich die Intermodulationen verschiedener Ordnungen gegenseitig
ausloschen. Diesen Effekt hat man bereits bei der Charakterisierung der Memoryeffek-
te im Abschnitt 5.2.4 beobachten kénnen, wie es z.B. im Bild 5.18a bei einer PEP von
-10dBm zu sehen ist.

Abschlieflend ist festzustellen, dass die noch vorhandenen Memoryeffekte nur gering-
fligig die Linearitédtsperformance beeintrachtigen und damit ausreichend Marge bis zur
Spezifikationsgrenze vorhanden ist. Die Auswirkungen der Memoryeffekte sind im We-
sentlichen beim Spektrum zu sehen, wohingegen sie beim Vektorfehler vernachlassigbar
sind. Mit Blick auf ein mogliches Vorverzerrungssystem fiir diesen CMOS-Verstérker
sind diese Ergebnisse entscheidend. Hier wiirde eine memoryeffektlose Vorverzerrung fiir
die Linearisierung des Verstérkers ausreichen, da im linearen Betrieb (ohne Amplitu-
denbegrenzung) fiir alle Standards noch ausreichend Marge bis zur Spezifikationsgrenze
festzustellen ist. Dariiber hinaus kénnte ein WLAN-Vorverzerrungssystem weit im ampli-
tudenbegrenzten Bereich arbeiten. Somit wére eine wesentlich hohere Ausgangsleistung
und die damit verbundene hohere Effizienz moglich (gegeniiber einem Vorverzerrungs-
system, das nur bis zur maximalen linearen Ausgangsleistung arbeitet).

5.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde eine neue Messmethode vorgestellt, die Memoryeffekte in Ab-
héngigkeit von der Modulationsfrequenz identifiziert und quantifiziert. Mit der vorge-
stellten Methode werden die Auswirkungen der Memoryeffekte getrennt nach Amplitude
und Phase mit hoher Genauigkeit dargestellt und ausgewertet. Dazu werden Memory-
kurven berechnet, die als ein Maf} fiir Memoryeffekte dienen. Im Vergleich mit anderen
Messverfahren sind der Messaufbau einfacher, die Messzeit kiirzer, die Genauigkeit hoher
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und die Ergebnisse leichter zu interpretieren.

Das Verfahren erlaubt auch eine Identifikation memoryeffektfreier Kennlinien. Mit
Hilfe der memoryeffektfreien Kennlinien wurden aus den gemessenen Ausgangssignalen
die zeitabhingigen Verstirkungs- und Phasenschwankungen extrahiert, die den Memo-
ryeffekt darstellen. Damit ist es moglich, den zugrundeliegenden Prozess einem Tiefpass-
verhalten oder einem Band- bzw. Resonanzverhalten zuzuordnen und ein Uberschwing-
verhalten der Prozesse eindeutig zu bestimmen.

Bei dem untersuchten CMOS-Verstarker konnten vier Memoryeffekte sicher nachge-
wiesen werden:

e cin Tiefpasseffekt bei 2,42 Hz

e cin amplitudendominierender Effekt bei 34 kHz (Resonanzeffekt)

e cin phasendominierender Effekt bei 170kHz (Resonanzeffekt)

e cin Hochfrequenzeffekt ab 1 MHz (aufgrund des Frequenzverhaltens).

Die beiden Effekte bei 34 kHz und 170kHz zeigen ab einer bestimmten Eingangsspit-
zenleistung zudem ein Einschwingverhalten. Der Hochfrequenzeffekt konnte als einziger
Effekt mit einer Schaltungssimulation nachgewiesen werden.

Die Vorverzerrung mit der Inversen der extrahierten memoryeffektfreien Kennlinie er-
laubte es, die Auswirkungen der Memoryeffekte auf Mobilfunkstandards verschiedener
Bandbreiten zu untersuchen. In allen Féllen fiihrten die noch vorhandenen Memoryef-
fekte, die iiber 10 % der Amplitude und 10° der Phase storen, zum Einhalten der Spezi-
fikation, sogar mit Marge. Weiterhin lieferte die Vorverzerrung beim WLAN-Signal die
besten Ergebnisse, gefolgt von WCDMA- und EDGE-Signal. Damit wirken sich die iden-
tifizierten Memoryeffekte starker auf schmalbandige als auf breitbandige Signale aus. Die
Begriindung dafiir liegt in der Dominanz niederfrequenter Memoryeffekte, dessen relative
Auswirkungen bei hoher Bandbreite abnehmen.

Der umfassende Vergleich der Memorykurven mit der Messung von Intermodulati-
onstonen zeigte, dass bei einer Zweitonmessung die Einordnung der Memoryeffekte in
Amplituden- und Phaseneffekt moglich ist. Es konnte gezeigt werden, dass der Unter-
schied der Leistung beider Toéne mit der Stirke der Phasenschwankung und der Unter-
schied der Leistung der Seitenténe mit der Stdrke der Amplitudenschwankung korreliert.
Diese Messmethode der Tone ist schnell und kommt ohne eine Messung von Phasen aus.
Sie ist fiir die Vorabuntersuchung von Memoryeffekten gut geeignet. Die genaue Unter-
suchung erfolgt mit Hilfe der Memorykurven.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die
Nichtlinearitat

Die Nichtlinearitdt von Leistungsverstiarkern héngt stark von den Betriebsbedingungen
ab. Kapitel 2 war der Erlauterung der theoretischen Grundlagen des nichtlinearen Ver-
haltens gewidmet. Hierbei wurden die Auswirkungen der Arbeitspunkteinstellung sowie
der Last- und Quellimpedanz behandelt und einfache Modelle fiir die Argumentation
herangezogen. Dariiber hinaus gibt es starke Abhéngigkeiten von der Temperatur, der
Frequenz und Versorgungspannung. Prozessschwankungen fallen in dieser Arbeit eben-
falls in die Kategorie der Betriebsbedingungen.

Zentrales Thema dieser Arbeit ist es, Abhéngigkeiten zwischen der Nichtlinearitat
und den Betriebsbedingungen zu finden, die neue Vorverzerrungstechniken ermoglichen,
ohne das Ausgangssignal zuriickzukoppeln. Der Verzicht auf eine Adaption mittels Si-
gnalriickkopplungen wiirde einfache, energiesparende und vor allem leicht umsetzbare
Vorverzerrungssysteme ermoglichen. Das Ziel ist es somit, mit der Information iiber die
aktuelle Betriebsbedingung, die mit Hilfe von Sensoren bestimmt wird oder im Falle der
Frequenz oder Leistung bereits vorliegt, die Vorverzerrung geeignet anzupassen. Folglich
fallen solche Systeme in die Kategorie der ,sensorbasierten adaptiven Vorverzerrungs-
systeme®.

Eine Simulation dieser Abhéngigkeiten wird vom Umfang und der Genauigkeit der zu-
grundeliegenden Modelle fiir den Transistor und dessen Beschaltung (auf dem Chip und
auflerhalb des Chips) bestimmt. Vor allem die Modellierung des Temperaturverhaltens
der Schaltung und des Aufbaus sowie die Modellierung der Quell- und Lastanpassung ge-
stalten sich duflerst schwierig. Eine mit der Messung gut {ibereinstimmende Genauigkeit
erfordert viele Iterationen im Entwurfsprozess.

Um Fehlaussagen durch ungenaue Modellierung auszuschliefen, wurden in dieser Ar-
beit die Abhéngigkeiten gemessen. Aufgrund der automatisierten Messung und Feh-
lerbehandlung sowie der genauen Kalibrierung (vgl. Abschnitt 4.2) kénnen Messfehler
weitestgehend ausgeschossen werden.

Die Memoryeffekte des in dieser Arbeit untersuchten CMOS-Leistungsverstarkers wur-
den im vorangegangen Kapitel gemessen und ausgewertet. Es konnte gezeigt werden,
dass ein Zweitonsignal mit einem Zweitonabstand von 625kHz geeignet ist, statische
Nichtlinearitdten zu bestimmen aufgrund der Abwesenheit von Memoryeffekten. Dieses
Zweitonsignal wird in diesem Kapitel benutzt, um die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien
in Abhéngigkeit von der Betriebsbedingungen zu bestimmen. Gegebenenfalls wurden die
Untersuchungen um die Messung der Memoryeffekte ergdnzt und mit Simulationen ver-
glichen.

Aus den gemessenen Abhéngigkeiten konnten Skalierungseffekte nachgewiesen werden,
deren Kompensation leicht in Vorverzerrungssystemen umgesetzt werden kann. Diese
neue Vorverzerrungsmethode wird separat im Kapitel 7 behandelt.

Beginnend mit der Temperaturabhéngigkeit, bei der die Skalierungseffekte im vollem
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Umfang giiltig sind, wurden die Abhéngigkeiten vom Tastverhéltnis, der Last, der Fre-
quenz, der Arbeitspunkteinstellung, der Versorgungsspannung und der Prozessvariation
in Hinblick auf eine mogliche Skalierung untersucht. Was unter Skalierung bzw. Ska-
lierungseffekten zu verstehen ist, wird detailliert in diesem Kapitel erldutert. Weiterhin
wurden die gemessenen Kennlinien mit den Informationen des Stromes und der da-
mit berechneten Effizienz ergédnzt. Eine Bewertung der Linearitdt bei jeder gemessenen
Betriebsbedingung wird somit mdéglich, da ein Optimum zwischen Linearitdt, Ausgangs-
leistung und Effizienz angestrebt wird.

Diese Arbeit préasentiert erstmalig eine komplette Untersuchung der Kennlinien in
Hinblick auf Betriebsbedingungsschwankungen. Bei den Messungen entstanden Daten
im Umfang von iiber 20 GB. Die Auswertung wurde mit Hilfe von MATLAB®-Skripten
automatisiert. Damit konnten die Datenmengen geeignet und in kurzer Zeit verarbei-
tet werden. Die in den folgenden Abschnitten présentierte Darstellung der Messdaten
wurde in Hinblick auf die Linearitdtseigenschaft der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien
optimiert, um mogliche Abhéngigkeiten der Kennlinien von den Betriebsbedingungen zu
erkennen. In der Literatur ist bislang keine vergleichbare Auswertung der AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien zu finden.

6.1 Temperaturabhdngigkeit

Leistungsverstéarker miissen die Spezifikation fiir die Temperatur einhalten. Hierbei gibt
es unterschiedliche Wertebereiche. Fiir allgemeine Anwendungen sollte ein Betrieb in
einem Temperaturbereich von -30°C bis 85 °C sichergestellt sein'. Fiir militirische An-
forderungen gelten strengere Bedingungen. Hier ist der Temperaturbereich von -55°C
bis 125 °C (Altera Corporation, 2009) wesentlich groBer definiert. Die Temperatureigen-
schaften des Leistungsverstiarkers werden durch die intrinsischen Temperaturabhéngig-
keiten des Leistungstransistors und durch die &ufilere Umgebung (vor allem die unmit-
telbare, z.B. Chip, Platine, Gehduse) bestimmt. Fir eine Simulation miissten nicht nur
fiir alle beteiligten Komponenten Temperaturmodelle erstellt, sondern auch die Korre-
lation zwischen den Komponenten beriicksichtigt werden. Aus diesem Grund ist es fiir
die Bestimmung des Temperaturverhaltens zwingend notwendig, nicht nur Simulationen
durchzufiihren, sondern mittels Messungen das statische und dynamische Temperatur-
verhalten zu bestimmen. Besonders das dynamische Temperaturverhalten kann schnell
und genau mit Messungen bestimmt werden, weil es der realen Betriebssituation ent-
spricht und keine aufwendige Modellierung erfordert?.

Im Folgenden wird zuerst die Temperaturabhéngigkeit eines CMOS-Transistors be-
schrieben. Danach wird die Messung der AM-AM- und AM-PM-Charakteristiken vorge-
stellt, mit Simulationsergebnissen verglichen und abschlieSend auf die Ursachen fiir das
ermittelte Verhalten eingegangen.

Y(RFMD, 1999) - iibliche Betriebsbedingung.
2 Auf der anderen Seite ist es schwierig, Temperatureffekte bei einer Messung auszuschlieBen.
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Abbildung 6.1: Kennlinienfeld des Transistors der Verstarkerendstufe. Zur Verdeutlichung des
Temperaturverhaltens ist das Kennlinienfeld mit dem Temperaturfaktor bei ei-
nem Temperatursprung von T7=—30°C auf T5=130 °C eingeférbt.

6.1.1 Temperaturabhangigkeit eines CMQOS-Transistors

Die Eigenschaft eines MOS-Transistors ist stark abhingig von der Temperatur®. Das
elektrische Verhalten des MOS-Transistors kann tiber die Gleichungen fiir den Drain-
Strom in den drei Arbeitsbereichen (Sattigungs-, Trioden- und Unterschwellenbereich)
beschrieben werden. Dabei kann der Temperaturfaktor des Drain-Stromes grofier, kleiner
oder gleich Eins sein in Abhéngigkeit von der Ansteuerung des Transistors, siehe Bild 6.1.
Im Séttigungs- und Triodenbereich ist der Temperaturfaktor iiberwiegend kleiner als
Eins und der Strom nimmt mit zunehmender Temperatur ab.

Das Temperaturverhalten wird hauptséchlich durch folgende drei temperaturabhén-
gige Parameter bestimmt:

e die Beweglichkeit ji.ys
e die Einsatzspannung Ur
e die Sattigungsfeldstiarke Fyqy

Die Stromgleichung im linearen Bereich ist durch Modifikation der Gate-Lange L zu L.y
und der Drain-Source-Spannung Vpg zu Vpg, auch fiir den Sittigungsbereich giiltig?:

w 1 1
Ips = c Uas —Ur — =aU U, 6.1
DS = Hef fCox T Lg?%zat (Ugs — Ur 5 DSz)UDSz (6.1)

W: Weite

Ugs: Gate-Source-Spannung

Coz: flachensperzifische Oxidkapazitét
a: Body-Faktor-Term

3(Arora, 1993) S. 313-318.
* (Arora, 1993) S. 303.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Ausgehend von dieser Gleichung werden im Folgenden die Auswirkungen der tempe-
raturabhéngigen Groflen p.rp, Ur und Eys anhand eines Temperatursprunges naher
erlautert.

Temperaturabhadngigkeit der Beweglichkeit

Die Beweglichkeit p.f; der Ladungstréger sinkt mit steigender Temperatur aufgrund von
Streueffekten. In einem Temperaturbereich von 200 bis 400 K gilt mit guter Néherung
(Tenbroek, 1996) folgende Gleichung:

T —k
Peff = Heff,0 (f) (6.2)
0

Bei dem verwendeten n-Kanal CMOS-Transistor (Dickoxid, W = 4mm, L = 0,4 um)
ist die Bezugstemperatur Ty = 25°C und k£ = 1,8. Damit ergibt sich fiir einen Tempe-
ratursprung von 77 nach 75 folgender Temperaturfaktor tk wenn nur die Tempera-
turabhéngigkeit von der Beweglichkeit beriicksichtigt wird:

Heff

I o\ *
thy,,, = DST2 _ Keff.To _ (_2> (6.3)
Ipsm  peffm T

Temperaturabhangigkeit der Einsatzspannung

Die Eigenschaft, dass fiir kleine Gate-Source-Spannungen im Bereich der Einsatzspan-
nung der Drain-Strom mit steigender Temperatur zunimmt, ist auf den dominierenden
Effekt der Temperaturabhéngigkeit der Einsatzspannung zuriickzufiihren:

UT = UT70 — X(T — To) (6.4)

Die Einsatzspannung nimmt linear mit steigender Temperatur ab. Dabei wird x ldngen-
abhingig modelliert (Berkeley, 2009). Bei dem verwendeten Transistor ist y = 1, lm—ly.
Fir den Einfluss der temperaturabhéngigen Einsatzspannung auf den Drain-Strom ist
Ugs von entscheidender Bedeutung. Fiir den Temperaturfaktor der durch die Einsatz-
spannung hervorgerufen wird gilt:

Ipsm, _ (Ugs — Urp — x(To — Tp) — %aUDSx,Tg)UDSx,TQ
Ipsty,  (Ugs —Uro — x(T1 — Ty) — 3aUpse ) Upse,n

thu, = (6.5)

Da der Transistor hauptséchlich im S&ttigungsbereich betrieben wird, vereinfacht sich
diese Gleichung zu (mit Upg, ~ Ugs — Ur):

Ugs —Urp — x(Tz — To))2 (6.6)

tk ~
Ur,SAT (UGS — Uro — x(T1 — Tp)

Aus dieser Gleichung geht hervor, dass fiir Werte von Ugg in der Groéflenordnung von
Ut die Temperatureigenschaft von Ur dominiert.
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6.1 Temperaturabhdngigkeit

Temperaturabhangigkeit der Sattigungsfeldstarke

Die Temperaturabhingigkeit der Sattigungsfeldstirke Fy.° wird iiber die Formel Eqq =
Vsat/ preff hauptséchlich tiber die Temperaturabhéngigkeit der Beweglichkeit sowie der
Sattigungsgeschwindigkeit bestimmt.

Die Temperaturabhéngigkeit der Sattigungsgeschwindigkeit ldsst sich gut mit einer
linearen Gleichung beschreiben. Es gilt ndherungsweise (Arora, 1993):

Usat = Usat,0 — ﬁv (T - TO) (67)

wobei fiir den simulierten Transistor 3, = 1, 34-10? < gilt, bei einer Sattigungsgeschwin-

digkeit von 2,04-10° . Fiir den Temperaturfaktor ergibt sich dann aus Gleichung (6.1):

UDSzNeff 1
thp,. = IDS,TQ _ 1+ Lepy vsat,0—Bu(T1—To) (6.8)

IDST UDSzNeff 1
ot 1 + Leff vsat,O*ﬁu(T2*TO)

Fiir eine Abschétzung kann Gleichung (6.2) mit ¢ ~ o herangezogen werden, wobei

beim verwendeten Transistor g = 493 - ist.

Temperaturabhingigkeit des Kennlinienfeldes

In den vorangegangenen Abschnitten wurden die wichtigsten temperaturabhéngigen
Groflen beschrieben. In dem fiir die Simulation des Verstirkers verwendetem Transis-
tormodell (BSIM4%) gibt es eine Vielzahl mehr an temperaturabhiingigen Gréfien. Auf-
grund der hohen Komplexitéit des Transistormodells ist der Einfluss der drei beschriebe-
nen Parameter auf das Gesamtverhalten nicht klar ersichtlich. Folglich werden die drei
behandelten Einflussgrofien in Abhéngigkeit von der Gate-Source-Spannung Ugg und
der Drain-Source-Spannung Upg den Simulationsergebnissen des gesamten Transistor-
modells gegeniibergestellt, siehe Bild 6.2. Der Temperaturfaktor der Sattigungsfeldstérke
wurde mit Upg, = Ugg — Uy fur Gleichung 6.1 berechnet.

Im Bild 6.2 ist zu erkennen, dass die Multiplikation dieser drei mit einfachen Glei-
chungen berechneten Faktoren das Temperaturverhalten ausreichend gut beschreibt. Die
groflere Abweichung bei Ugg < Up ist auf die Temperaturabhéngigkeit der intrinsischen
Ladungstrigerdichte n; zuriickzufiihren. Damit sind die drei vorgestellten Gleichungen
fiir eine grobe Modellierung des Temperaturverhaltens ausreichend und folglich liegt die
Ursache fiir das Temperaturverhalten eines Verstirkers in diesen drei Abhéngigkeiten.

6.1.2 Messung und Simulation der temperaturabhangigen AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien

Die statische Temperaturabhéngigkeit kann mit Hilfe einer Schaltungssimulation be-
stimmt werden. In den géngigen Schaltungssimulatoren wie z.B. in ADS von Agilent

5In der Literatur auch als kritische Feldstirke E¢ bezeichnet.
5(Berkeley, 2009)
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

thugsp * thgg, - thuy
simuliert (BSIM4-Modell)

Temp. Faktor

Abbildung 6.2: Abhéngigkeiten des Transistors: Vergleich der Temperaturabhéngigkeiten des
Endstufentransistors mit den berechneten Einzelabhéngigkeiten bei einem Tem-
peratursprung von 30 °C auf 130 °C.

Technologie oder in cadence® lisst sich fiir die Simulation jedoch nur eine feste Tempe-
ratur einstellen. Diese ist fiir die Dauer der gesamten Simulation giiltig. Eine dynamische
Temperatursimulation zeitgleich mit einer Schaltungssimulation ist aufgrund der Kom-
plexitit derzeit noch nicht verfiigbar”. Eine genaue und zuverlissige Aussage iiber das
Temperaturverhalten des Verstérkers kann somit nur mit Hilfe einer Messung ermittelt
werden. Aus diesem Grund werden zunéchst die Messergebnisse prasentiert und interpre-
tiert. Die Simulationsergebnisse werden diesen Betrachtungen nachgestellt und dienen
nur zum Vergleich mit den Messergebnissen.

Die unterschiedlichen Kurvenverlaufe der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien zeigen
eine Systematik von weitreichender Bedeutung. Diese Systematik wird in den folgenden
Abschnitten detailliert beschrieben. Auf dieser Grundlage konnte eine neue und einfache
Vorverzerrungsmethode entwickelt werden, die im Kapitel 7 behandelt wird.

Messung der temperaturabhiangigen Kennlinien

Die Umgebungstemperatur kann mit einer Temperatur-Testkammer hinreichend genau
gesetzt werden. Bei der in der Arbeit verwendeten Vétsch V14002 betrigt die Genauig-
keit +1°C 8. Dieses Gerét funktioniert wie ein Ofen und eine Kéltekammer zugleich. Die
gesetzte Temperatur wird mit Heiz- und Kiihlphasen erreicht. Das hat zur Folge, dass
die gewiinschte Temperatur (im gegebenen Toleranzbereich) erst nach einer Einschwing-
zeit in der Groflenordnung von einer halben Stunde erreicht wird. Bei dieser langen
Einschwingzeit ist in jedem Fall sichergestellt, dass der zu untersuchende Leistungsver-
starker inklusive Platine und Anschliisse die eingestellte Temperatur besitzt. Ein weiterer
wichtiger Aspekt ist die Selbsterwéarmung des Verstérkers. Damit nicht nur die relativen

"Es gibt eine eingeschriankte Moglichkeit, spezielle Transistormodelle zu verwenden, die einen Tempe-
raturknoten besitzen.
8(V('jtsch, 2009) - Prospekt mit Spezifikation der Baureihe VT.

124



6.1 Temperaturabhdngigkeit

| - -

° DAC [»[== >><jv M= anc |
4(-6 <N O o
a DAC =2 > L > == ADC E O
S 59
= I/Q Modulations- Vektor- Temperatur- Vektor-

generator Signalgenerator Testkammer Signalanalysator
PC| | R&S AMIQ R&S SMIQ VT4002 R&S FSIQ / FSQ PC

Abbildung 6.3: Messaufbau fiir die Charakterisierung des PA bei unterschiedlichen Umgebungs-
temperaturen

Abhéngigkeiten gemessen werden, sollte die Selbsterwédrmung des Verstarkers minimiert
werden. Die Verstéarkertemperatur sollte nicht viel grofler sein als die Umgebungstem-
pertur. Erreicht wird dies mit Hilfe einer gepulsten Messung. Das Tastverhéltnis (engl.:
duty cycle) muss so gewihlt werden, dass es eine vernachlissigbare Selbsterwirmung?
zur Folge hat. Die Pulsweite sollte moglichst schmal sein, jedoch nicht zu schmal, um
ausreichend Messpunkte fiir eine genaue Auswertung sicherzustellen. Die im Folgenden
prasentierten Messdaten wurden mit einem Tastverhéltnis von 5% und einer Pulslange
von 500 ps aufgenommen.

Der Messaufbau ist im Bild 6.3 dargestellt. Die Temperatursteuerung wird mit dem
vollautomatischen Messprogramm (siehe Abschnitt 4.2) durchgefiihrt. Es wurden Tem-
peraturen im Bereich von -30°C bis 80°C in 10°C-Schritten gesetzt. Fiir jede Tempe-
ratur wurden I- und Q-Daten bei unterschiedlichen Eingangsleistungen aufgenommen.
Der Eingangsleistungsbereich von -25dBm bis 2dBm in 1dB-Schritten garantiert eine
genaue Bestimmung der Kennlinien auch bei kleinen Signalamplituden. Es wurde bei die-
ser Messung ein Zweitonsignal mit einem Zweitonabstand von 200 kHz verwendet. Dies
stellt einen guten Kompromiss zwischen den Memory-Effekten (siche Abschnitt 5.2) und
der Messgenauigkeit des Vektor-Signal-Analysators bei Verwendung eines R&S FSIQY
mit geringer Bandbreite dar. Die bei der hiéchsten Eingangsleistung (Spitzenleistung
5dBm) gemessenen AM-AM- und AM-PM-Kurven sind im Bild 6.4 gezeigt. Es handelt
sich hierbei um dynamische Kennlinien, bei denen die kompletten Ausgangsamplituden-
bzw. Ausgangsphasensignale iiber die Eingangsamplitudensignale aufgetragen werden.
Damit geben diese Kennlinien auch das zeitliche bzw. dynamische Verhalten wieder.

Es ist deutlich zu erkennen, dass sich die Kurven mit Variation der Umgebungstem-
peratur stark unterscheiden. Die Abweichung wird umso grofler, je grofler die Tempera-
turdifferenz zur nominalen Kurve (hier z.B. 30°C) ist.

Aufféllig ist zunédchst die unterschiedliche Kleinsignalverstarkung (Steigung der AM-
AM-Kennlinie bei niedrigen Eingangsleistungen im Bild 6.4a). Daher ist es sinnvoll, die
Kennlinien mit logarithmischen Achsen darzustellen. Die entsprechenden Grafiken sind

9siche Bild 6.19 im Abschnitt 6.3.
9Bandbreite des FSIQ ist 8 MHz im Vergleich zum FSQ mit bis zu 50 MHz - (Rohde & Schwarz, a),
(R&S FSIQ, 2006).
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Abbildung 6.4: Gemessene AM-AM- und AM-PM-Kennlinien bei unterschiedlichen Temperatu-
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Abbildung 6.5: Gemessene AM-AM Kennlinen bei unterschiedlichen Temperaturen in logarith-
mischer Darstellung und die daraus berechneten diskreten Kennlinien

im Bild 6.5a und Bild 6.6a dargestellt. Die Anderung der Kleinsignalverstirkung ist jetzt
durch eine Verschiebung in y-Richtung sichbar. Um den Einfluss des Rauschens zu mi-
nimieren, wurden die diskreten Kennlinien berechnet, siehe Bild 6.5b und Bild 6.6b. Der
Berechnungsalgorithmus in Abschnitt 4.5.1 fiithrt zu sehr genauen Kurven, die fiir eine
detaillierte Analyse herangezogen werden kénnen. Die exakte Phasenabweichung von
Null bei geringer Eingangsleistung wurde unter Berticksichtigung der Kennlinien aller
gemessenen Eingangsleistungen bestimmt, wie es das Verfahren im Abschnitt 4.5.2 er-
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Abbildung 6.6: Gemessene AM-PM Kennlinen bei unterschiedlichen Temperaturen in logarith-
mischer Darstellung und die daraus berechneten diskreten Kennlinien.

moglicht.

In den Bildern mit logarithmischer Darstellung der Kennlinien ist sehr aufféllig, dass
das Kompressionsverhalten bei allen Kurven dhnlich ist. Mit Hilfe der Skalierung der x-
und y-Achse ist es moglich, alle Kennlinien auf eine einzige resultierende Kennlinie abzu-
bilden. Dieses Skalierungsverhalten kann in eine Skalierung der Kleinsignalverstarkung
und eine Skalierung der Nichtlinearitdt unterteilt werden, die unabhéngig voneinander
sind. Diese beiden Skalierungen beschreiben somit die Auswirkungen der Temperatur-
dnderung dieses Leistungsverstérkers.

Skalierung der Kleinsignalverstirkung

Im Bild 6.7a ist die Verschiebung der Kurven fiir kleine Eingangsleistungen in y-Richtung
zu beobachten. Dieses Verhalten korrespondiert mit der Anderung der Kleinsignalver-
starkung aufgrund der Temperaturéinderung. Die Skalierung der Kleinsignalverstarkung
entspricht in einer Kennliniendarstellung einer Skalierung der y-Achse und damit einer
Skalierung der Ausgangsleistung. Dabei wird so skaliert, dass alle Kurven bei kleiner
Eingangsleistung (bei der sich die Kennlinien linear verhalten) aufeinander liegen, siehe
Bild 6.7b.

Weiterhin wurde festgestellt, dass der Abstand in y-Richtung zwischen zwei benachbar-
ten Kurven gleich ist (0,56 dB / 1,066 je 10°C). Damit folgen die Skalierungsfaktoren in
guter Naherung einem exponentiellen Gesetz. Eine mathematische Beschreibung erfolgt
im Abschnitt 7.2. Auf eine Darstellung der Phasenkennlinie (AM-PM) wird verzichtet,
da sich diese Form der Skalierung nicht auf die Phase auswirkt.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Skalierung der Nichtlinearitit

Grafisch kann die Skalierung der Nichtlinearitét sehr gut anhand der Kennlinien ver-
anschaulicht werden. Der Effekt der Kleinsignalschwankung wurde bereits im vorange-
gangenen Abschnitt betrachtet und wird hier fiir die Normierung aller Kennlinien auf
eine einheitliche Kleinsignalverstirkung genutzt. Somit spiegeln die normierten AM-
AM-Kennlinien (Bild 6.8a) und AM-PM-Kennlinien (Bild 6.8c) ausschliefilich die Veran-
derungen der Nichtlinearitaten wieder.

FEine Skalierung der Nichtlinearitét ist giiltig, wenn sich durch gleichzeitiges Skalieren
der x- und y-Achse im Falle der AM-AM-Kennlinie und Skalieren der x-Achse der AM-
PM-Kennlinie alle Kennlinien auf eine einzige Gesamtkennlinie abbilden lassen, wie es
im Bild 6.8b und Bild 6.8d dargestellt ist.

Wie auch bei der Skalierung der Kleinsignalverstarkung sind die Skalierungsfakto-
ren zwischen benachbarten Kurven gleich. Alle Kurven wurden mit -0,44 dB bzw. 0,951
je 10°C skaliert. Mit dieser Skalierung erfolgt die Abbildung aller AM-AM-Kurven auf
eine Gesamtkennlinie. Auch die AM-PM-Kurven zeigen in guter Naherung einen einheit-
lichen Verlauf, wobei bei hoheren Eingangsleistungen eine zunehmende Abweichung zu
beobachten ist. Im Bild 6.8b und Bild 6.8d wurden alle Kennlinien auf die -30 °C-Kurve
abgebildet.

Die so definierte Skalierbarkeit der Nichtlinearitéat ist die zentrale Voraussetzung fiir
die Machbarkeit einer neuen und einfachen Vorverzerrungsmethode, die im Abschnitt 7.2
und Abschnitt 7.3 behandelt wird.

Bei genauerer Betrachtung der AM-PM-Kennlinien in Bild 6.8d kann eine minimale
Abweichung bei kleinen Eingangsleistungen festgestellt werden. Benutzt man einen Ska-
lierungsfaktor von 0,956 je 10°C, zeigen alle Phasen- und Amplitudenkennlinien identi-
sche Verlaufe bis ca. zur 1-dB-Séattigungsgrenze, siehe Bild 6.9b. Danach laufen sowohl
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Abbildung 6.7: Skalierung der Kleinsignalverstarkung.
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Abbildung 6.8: Skalierung der Nichtlinearitat

die AM-AM- als auch die AM-PM-Kennlinien etwas auseinander.

Die hier genannten Werte fiir die Skalierungsfaktoren beziehen sich auf den gemessenen
CMOS-Leistungsverstéarker. Andere Verstérker und andere Platinenaufbauten kénnen zu
anderen Skalierungsfaktoren fiihren. Zudem ist zu priifen, ob bei anderen mehrstufigen
Verstéarkern eine Abbildung auf eine Gesamtkennlinie méoglich ist. Das Temperaturver-
halten einzelner Stufen kénnte im Zusammenspiel aller Stufen die gewiinschte Abbildung
verhindern.
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Abbildung 6.9: Gemessene AM-AM- und AM-PM-Kurven mit Skalierung der Nichtlinearitat um
0,956 je 10°C

Vergleich mit den simulierten Kennlinien

Die Simulationsergebnisse der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien sind im Bild 6.10 dar-
gestellt. Sie wurden mit einer Harmonic-Balance-Simulation von Agilent ADS bestimmt,
indem die globale Simulationstemperatur variiert wurde!!'. Die Temperaturwerte wurden
wie in den Abbildungen zur Auswertung der Messergebnisse gewéhlt. Des Weiteren wur-
den fiir die Simulation die gleichen Einstellungen fiir die Arbeitspunkte, fiir die Frequenz
sowie fiir die Versorgungsspannung vorgenommen. Vergleicht man die Ergebnisse ohne
Skalierung in Bild 6.10a und Bild 6.10c mit den gemessenen Kennlinien in Bild 6.5b und
Bild 6.6b, ergeben sich im Kurvenverlauf Unterschiede, die auf eine ungenaue Modellie-
rung des Verstérkers zuriickzufiithren sind.

Vergleicht man die AM-AM-Kennlinien miteinander, so ist bei den gemessenen Kenn-
linien ab ca. -20dBm eine Verstarkungsexpansion und bei den simulierten Kennlinien
eine Kompression zu beobachten. Das Kompressionsverhalten ab ca. 5dBm ist in beiden
Féllen gleichermaflen zu beobachten.

Der Vergleich der simulierten und gemessenen AM-PM-Kennlinien zeigt auch wesent-
liche Unterschiede. Der Phasenverlauf ist bei der Simulation flacher. Das Auseinander-
laufen der Phasenkennlinien bei unterschiedlichen Temperaturen setzt bei der Simula-
tion schon beim ersten Knick der AM-AM-Kennlinie ein (Bild 6.10d), wohingegen die
gemessenen Kurven dieses Verhalten erst beim zweiten Knick, dem Einsetzen der Kom-
pression, zeigen'?. Das Zusammenlaufen der Phasen ab dem Einsetzen der Kompression
kann mit der Messung nicht bestétigt werden. In der Messung ist zwar auch ein leichtes
Zusammenlaufen der Phasen zu beobachten jedoch erst in tiefer Kompression.

"Das entsprechende Schaltbild ist im Abschnitt 4.1 zu finden.
12Djese Unterschiede sind auch bei der Variation der Frequenz zu beobachten, siche Abschnitt 6.5.
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Abbildung 6.10: Simulierte AM-AM und AM-PM Kurven mit und ohne Skalierung der Kleinsi-
gnalverstarkung um 1,064 und Nichtlinearitdt um 0,944 je 10°C

Von Bedeutung ist aber weniger der Kurvenverlauf, sondern vielmehr der Nachweis ei-
ner Skalierbarkeit der AM-AM- und AM-PM-Kurven, so dass sich eine Gesamtkennlinie
ergibt. Auch fiir die simulierten Kennlinien sind beide Skalierungenformen giiltig, wie
es im Bild 6.10b und Bild 6.10d eindrucksvoll zu sehen ist. Die Skalierung der Kleinsi-
gnalverstarkung von 0,54 dB bzw. 1,064 je 10°C entspricht grob dem Wert, der aus den
gemessenen Kennlinien (1,066) extrahiert wurde. Der Skalierungsfaktor fiir die Nichtli-
nearitit von -0,50dB bzw. 0,944 je 10°C unterscheidet sich jedoch wesentlich von den
Messergebnissen (0,951 je 10 °C). Mogliche Ursachen fiir die Abweichung des Nichtlinea-
ritdtsfaktors zwischen Simulation und Messung kénnen zum Einen in der Modellierung
des Temperaturverhaltens des Transistors liegen (Abschnitt 6.1.1) und zum Anderen in
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

einer fehlenden Beriicksichtigung der temperaturbeeinflussenden Umgebung!'3. Damit ist
der Wert fiir die Skalierung der Nichtlinearitdt aus der Simulation nicht fiir ein Vorverzer-
rungssystem geeignet, das mit Hilfe der Skalierungsfaktoren den Verstérker linearisiert

(siehe Kapitel 7).

6.1.3 Ursachen fiir das Skalierungsverhalten der Kennlinien

Im vorangegangenen Abschnitt wurde gezeigt, dass sowohl Messung als auch Simulation
ein Skalierungsverhalten zeigen. Damit konnen mogliche Ursachen bzw. Wirkmechanis-
men fiir das Skalierungsverhalten mit Simulationen verifiziert werden, die im Folgenden
vorgestellt werden.

Ursachen fiir die Skalierung der Kleinsignalverstarkung

Die Simulations- und Messergebnisse zeigen im Falle der Skalierung der Kleinsignalver-
stirkung eine gute Ubereinstimmung. Der Verstirker besitzt zwei Stufen und folglich
setzt sich die temperaturabhingige Anderung der Kleinsignalverstirkung aus der Ande-
rung jeder einzelnen Stufe zusammen. Im Folgenden wird daher nur auf die Anderung
der Kleinsignalverstarkung der Endstufe eingegangen. Die Betrachtung der Treiberstufe
wiirde analog erfolgen, und die Gesamtédnderung ergibt sich aus der Multiplikation der
Anderungen beider Stufen.

In den Messungen wurde eine exponentielle Abhéngigkeit der Skalierungsfaktoren von
der Temperatur als sehr gute Naherung festgestellt. Fiir die Ursachenklarung ist es hilf-
reich zu wissen, ob sich dieses Verhalten auf das Temperaturverhalten eines einzelnen
Transistors zuriickfiihren lasst. Somit konnte man mit den temperaturabhéngigen Gro-
Ben eines einzelnen Transistors das Gesamtverhalten ableiten. Fiir diesen Zweck wurden
die Verstarkungsfaktoren (Skalierungsfaktoren der Kleinsignalverstiarkung) je 10°C der
gesamten Endstufe (vgl. Bild 4.1), der enthaltenen Kaskode mit idealer Beschaltung und
schliellich die des einzelnen Leistungstransistors simuliert. Dabei wurde fiir die Endstufe
eine Harmonic-Balance-Simulation mit ADS durchgefiihrt, wobei fiir den Einzeltransis-
tor und die Kaskodenstruktur nur eine DC-Simulation (Aufnahme des Kennlinienfeldes)
durchgefiihrt und daraus der Verstirkungsfaktor berechnet wurde. Der Verstarkungsfak-
tor faktora je 10°C wurde iiber folgende Beziehung berechnet:

gmr, - Ry, _ gmmn

faktor, =
gmr, - Ry, gmr,

, wobei Ty — T} = 10°C (6.9)

Rp: Lastwiderstand
gm: Transkonduktanz

Die Ergebnisse sind im Bild 6.11 zusammenfassend dargestellt, wobei die Abhéngigkeit
von der Gate-Spannung (Arbeitspunkteinstellung) zusétzlich dargestellt wurde. Waage-
rechte Kurvenverldufe wiirden eine exakte exponentielle Abhéngigkeit bedeuten. Aus
diesen Bildern ist ableitbar, dass dies nur fiir Biasspannungen von ca. 0,65V mit sehr

13Djeser Einfluss sollte jedoch gering sein, weil mit dem geringen Tastverhaltnis eine dhnliche Temperatur
sichergestellt ist.
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Abbildung 6.11: Kleinsignal-Verstarkungsfaktor simuliert fiir unterschiedliche Schaltungskom-
plexitat
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Abbildung 6.12: Temperaturabhéngigkeit = des  Stromspiegels und des  Kleinsignal-
Verstarkungsfaktors je 10 °C der Endstufe mit Stromspiegel-Ansteuerung

guter Genauigkeit zutrifft. Fiir kleinere Werte ist eine exponentielle Ndherung nicht mehr
giiltig, wohingegen sie fiir groflere Werte noch ausreichend ist.

Die Biasspannung wird jedoch nicht iiber eine temperaturunabhéngige Spannungs-
quelle gesetzt, sondern iiber eine externe Stromeinprigung, die mit Hilfe eines inter-
nen Stomspiegels die Biasspannung erzeugt (Bild 4.1). Die Temperaturabhéngigkeit des
Stromspiegels ist in Bild 6.12a dargestellt. Im unteren Stromwertebereich (< 6 mA) ist
die Temperaturabhéngigkeit gegenldufig zur Abhéngigkeit der Biasspannung, so dass
mit der Stromspiegelbeschaltung fiir alle eingepriagten Strome eine leichte Abnahme des
Temperaturfaktors mit Zunahme der Temperatur erfolgt, siehe Bild 6.12b.

Die Temperaturabhéngigkeit der Kleinsignalverstirkung (Gleichung (6.9)) wird mit
Hilfe von gm berechnet. Da zur Berechnung von gm der Drain-Strom nach Ugg ab-
geleitet wird, beeinflusst das Kennlinienfeld der jeweiligen Temperatur die Kleinsignal-
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Abbildung 6.13: Kleinsignal-Verstarkungsfaktoren simuliert fiir einzeln ausgewéhlte Temperatur-
abhéngigkeiten des BSIM4-Transistormodells (Berkeley, 2009) des Endstufen-
transistors. (BSIM-Parameter: fiir (a) nur UTE; (b) nur KT1, KT1L; (¢) nur
UTE, KT1, KT1L)

Verstarkungsénderung mit. Damit konnen die einzelnen FEigenschaften (siehe
Abschnitt 6.1.1), wie im Falle des Stromes, nicht mehr miteinander multipliziert wer-
den.

Bild 6.13 zeigt die simulierten temperaturabhéngigen Verstarkungsfaktoren unter Be-
riicksichtigung nur der Beweglichkeit und der Einsatzspannung sowie die Ergebnisse mit
Beriicksichtigung beider Abhéngigkeiten zusammen. Fiir diese Simulationen wurde das
Transistormodell so modifiziert, dass nur die Temperaturabhéngigkeit der zu untersu-
chenden Einflussgréfe enthalten war'®. Zu bemerken ist, dass die Temperaturabhéingig-
keit der intrinsischen Ladungstragerdichte n; fest in die Modellgleichungen eingebaut ist
und nicht ausgeschaltet werden kann.

In Bild 6.13 wird deutlich, dass sich der Verstarkungsfaktor weder mit der Tempe-
raturabhéngigkeit der Einsatzspannung noch mit der Temperaturabhéngigkeit der Be-
weglichkeit beschreiben ldasst. Es ist vielmehr eine Kombination aus beiden Gréflen, die
den Verlauf ziemlich gut wiedergibt (vgl. Bild 6.11a mit Bild 6.13c). Die nahezu kon-
stante Abweichung ist auf die fehlende Beriicksichtigung der Temperaturabhéingigkeit
der Sattigungsgeschwindigkeit und der anderen temperaturabhiangigen Groflen fiir die
Berechnung der Beweglichkeit zurtickzufiithren.

Zusammenfassend kann der Schluss gezogen werden, dass der Verlauf der Tempera-
turabhéngigkeit durch das Zusammenspiel der Temperaturabhéngigkeiten der Einsatz-
spannung und der Beweglichkeit zustande kommt und grob einem exponentiellen Gesetz
folgt.

MDurch eine geeignete Wahl der GréBen, die die anderen Temperaturabhéngigkeiten bestimmen, konnte
deren Einfluss eliminiert werden.
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6.1 Temperaturabhdngigkeit

Ursachen fiir die Skalierung der Nichtlinearitit

Die Skalierung der Nichtlinearitét ist nur anwendbar, wenn sich der Verstérker nichtline-
ar verhélt. In einem iiblichen mehrstufigen Verstirkerdesign arbeiten die Treiberstufen
im linearen Bereich. Aus diesem Grund wird fiir die folgende Analyse angenommen, dass
nur die Endstufe Nichtlinearititen aufweist. Damit gilt

Yend = fend(T7 xend) und Ytreib = Gtreib (T) * Ltreidb
und somit fir beide Stufen:
Yy = fend(Ta Gtreib(T) : .’L‘) (6-10)

Das bedeutet, dass die Skalierung der Kleinsignalverstérkung der Treiberstufe Gyyei, (1)
auch eine Skalierung der x-Achse der Kennlinien bewirkt, wenn Treiber und Endstufe zu-
sammengeschaltet werden. Die Skalierung der x-Achse x4 entspricht einer Skalierung der
Nichtlinearitéat factorny (vgl. Abschnitt 7.2). Mit dieser Betrachtung ist es nun moglich,
unter Verwendung der Simulationsergebnisse der Kleinsignal-Verstéarkungsfaktoren der
Treiberstufe (Bild 6.14a) das Eingangssignal entsprechend um diesen Faktor (0,3dB je
10°C) zu korrigieren. Die Simulationsergebnisse des gesamten Verstarkers aus Treiber-
und Endstufe mit korrigiertem Eingangssignal zeigen dann ausschliefilich das Skalie-
rungsverhalten der Endstufe, siehe Bild 6.14b. Die ermittelten Skalierungswerte der End-
stufe fiir die Kleinsignalverstiarkung und die Nichtlinearitdt entsprechen nun exakt den
Werten der gesamten Stufe dividiert durch die Kleinsignalverstirkung der Treiberstufe.

Wie im Bild 6.14b zu sehen ist, verursacht die Endstufe eine Skalierung der Nichtli-
nearitdt infolge der Temperaturdnderung. Im Abschnitt 7.2 wird noch gezeigt, dass sich

m 07 . ‘ : 35
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v 06 \ Treiber © 30
S 05 N Endstufe ; o5
2 o <
o B 20 30°C
203 T ko -10°C
< ] 8 15 10°C
202y g 30°C
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(a) Treiber & Endstufe (b) AM-AM nur der Endstufe

Abbildung 6.14: (a) Kleinsignal-Verstarkungsfaktor der gesamten Schaltung sowie nach Treiber-
und Endstufe aufgeteilt
(b) Skalierung der Endstufe mit —0,20dB fiir die Nichtlinearitit und 0,24 dB
fiir die Kleinsignalverstiarkung je 10 °C aufgefiihrt.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Verstarkungsfaktoren in dB je 10°C

gemessen simuliert

Gesamt  Gesamt Treiber Endstufe
faktorny, -0,44 -0,50 - -0,20
faktor 4 0,56 0,54 0,30 0,24
Ysk 0,12 0,04 - 0,04

Tabelle 6.1: Gegeniiberstellung der gemessenen und simulierten Skalierungsfaktoren

die Skalierungsfaktoren mit x- und y-Achsen-Skalierungsfaktoren darstellen lassen. Im
Umkehrschluss kann somit die Skalierung der Nichtlinearitét faktorny aus der Skalie-
rung der Kleinsignalverstiarkung faktor 4 und der Skalierung der y-Achse ys; berechnet

werden:
Ysk

aktorny = Tgp = ———
J NL =Tk = o

(6.11)
Die Skalierung der y-Achse kann wiederum bei der sinkenden maximalen Ausgangsleis-
tung der Endstufe mit steigender Temperatur begriindet werden.

In der Tabelle 6.1 sind die simulierten und gemessenen Skalierungsfaktoren zusam-
menfassend dargestellt. Fiir den y-Achsen-Skalierungsfaktor ist der Unterschied zwischen
Simulation und Messung am deutlichsten zu sehen, wohingegen bei der Kleinsignalver-
starkungsinderung eine gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung vor-
handen ist.

6.2 Einfluss der Eingangsleistung auf die Nichtlinearitat

Im vorigen Abschnitt wurde ein Skalierungsverhalten aufgrund der Temperaturdnde-
rung festgestellt. Im Abschnitt 5.1.1 {iber thermische Memoryeffekte wurde beschrie-
ben, dass sich mit Variation der Eingangsleistung die Charakteristik des Verstérkers
dndert. Ursache ist die sich mit der Eingangsleistung d&ndernde Verlustleistung, welche
die Chiptemperatur beeinflusst. Somit ist die logische Schlussfolgerung, dass Kennlini-
en bei unterschiedlichen Eingangsleistungen ein Skalierungsverhalten zeigen und eine
exakte Abbildung auf eine Gesamtkennlinie moglich ist.

Zur Bestatigung des Skalierungsverhaltens wurde eine Messung mit einem Tastver-
haltnis von 50 % ausgewertet (50 % Puls und 50 % Auszeit). Der Puls hatte eine Lénge
von 1ms, wovon 30 % ausgewertet wurden (ab der Hélfte des Pulses). Die gesamte mitt-
lere Verlustleistung ist halb so grof§ wie die Verlustleistung pro Puls. Ein so grofles
Tastverhéltnis ist hier sinnvoll, da die Verlustleistung nur um 0,8dB schwankt, siehe
Bild 5.23.

Die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien fiir Eingangsleistungen von -19 dBm bis 5 dBm
sind entsprechend im Bild 6.15a und Bild 6.15b dargestellt. Es ist deutlich die Ande-
rung der Kleinsignalverstirkung (Verschiebung der logarithmischen AM-AM-Kennlinie
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in y-Richtung) und die x-Achsenskalierung (Verschiebung der AM-AM- und AM-PM-
Kennlinie in x-Richtung) zu erkennen.
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Abbildung 6.15: a), b): AM-AM- und AM-PM-Kennlinien bei unterschiedlicher Aussteuerung
mit einem Tastverhaltnis von 50 %
¢) um xg, und ysi skalierte AM-AM; d): um x4, skalierte AM-PM
e): Skalierungsfaktoren gk, ysr und mittl. Verlustleistung (Puls und Auszeit)

Skaliert man in geeigneter Weise die Kennlinien in x- und y-Richtung, kénnen alle
AM-AM- und AM-PM-Kennlinien auf eine Gesamtkennlinie abgebildet werden, siehe
Bild 6.15¢ und Bild 6.15d. Die verwendeten Skalierungsfaktoren sind im Bild 6.15e in
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grafischer Form dargestellt. Die Skalierung der Kleinsignalverstirkung faktor, ist der
Abstand zwischen x4, und yg im Bild 6.15e, da faktora = ysi/zs ist (siehe Gleichung
6.11).

Im Bild 6.15e ist zusétzlich die Verlustleistung eingezeichnet. Der x-Skalierungsfaktor
xgk (die Skalierung der Nichtlinearitdt) und der y-Skalierungsfaktor yg sind fiir kleine
Eingangleistungen Eins (0dB), da sich hier die Verlustleistung nicht &ndert. Mit zuneh-
mender Eingangsleistung sinkt die Verlustleistung und x4, nimmt entsprechend zu. Bei
einer Eingangsleistung von 3 dBm erreicht die Skalierung 0,37 dB, was laut Tabelle 6.1
(-0,44dB pro 10°C) einer Abkiithlung von ca. 8,5°C entspricht. Der y-Skalierungswert
nimmt im Bereich sinkender Verlustleistung leicht ab. Bei einer Eingangsleistung von
5dBm sinken die Skalierungsfaktoren wieder aufgrund der zunehmenden Verlustleis-
tung. Wegen der thermischen Zeitkonstante korrelieren die Skalierungsfaktoren nicht 1:1
mit der Verlustleistung!®.

Fiir kleine Tastverhéltnisse, wie es die Messergebnisse im Abschnitt 4.5.2 zeigen, sind
die Auswirkungen geringer. Im Bild 4.17 liegen bei sehr genauer Betrachtung auch hier
nicht alle Kurven exakt {ibereinander. Hierbei wurde mit einem Tastverhéaltnis von 5%
gemessen, welches eine mittlere Temperatur im Bereich der Umgebungstemperatur si-
cherstellt'6. Berechnet man die maximale x-Skalierung, die bei einer Eingangsleistung
von 3dBm erreicht wird, ergeben sich 0,13dB. Dies wiirde einer Temperaturianderung
von ca. 3°C entsprechen.

Mit einem Vorverzerungssystem, wie in Kapitel 7 beschrieben, konnen die Auswirkun-
gen der aktuellen Sendeleistung auf die Chiptemperatur vollstdndig kompensiert werden.
Damit wéren die ohnehin nur minimalen Abweichungen zum linearen Verhalten im Ab-
schnitt 4.6.2 noch weiter reduzierbar.

Dariiber hinaus kann das Verfahren zur Erstellung einer Gesamtkennlinie in Ab-
schnitt 4.5.2 um eine x-Achsenskalierung erweitert werden. Damit ist es moglich, den
unerwiinschten Skalierungseffekt aufgrund der Temperatur zu eliminieren, der durch die
unterschiedliche Verlustleistung verursacht wird.

6.3 Einfluss des Tastverhaltnisses auf die Nichtlinearitat

Das Einschaltverhéltnis bzw. Tastverhéltnis (engl.: duty cycle) gibt das Verhéltnis zwi-
schen Ein- und Auszeit des Verstérkers bei einem gepulsten Betrieb an. Fiir den GSM-
Standard und DECT-Standard ist ein gepulster Betrieb vorgesehen. Aber auch im UMTS-
Betrieb wird nicht die gesamte Zeit mit voller Leistung tibertragen, sondern die Aus-
gangsleistung hoch- und heruntergefahren.

Das Einschaltverhéltnis beeinflusst im starken Mafle die Chiptemperatur. Fir kurze
Einschaltzeiten kann sich der Verstéarker in der folgenden Auszeit geniigend abkiihlen.
Fiir grofle Tastverhéltnisse nahert sich die mittlere Chiptemperatur der des durchgéngi-

15Bis zur Halfte des Pulses hat sich der Verstérker schon leicht erwérmt, nach vorheriger Auszeit. In den
folgenden 30 % des Pulses, die ausgewertet werden, erwarmt sich der Verstarker weiter.
'SEntsprechende Ergebnisse sind im Bild 6.19 dargestellt.
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gen Betriebs an. Im Bild 6.19a ist die Chiptemperatur in Abhéngigkeit des Tastverhalt-
nisses dargestellt.

Die Abhéngigkeiten des Tastverhéltnis kann man entweder durch Variation der Puls-
ldnge bei konstanter Auszeit oder durch die Variation der Auszeit bei konstanter Puls-
lange bestimmen. Gemessen wurden beide Varianten, wobei die Auswertung erst ab der
Hélfte des Pulses erfolgte, damit das exponentielle Einschwingen gentigend abgeklungen
ist!”. Ausgewertet wurde immer eine Linge von 30% des Pulses.

Die berechneten Kennlinien der Messung, bei der die Pulsweite konstant gehalten
wurde, sind im Bild 6.16 gezeigt. Die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien zeigen einen
dhnlichen Verlauf. Bei der Variation des Tastverhéltnisses dndert sich nur die mittlere
Verlustleistung, alle anderen Parameter des Verstirkers bleiben unverindert. Die Ande-
rung der Kennlinien kann somit nur mit der Variation der Chiptemperatur aufgrund der
verdnderten mittleren Verlustleistung erklért werden. Die Messung bei unterschiedlichen
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Abbildung 6.16: AM-AM- und AM-PM-Kennlinien in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis
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Abbildung 6.17: Skalierung der X- und Y-Achse der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien, so dass
alle Kennlinien aufeinander liegen.

'7vgl. Abschnitt 5.4
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Umgebungstemperaturen in Abschnitt 6.1 zeigte, dass sich alle Kennlinien mit Hilfe von
Skalierungsfaktoren auf eine Gesamtkennlinie abbilden lassen. Damit miissen sich auch
im Falle der Variation des Tastverhéltnisses alle Kennlinien auf eine Gesamtkennlinie ab-
bilden lassen. Dass dies der Fall ist, zeigt Bild 6.17, in dem alle Kurven mit den Faktoren
aus Bild 6.18 (Kreise) so skaliert wurden, dass alle Kennlinien iibereinander liegen.
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Abbildung 6.18: X- und Y-Achsenskalierung in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis. Bei den Werten
mit Kreisen wurde der Puls konstant bei 1 ms und bei den Werten mit Kreuzen
hingegen die Auszeit konstant bei 0,5 ms gehalten. Ausgewertet wurden 30% des
Pulses ab der Halfte des Pulses.

Die Chiptemperatur wurde mit Hilfe einer Warmekamera gemessen. Die somit gemes-
sene Temperaturidnderung aufgrund des sich &ndernden Tastverhéltnisses ist in Bild 6.19a
dargestellt. Damit ist die Beziehung zwischen Tastverhéltnis und Temperatur gegeben,
und man kann die Skalierungsfaktoren bei der entsprechenden Temperatur berechnen,
siehe Bild 6.19b. In diesem Bild wurden zusétzlich die Kleinsignal-Verstarkungsfaktoren
und die Nichtlinearitétsfaktoren dargestellt (gestrichelten Kurven), die sich durch die
Temperaturdnderung ergeben wiirden (vgl. Abschnitt 6.1.2). Dies erlaubt einen direkten
Vergleich der Skalierungsfaktoren bei Variation des Tastverhéltnisses mit den Skalie-
rungsfaktoren bei einer Temperaturvariation aus Abschnitt 6.1. Ausgehend von einer
Temperatur von 29 °C wurden mit den Skalierungen von 0,56 dB und -0,44 dB je 10°C
die Skalierungsfaktoren (gestrichelte Kurven in Bild 6.19) berechnet, die sich aufgrund
der Temperaturdnderung ergeben wiirden.

Der Vergleich der Skalierungsfaktoren zeigt eine gute Ubereinstimmung und bestétigt
den herausgearbeiteten Zusammenhang zwischen dem Tastverhéltnis, der damit verbun-
denen Temperaturdnderung und den Skalierungsfaktoren.

6.4 Einfluss der Last auf die Nichtlinearitat

Die Last, mit der ein Verstiarker beschaltet wird, hat einen zentralen Einfluss auf die
Linearitét. Die gewiinschte Last wird mit Hilfe eines Transformationsnetzwerkes bereit-
gestellt, bei der die 502 der Antenne auf eine niedrigere Last im Bereich von wenigen
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Abbildung 6.19: Temperatur in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis und die sich damit ergeben-
de Abhéngigkeit der Skalierungsfaktoren fiir die Kleinsignalverstarkung fakor 4
und die Nichtlinearitdt faktornyr (siche Gleichung (7.4)). Vergleichend dazu
entspricht die gestrichelte Linie den extrahierten Skalierungsfaktoren aus der
Temperaturmessung. Kreuze und Kreise wie in Bild 6.18.

Ohm transformiert wird (vgl. Abschnitt 2.2.3). Daraus ergeben sich zwei Konsequenzen:
Erstens wird die Last, die ein Verstarker sieht, mafigeblich von der Impedanz der Antenne
bestimmt. Die Antenne besitzt jedoch nur idealerweise 50¢2, und schon leichte Veran-
derungen der Umgebung, wie z.B. die Anwesenheit von Metall, fiihren zu einer starken
Abweichung von dieser idealen Impedanz. Damit ist auch der Verstirker im normalen
Betrieb Lastanderungen ausgesetzt. Die zweite Konsequenz ist, dass die Last eines Ver-
starkers die Lastgerade in dem Kennlinienfeld des Transistors bestimmt und damit stark
die Linearitdt beeinflusst. Daher wird in einem linearen Verstédrkerdesign nicht nur die
Last im Hinblick auf die Verstarkung und Effizienz optimiert, sondern auch auf die Li-
nearitat. Kriterium bei den Simulationen ist hierbei meist das Intermodulationsprodukt
3. Ordnung (vgl. Abschnitt 2.1.2).

Will man die Abhéngigkeiten der Last exakt mittels Simulationen vorhersagen, setzt
dies eine prézise Modellierung aller Komponenten (z.B. On-Chip-Spulen, Transistormo-
dell) voraus, welche in der Praxis nicht gegeben ist bzw. nur mit einem extremen Auf-
wand zu erreichen ist. Hier helfen wieder Messungen, mit denen schnell und zuverldssig
die AM-AM- und AM-PM-Charakteristiken bestimmt werden kénnen.

Im Folgenden werden die Messergebnisse fiir Stehwellenverhéltnisse (VSWR) von 3:1
und 5:1 présentiert.

6.4.1 Messergebnisse fiir ein VSWR von 3:1

Die Last wurde mit einem elektronisch ansteuerbaren Lasttuner (engl.: load tuner)
iCCMT-1808 von FOCUS Microwaves (FOCUS) eingestellt. Die Kalibration des Last-
tuners erfolgte mit Hilfe eines Netzwerkanalysators. Es wurde eine VSWR-Messung mit
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

einem typischen VSWR von 3:1 durchgefiithrt. Dies entspricht einem Betrag des Re-
flexionsfaktors von 0,5, wobei die Phase zwischen —180° und +180° in 10 °-Schritten
variiert wurde. Gemessen wurde mit einem Zweitonsignal mit einem Zweitonabstand
von 625kHz, bei dem die Kurven im 50 2-Fall keinen Memoryeffekt aufweisen (siehe
Abschnitt 5.2).

Aufgrund der starken Nichtlinearitdt bei einigen VSWR-~Werten gibt es messtechnische
Einschrédnkungen bei der Bestimmung der Amplituden- und Phasennichtlinearititen.
Bild 6.20 veranschaulicht diese Problematik. Aufgrund der starken Nichtlinearitit tre-
ten Memoryeffekte auf, obwohl ein Zweitonabstand gewéhlt wurde, der im 50-€2-Fall kei-
nen Memoryeffekt hervorruft. Es handelt sich hier um einen Effekt, der vermutlich durch
die begrenzte Bandbreite der Basisband-Aufnahmeeinheit des Vektor-Signal-Analysators
hervorgerufen wird und nicht dem Verstéarker zuzuordnen ist. Die dazugehorigen Spek-
tren der aufgenommenen Signale sind im Bild 6.21 dargestellt. Die Bandbreite der Auf-
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Abbildung 6.20: Mit einem Zweitonsignal (625 kHz Abstand) gemessene AM-AM-Kurven fiir ver-
schiedene Eingangsspitzenleistungen bei einer Last, die starke Kurvenanderung
verursacht (50 °). Die Kennlinien sind auf eine Kleinsignalverstirkung A = 1
normiert.

nahmeeinheit ist 20 MHz. Fiir eine korrekte Messung sollte sichergestellt werden, dass
das aufgenommene Signal héchstens diese Bandbreite besitzt. In diesem Bild ist gut zu
erkennen, dass flir Eingangsspitzenleistungen grofler als -15dBm diese Bedingung nicht
mehr erfiillt ist und die Signalform durch das Filter gedndert und als Memoryeffekt
sichtbar wird. Weiterhin ist zu beobachten, dass der spektrale Anteil bei hohen posi-
tiven Frequenzen scheinbar durch Mischprodukte wegen der Abtastung mit 20,4 MHz
iiberlagert wird.

Eine weitere Ursache fiir diesen Memoryeffekt konnte der Frequenzgang des Verstér-
kers sein, der aufgrund der stark angestiegenen Bandbreite sich als Memoryeffekt be-
merkbar macht, vgl. Abschnitt 5.2.4. Letztendlich kénnte auch eine Kombination aus
Bandbreitenbegrenzung des Messgerétes und Frequenzgang des Verstéarkers als Ursache
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Abbildung 6.21: Spektren berechnet aus den demodulierten Signalen (dazugehorige AM-AM in
Bild 6.20) mit einer Auflésebandbreite von 80kHz fiir die verschiedenen Ein-
gangsspitzenleistungen (Bandbreite des Messgerits: 20 MHz, von -10 MHz bis
10 MHz)

fiir diesen Effekt in Frage kommen.

Bild 6.20b zeigt die berechneten diskreten Kennlinien, aus denen mit dem Verfahren
aus Abschnitt 4.5.2 eine Gesamtkennlinie erstellt wird, indem ein kontinuierlicher Uber-
gang von einer Kurve in die néchste berechnet wird. Nur mit diesem Verfahren kénnen
die extremen Kurvendnderungen genau bestimmt werden. Hier wird deutlich, dass fiir
hohere Eingangsamplitudenwerte im Memoryeffekt-Bereich die erfolgte Mittelung nicht
den exakten Verlauf reprasentiert. In diesem Bereich weichen die Kurven fiir hohere
Leistung von den genaueren Kurven bei geringerer Leistung ab, siehe Bild 6.20b.

Fiir eine quantitative Betrachtung wurde im Bild 6.22 eine Auswahl der bestimmten
AM-AM- und AM-PM-Gesamtkennlinien dargestellt. Um die Messgenauigkeit hervorzu-
heben, wurden die Kennlinien der ansteigenden und abfallenden Anteile als gestrichelte
Linie hinzugefiigt. In diesen Bildern wird die starke Abhéngigkeit der AM-AM- wie
auch der AM-PM-Kennlinien deutlich. Im Bereich von -30° bis 90° zeigen die Kennli-
nien extremes Knickverhalten. Die Knicke der AM-AM-Kennlinie sind bei den gleichen
Eingangsleistungen zu beobachten, wie bei den Knicken der dazugehdrigen AM-PM-
Kennlinie. Bei einer Phase von 30 ° des Lastreflexionsfaktors ist eine Phasendrehung von
fast 100° zu verzeichnen innerhalb einer Amplitudendnderung von 0,03V bis 0,08 V am
FEingang. Die maximale Steilheit dieser Kennlinie ist sogar 40° je 0,01 V. Ebenso extrem
ist die Amplitudenéinderung bei jenen Phasenwerten. Hier erreicht die Anderung der
Ausgangsamplitude 2V je 0,01V Eingangsamplitude, was zu einer starken Verstarkungs-
expansion fiihrt. Dem gegeniiber stehen die Kennlinien mit schwacher Nichtlinearitdt im
Bereich von 150 ° bis -120°, bei denen auch die Phasenabweichung vergleichsweise gering
ausfallt.

Fiir die 120 °-Kurven ist auch ein leichter Memoryeffekt sichtbar, siehe Bild 6.22. Da
die Bandbreite dieses Signals kleiner als 20 MHz (siehe Bild 6.23) ist, muss dieser Effekt
ausschliefllich dem Verstérker zugeschrieben werden.
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Abbildung 6.22: Gesamtkennlinien der AM-AM- und AM-PM-Kurven sowie die Kennlinien fir
den steigenden und fallenden Anteil des Signals (gestrichelte Linien) bei hochster
Eingangsleistung, jeweils in Abhéngigkeit der Phase des Lastreflexionsfaktors
(Zweitonabstand ist 625 kHz)
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Abbildung 6.23: Spektrum bei einer Phase von 120° des Reflexionsfaktors

Desweiteren wurde die VSWR-3:1-Messung auch mit einem Zweitonsignal durchge-
fithrt, bei dem ein starker Memoryeffekt vorhanden ist (40 kHz Zweitonabstand). Somit
kénnen auch die Auswirkungen der Lastdnderung auf den 34-kHz-Memoryeffekt unter-
sucht werden, vgl. Abschnitt 5.2.2. Bild 6.24 zeigt die Kennlinien fiir die ansteigenden
und abfallenden Anteile des Zweitonsignals.

Auffallig ist in den Bildern 6.24a/b, dass die Schleifenéffnung, also die Stiarke des Me-
moryeffektes, bei 120 ° am grofiten und sogar grofier als im 50 2-Vergleichsfall ist, obwohl
die erreichte Ausgangsleistung geringer ist. Wie im Abschnitt 5.2.2 gezeigt wurde, nimmt
dieser Memoryeffekt mit steigender Ausgangsleistung zu. Die zweite Auffalligkeit ist, dass
es Kennlinien gibt, die fast keinen Memoryeffekt mehr aufweisen (30 ° bis 90 °). Da es sich
bei diesem Memoryeffekt um einen Resonanzeffekt handelt, liegt folgende Erklarung fiir
das Abschwéchen des Memoryeffekts nahe: Ein geringerer Grundwellenanteil im Signal
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Abbildung 6.24: Kennlinien der ansteigenden und abfallenden Anteile des 40-kHz-Zweitonsignals
mit starkem Memoryeffekt bei unterschiedlichen Phasen des Lastreflexionsfak-
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Abbildung 6.25: Memorykurven bei starkem und schwachem Memoryeffekt mit einem VSWR
von 3:1.

(Einhitillende) aufgrund der hohen Nichtlinearitét fiithrt zu einer wesentlich geringeren
Anregung und somit zu einem schwéicheren Memoryeffekt.

Die Betrachtung des Memoryeffekts wird mit Bild 6.25 abgeschlossen. Hier werden
die beschriebenen Memoryeffekte zum Vergleich bei zwei charakteristischen Phasen des
Lastreflexionsfaktors gezeigt. Im linken Bild ist zu sehen, wie die Kennlinie fiir das
Zweitonsignal mit 40 kHz Zweitonabstand aufgrund des schwach ausgeprigten Memo-
ryeffektes und der relativ zum Zweitonabstand hohen Bandbreite gut bestimmt werden
kann, wohingegen bei 625 kHz Zweitonabstand die Bandbreite des Messgeréts nicht aus-
reichend ist, um diese starke Nichtlinearitdt zu messen. Bei einer Phase von 170° im
rechten Bild drehen sich die Verhéltnisse um.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Die in diesem Abschnitt bestimmten Kennlinien bei Lastdnderung weichen stark von
den Referenzkennlinien im 50 2-Fall ab. Dies bedeutet, dass fiir ein statisches Vorver-
zerrungssystem eine kleine Anderung der Last zu einer erheblichen Verschlechterung
der Linearitatsperformanz des Systems fithrt. Besonders das starke Knickverhalten der
Amplituden- und Phasencharakteristik im Bereich von 0° bis 90° der Lastphase stellt
unlésbar hohe Anforderungen an ein Vorverzerrungssystem aufgrund der extrem grofien
Bandbreiteanforderung.

36
] p 27, / m
RS 1 ) S
<§D 23 / 0.4 Z e
03
120 60 ~ 0.2 24 + + + L L
60 100 0.1 -180 -120 -60 0 60 120 180
Gamma Phase [deg] 0 Ampi{V] Gamma Phase [deg]
(a) AM-AM (b) Kleinsignalverstarkung VSWR 3:1 VDD=3V

Abbildung 6.26: (a) AM-AM-Kennlinien bei einer Messung mit einem VSWR von 3:1 im Ver-
gleich zur 50 Q-Kurve (schwarz)
(b) Anderung der Kleinsignalverstirkung bei einem VSWR 3:1; horizontale Li-
nie ist die Kleinsignalverstarkung im 50 2-Fall

Im Bild 6.26a sind alle gemessenen AM-AM-Kurven rdumlich dargestellt. In diesem
Bild ist auch die unterschiedliche maximal erreichbare Ausgangsspannung (bei Amp;, =
0,4V) erkennbar. Daneben im Bild 6.26b ist separat die Kleinsignalverstarkung aufge-
zeigt, die aus der 3D-Darstellung schwer ablesbar ist.

Fiir eine qualitative Beurteilung der Lastdnderung in Bezug auf die Linearitét ist
die Verstarkungsanderung AA im Bild 6.27a besser geeignet, als die AM-AM-Kurven in
Bild 6.26a. Die Verstarkungsinderung ist die auf eine Kleinsignalverstirkung von Eins
normierte Verstarkungskennlinie (Ausgangsamplitude/Eingangsamplitude).

Die Information tiber die Kleinsignalverstirkung wurde bereits im Bild 6.26b gezeigt.
Abhéngig von der Phase dndert sich die Kleinsignalverstdrkung um bis zu 9dB. Fur
Phasen von -50° bis 10° ist sie sogar grofier als die 50 2-Referenzkurve. In diesem Be-
reich ist eine bessere Anpassung mit Bezug auf die Verstdrkung moglich, jedoch ist die
Linearitéat hier schlechter (vgl. Bild 6.27a).

Die Phasenabweichung Aph ist im Bild 6.27b dargestellt. Sie zeigt im Gegensatz zur
Verstarkungsdnderung kein Expansionsverhalten (keine positive Phasenabweichung) fiir
Lastreflexionsfaktor-Phasen zwischen -10° bis 4170 °. Extrem starke Phasendnderungen
sind im Bereich um 30° zu beobachten, wo auch die Verstdrkungsexpansion am grofiten
ist. Somit gibt es in diesem Fall eine Korrelation zwischen der Stérke der Phasendnderung
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Abbildung 6.27: (a) und (b): Anderung der Linearitéit veranschaulicht durch die Verstirkungs-
und Phasenabweichung bei einer Messung mit einem VSWR von 3:1 im Ver-
gleich zur 50 © Kurve (schwarz)

(c) und (d): Anderung der Linearitit veranschaulicht durch die Verstirkungs-
und Phasenabweichung. Die Eingangsleistung wurde zusétzlich um die Kleinsi-
gnalverstarkung skaliert.

(e) und (f): PAE und DC-Strom der gemessenen Zweitonsignale, die fiir die Be-
stimmung der Kennlinien verwendet wurden.

Schwarze Punkte stehen fiir die gemessenen Werte.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

und der Verstarkungsexpansion.

In Bild 6.27c und Bild 6.27d wurde die Eingangsleistung zuséatzlich um die Kleinsignal-
verstirkung skaliert.'® Nun geben die Werte entlang der Phase des Lastreflexionsfaktors
indirekt Auskunft iiber die Ausgangsleistung'®. Sind fiir gleiche skalierte Eingangsleis-
tungen (P, skatiert) die entsprechenden z-Werte (Verstarkungsénderung) auch gleich, so
bedeutet dies, dass in diesen Punkten auch die gleiche Ausgangsleistung erreicht wird.
Abweichungen der z-Werte korrespondieren mit einer Abweichung der dazugehorigen
Ausgangsleistung. Damit spiegelt dieses Bild das Kompressionverhalten wieder. Im Be-
reich um die Phase Null des Reflexionsfaktors setzt der Kompressionsbereich bereits bei
niedrigeren Ausgangsleistungen ein und erreicht daher nicht die Ausgangsleistung wie
im 50-Q2-Fall. Fir Phasen um -180° werden hohere maximale Séttigungsausgangsleis-
tungen erreicht. In der AM-AM-Darstellung (Bild 6.26a) ist diese Eigenschaft besser zu
erkennen.

Jedoch ist fiir die Bewertung nicht nur die Linearitidtseigenschaft wichtig, sondern
auch der dazugehorige Stromverbrauch und die Effizienz. Im Bild 6.27e sind die PAE
und der Stromverbrauch der gemessenen Kennlinien mit den Spitzeneingangsleistungen
von -20dBm bis 5dBm dargestellt. Da das Zweitonsignal ein moduliertes Signal dar-
stellt, weichen die Werte leicht von den Messwerten eines Trégersignals ab. Die Ursache
liegt in der Darstellung der gemessenen Mittelwerte, die von dem momentanen Kom-
pressionsverhalten des Verstérkers abhéngig sind.

Im Gegensatz zu den Teilbildern a-d sind im Bild 6.27e und Bild 6.27f die Werte {iber
die Ausgangsleistung dargestellt. Zu beachten ist, dass die Ausgangsleistung jetzt auf der
y-Achse dargestellt ist und diese Bilder fiir einen quantitativen Vergleich mit den Teilbil-
dern ¢ und d entsprechend gedanklich gedreht und gespiegelt werden miissen. Bild 6.27e
zeigt, dass die Effizienzen bei niedrigen bis mittleren Ausgangsleistungen (24 dBm) na-
hezu identisch sind, wenn die Last variiert wird. Bei hoheren Ausgangsleistungen miiss-
te man fiir eine genaue Bewertung in jedem Fall Messungen mit einem Tréger-Signal
vergleichend hinzuziehen oder die Strommessung im Zeitbereich durchfithren, um die
momentane Effizienz zu bestimmen. Der DC-Strom folgt im Gegensatz zur Effizienz im
iiberwiegenden Teil des Messbereiches der Eingangsleistung (Konturen entlang der Mess-
punkte), und nur im starken Kompressionsbereich sind Abweichungen zu beobachten.

6.4.2 Messergebnisse fiir ein VSWR von 5:1

Die Ergebnisse der VSWR-5:1-Messung im Bild 6.28 zeigen ein &hnliches Verhalten wie
die VSWR-3:1-Messungen im vorangegangenen Abschnitt.

Bei dieser Messung wurde der Verstérker jedoch mit einer Betriebsspannung von 2,5V
betrieben, um eine Beschiadigung zu vermeiden. Daher muss bei diesem Vergleich auch
die Anderung der Betriebspannung mit beriicksichtigt werden. Die Anderung der Kur-
venverlaufe bei sich &ndernder Phase des Reflexionsfaktors ist erwartungsgemaf starker
ausgepragt als bei der VSWR-3:1-Messung. Bei der VSWR-5:1-Messung éndert sich die

18Referenzkleinsignalverstarkung ist die des 50 Q-Falls, siche durchgezogene Linie in Bild 6.26b.
9Die durch die Normierung eliminierte Kleinsignalverstarkung fliet jetzt wieder durch eine Skalierung
der x-Achse in die Grafik ein. Alle Kurven besitzen damit die gleiche Kleinsignalverstarkung.
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Verstarkungsabweichung [dB]
Phasenabweichung [deg]

Pin[dBm]

Gamma Phase [deg]

Gamma Phase [deg]

(a) Verstérkung (b) Phasenabweichung

Abbildung 6.28: Verstirkungs- und Phasenabweichung bei einer Messung mit einem VSWR von
5:1 im Vergleich zur 50 Q-Kurve (schwarz)

Last stérker und sollte deshalb auch zur stirkeren Anderung der Kurvenverliufe fithren.
FEin weiterer Unterschied ist im Bereich der Verstiarkungsexpansion zu beobachten. Im
Bereich von -210°(+150°) bis -60° ist die Verstdrkungsexpansion sogar in den Bereich
der Kompression verschoben und fiithrt dort noch zu einer Anhebung der Verstirkung
(gerade noch zu erkennen fiir Eingangsleistungen von 0 - 5dBm). Die Kleinsignalver-
starkung der VSWR-5:1-Messung (Bild 6.29a) schwankt wesentlich stérker als bei einem
VSWR von 3:1 (Bild 6.26b). Der Verstéarkungsunterschied im 50 2-Fall 14sst sich mit der
geringeren Versorgungsspannung erklaren.

Ein besonderer Effekt ist bei der VSWR-5:1-Messung zwischen -140° bis -90° mit
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Gamma Phase [deg] Eingangsamplitude [V]
(a) Kleinsignalverstarkung VSWR 5:1 VDD=2,5V (b) dynamische AM-AM bei £I'=120°

Abbildung 6.29: (a) Anderung der Kleinsignalverstirkung bei einem VSWR von 5:1; horizontale
Linie ist die Kleinsignalverstirkung im 50 Q-Fall
(b) Anomalie bei 120° des Lastreflexionsfaktors die einen Memoryeffekt verur-
sacht
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

einer Spitzeneingangsleistung von 5dBm zu sehen. Bild 6.29b zeigt exemplarisch eine
AM-AM-Kurve aus diesem Bereich. Hier erfolgt bei hohen Ausgangsamplituden plétzlich
ein Einbruch im Signalverlauf, der anhand des starken Memoryeffekts in der AM-AM-
Kennlinie erkennbar wird.

6.5 Einfluss der Frequenz auf die Nichtlinearitat

Wie im vorangegangenen Abschnitt kurz erlautert, wird der Verstérker mit einer optima-
len Last betrieben, die ein bestmdogliches Verhéltnis zwischen Ausgangsleistung, Effizienz,
Verstdarkung und Linearitiat gewéhrleistet. Diese Last kann aufgrund des frequenzabhén-
gigen Anpassungsnetzwerks nur fiir eine Frequenz optimal sein. Mit der Wahl des Anpas-
sungsnetzwerks wird somit der bestmodgliche Kompromiss zwischen den verschiedenen
Anforderungen sichergestellt. Weiterhin fiithren die frequenzabhéngigen Komponenten
der Verstarkerstufe zu einem Frequenzverhalten des Verstéarkers.

Alle gemessenen AM-AM-Kennlinien (in 2-MHz-Schritten) sind im Bild 6.30a dar-
gestellt. Gut zu erkennen ist, wie die maximale Ausgangsamplitude ausgehend von
2000 MHz zu niedrigeren Frequenzen zunimmt. Fiir Frequenzen unter 1900 MHz wird die
maximale Ausgangsleistung aufgrund der niedrigeren Verstiarkung noch nicht erreicht.
Die Anderung der Kleinsignalverstirkung ist separat in Bild 6.30b dargestellt. In diesem
Frequenzbereich steigt die Kleinsignalverstarkung fast linear mit steigender Frequenz.

Die Bewertung der Anderung der Nichtlinearitéit erfolgt, wie auch im Abschnitt 6.4.1
zur VSWR-Messung, mit Hilfe der normierten Verstiarkungsdnderung und der Phasen-
anderung (AM-PM-Kennlinie), die im Bild 6.31a sowie im Bild 6.31b dargestellt sind.
Bei der Verstarkungsédnderung gibt es eine stark zunehmende Verstarkungsexpansion
mit zunehmender Frequenz. Weiterhin ist zu beobachten, dass es im Bereich der Ver-
starkungsexpansion eine entsprechende Eindellung in den Phasenkennlinien gibt, deren
Ausprigung mit steigender Frequenz zunimmt.
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Abbildung 6.30: Anderung der Linearitét veranschaulicht durch die AM-AM-Kennlinien bei einer
Variation der Tréagerfrequenz.
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Abbildung 6.31: Messergebnisse fiir die fein aufgeloste Frequenzvariation. Teilbild (a) und (b)

zeigen den allgemeinen Trend der Verstirkung und Phasenénderung (Referenz-
frequenz schwarz markiert). Teilbild (c¢) und (d) zeigen das Kompressionsver-
halten mit skalierter Eingangsleistung und (e) und (f) die PAE und DC-Strom
als Durchschnittswerte der gemessenen Zweitonsignale (schwarze Punkte sym-
bolisieren die gemessenen Werte).
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

Fir die quantitative Beurteilung des Kompressionsverhaltens und eines moglichen
Skalierungsverhaltens wurden alle x-Achsen der Kennlinien so skaliert, dass im Kleinsi-
gnalbereich fiir gleiche Eingangsleistungen auch die entsprechenden Ausgangsleistungen
gleich sind, siehe Bild 6.31c und Bild 6.31d. Jetzt entspricht die Konturdnderung entlang
der y-Achse (Frequenz) einer Ausgangsleistungséinderung. Man erkennt gut, dass die
Kompression bei allen Frequenzen ungefihr bei der gleichen Ausgangsleistung einsetzt
(bei Py, skatiert = —2dBm). Die Phasendnderung ist stiarker ausgeprégt mit zunehmen-
der Verstarkungsexpansion, wie es bereits in Bild 6.31b zu sehen war.

Die Effizienz und der Stromverbrauch des Zweitonsignals sind im Bild 6.31e und
Bild 6.31f dargestellt. Die Effizienz (PAE), bezogen auf die Ausgangsleistung, ist im un-
tersuchten Frequenzbereich nicht von der Frequenz abhéngig. Zu hohen Frequenzen hin
ist aufgrund der sinkenden maximalen Ausgangsleistung die maximale Effizienz limitiert.
Gleiche Beobachtungen gelten fiir den Strom in Bild 6.31f.

Zusétzlich ist in allen Abbildungen der Amplituden- bzw. der Verstiarkungsdnderung
eine Welligkeit zu beobachten. Im Bild 6.31a ist dieses Verhalten am deutlichsten zu
sehen. Fir Frequenzen von 1800 MHz bis 1900 MHz wechseln sich Kompressions- und
Expansionsverhalten mit Verdnderung der Frequenz ab.

Weiterhin wurden Messungen durchgefiihrt, die einen groflen Frequenzbereich von
1,6 GHz bis 2,05 GHz abdecken. Die entsprechenden Konturdiagramme mit skalierter
Eingangsleistung sind im Bild 6.32 dargestellt. Die Beobachtung, dass das tiefe Kom-
pressionsverhalten fiir gleiche skalierte Eingangsleistung &hnlich ist, gilt nicht mehr bei
einer groflen Frequenzvariation. Die Skalierung der Eingangsleistung ist damit nur fiir
einen begrenzten Frequenzbereich giiltig.
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2000} 4 2000} 80
— 1950 f 3 e 1950 f - N 60
g 1900} - = - 2 _ g 1900} = - ) 40 =
= 1850 (1) S = 1850 (2)0 <
§ 1800 g § 1800 20 5
g 1750[ - g 1750 | a0 <
W 1700}t - e -3 W 1700} - oy -60
1650 -4 1650 -80
1600 -5 1600 -100
-25-20-15-10 -5 0 5 10 -25-20-15-10 -5 0 5 10
Pin,skaliert [dBm] Pin,skaliert [dBm]
(a) Verstarkung skaliert (b) Phasenabweichung skaliert

Abbildung 6.32: Frequenzcharakterisierung tiber einen weiten Frequenzbereich. Darstellung er-
folgte mit skalierter Eingangsleistung.

Fiir einen Multistandard-Transmitter kann ein Vorverzerrungssystem entworfen wer-
den, bei dem das Frequenzverhalten mit einer Skalierung der Eingangsleistung entspre-
chend der verdnderten Verstdrkung kompensiert werden kann, vgl. Abschnitt 7.2. Dabei
muss gewahrleistet werden, dass die abzudeckenden Bénder in dem Frequenzbereich lie-
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6.6 Einfluss der Arbeitspunkteinstellung auf die Nichtlinearitit

gen, in dem eine Skalierung der Eingangsleistung zu &hnlichen Kennlinien fithrt. Gegebe-
nenfalls muss zusétzlich eine variable Verstarkungsexpansion geeignet kompensiert wer-
den, falls sie durch die Linearitétsanforderung nicht toleriert werden kann, z.B. mit zwei
Skalierungsfaktoren wie bei der Versorgungsspannungsabhéngigkeit im Abschnitt 6.7.

Die Phasencharakteristik konnte mit separaten frequenzabhéngigen Skalierungen der
Eingangsleistung und einer Anpassung der Steilheit der Phase (y-Skalierung der Pha-
senkennlinie) erfolgen.

6.6 Einfluss der Arbeitspunkteinstellung auf die Nichtlinearitat

Die Arbeitspunkteinstellung bestimmt, um welchen Gleichanteil am Eingang die jeweilige
Verstérkerstufe, siehe Abschnitt 4.1, ausgesteuert wird. Damit wird der Arbeitsbereich
der Stufe festgelegt. Die unterschiedlichen Arbeitsbereiche wurden in Abschnitt 2.2.1
erlautert. Fur die Arbeitspunkteinstellung wird in dieser Arbeit auch der Begriff Bias
verwendet, wie er in der englischsprachigen Literatur verwendet wird.

Die Arbeitspunkte des untersuchten Verstarkers werden iiber eine Stromspiegelschal-
tung gesteuert, siehe Bild 4.1, welche die Arbeitspunktspannung in Abhéngigkeit vom
eingepragten Strom festlegt. Die Abhéngigkeiten der Spannung vom eingepriagten Strom
sind im Bild 6.12a néher veranschaulicht worden. Es zeigt sich, dass die Verstarkerstufen
immer im AB-Betrieb arbeiten und der Biasstrom den Arbeitsbereich leicht in Richtung
A bei héherem Strom oder in Richtung B bei niedrigerem Strom verschiebt. Damit ist
es moglich, sowohl die Nichtlinearitaten, als auch die Verstdrkung der einzelnen Stufen
zu steuern.

Beginnend mit der Endstufe werden die Auswirkungen der Biasstrome analog zu den
vorhergehenden Abschnitten (siehe Bild 6.31) erlautert. Die quantitative Betrachtung
der Verstarkungsabweichung in Bild 6.33a zeigt, dass mit zunehmendem Biasstrom Ip
die Verstarkungsexpansion zunimmt.

Die Form des Phasenverlauf in Bild 6.33b zeigt jedoch kaum eine Verdnderung. Le-
diglich die Eingangsleistung, bei der die Phasendrehung beginnt, ist leicht verschoben.
Das lasst vermuten, dass auch hier die héhere Verstiarkung die Phasendrehung spéter
einsetzen ldsst. Um dies zu beweisen, werden die Eingangsleistungen wieder um die
Kleinsignalverstarkungsschwankung skaliert und als Konturdiagramm in Bild 6.33¢c und
Bild 6.33d dargestellt. Diese Bilder zeigen, dass der Phasenverlauf nahezu identisch ist.
Sogar der Verstarkungsverlauf bei hohen Eingangsleistungen verhélt sich gleich. Nur im
Bereich der Verstarkungsexpansion gibt es Unterschiede. Fiir ein Vorverzerrungssystem
bedeuten diese Ergebnisse, dass nur die Charakteristik der Verstdrkung bzw. der Be-
tragsamplitude im Bereich der Verstarkungsexpansion angepasst werden miisste, wenn
diese “Uberschwinger” nicht tolerierbar sind (z.B. durch eine weitere Skalierung, vgl.
Abschnitt 6.7).

Die erreichbare PAE korreliert iiberwiegend mit der Ausgangsleistung (Bild 6.33e)
und nur sehr schwach mit dem Biasstrom. Der Gesamtstrom hingegen héngt stark vom
Biasstrom ab (lineare Beziehung), siehe Bild 6.33f. Mit zunehmender Kompression ist
auch eine Abhéngigkeit von der Ausgangsleistung zu beobachten.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit
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Abbildung 6.33: (a) und (b): Linearitdtsénderung veranschaulicht durch die Verstiarkungs- und
Phasenabweichung bei Anderung des Bias der Endstufe (/) im Vergleich zum
Referenzbias (schwarz)
(c) und (d): Anderung der Linearitit veranschaulicht durch die Verstérkungs-
und Phasenabweichung bei der die Eingangsleistung um die Kleinsignalverstér-
kung skaliert wurde.
(e) und (f): PAE und DC-Strom der gemessenen Zweitonsignale, die fiir die Be-
stimmung der Kennlinien verwendet wurden.
Schwarze Punkte symbolisieren die gemessenen Werte.
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Abbildung 6.34: (a) und (b): Linearitdtsénderung veranschaulicht durch die Verstiarkungs- und
Phasenabweichung bei Anderung des Bias der Treiberstufe (14) im Vergleich
zum Referenzbias (schwarz).

(c) und (d): Anderung der Linearitiit veranschaulicht durch die Verstirkungs-
und Phasenabweichung bei der die Eingangsleistung um die Kleinsignalverstér-
kung skaliert wurde.

(e) und (f): PAE und DC-Strom der gemessenen Zweitonsignale, die fiir die Be-
stimmung der Kennlinien verwendet wurden.

Schwarze Punkte symbolisieren die gemessenen Werte.
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Abbildung 6.35: Um die Kleinsignalverstarkung skalierte Kennlinien einer Biasstroménderung
einer Stufe fiir minimale und maximale Biasstrome der jeweils anderen Stufe
(Treiberstufe=A, Endstufe=B)
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6.6 Einfluss der Arbeitspunkteinstellung auf die Nichtlinearitit

Die Ergebnisse fiir die Treiberstufe im Bild 6.34 sind in weiten Teilen vergleichbar mit
den Ergebnissen der Endstufe im Bild 6.33. Die Kleinsignalverstiarkung andert sich in
gleicher Weise wie die der Endstufe (ca. 2dB je 2mA).

Wie zu erwarten dndert die Treiberstufe die Verstarkungsexpansion nicht, da es durch
die Endstufe verursacht wird, weil die Treiberstufe in diesem Bereich noch nahezu linear
arbeitet. Die einzige Verdnderung ist im Phasenverlauf bei hohen Eingangsleistungen zu
sehen. Bei einer skalierten Eingangsleistung von 3 dBm andert sich die Phase um ca. 7°
bei einem fixen Arbeitspunkt der Endstufe von 4 mA.

Da die Beobachtungen nicht nur fiir einen festen Biasstrom der Endstufe von 4 mA
und einen festen Biasstrom der Treiberstufe von 2,8 mA gelten, werden die Konturabbil-
dungen um die maximalen und minimalen gesetzten Biasstrome ergianzt und im Bild 6.35
dargestellt. Die Eingangsleistungen wurden hierbei auf die Kleinsignalverstiarkung der
Referenzstrome von 4 mA bzw. 2,8 mA skaliert. Diese Bilder belegen, dass die Beobach-
tungen und Interpretationen fiir den gesamten Bereich der moglichen Kombinationen
der Biasstrome giiltig sind.

Neben den Nichtlinearitdten ist auch die Auswirkung auf die beobachteten Memory-
effekte von Bedeutung. Hierbei stellt sich vorab die Frage, ob mit Hilfe der Arbeits-
punkteinstellungen der Memoryeffekt beeinflusst werden kann.

Als zuverléssiges quantitatives Bewertungskriterium (ein Wert pro Arbeitspunkt) ist
der Flacheninhalt der Memorykurve nicht geeignet, da hier auch die Nichtlinearitdt den
Inhalt beeinflusst. Als Losung dieses Problems wurden, wie im Abschnitt 5.3 beschrie-
ben, die zeitlichen Verstarkungsschwankungen bei einem Zweitonabstand von 40kHz
berechnet. Exemplarisch sind die Verstarkungsschwankungskurven bei einer Variation
der Treiber- und Endstufenbiasstréme im Bild 6.36 gezeigt.

Hier bildet der Memoryeffekt ein Maximum und ein Minimum der Verstarkungs-
schwankung aus. Das Verhéltnis zwischen Maximum und Minimum wird nun als zu-
verldssiges Bewertungskriterium fiir den Memoryeffekt gewéhlt (max AAspannung), da es
die maximale Amplitudenabweichung aufgrund des Memoryeffektes beschreibt und sta-
tische Nichtlinearitédten keinen Einfluss darauf haben.

Die maximalen Verstarkungsschwankungen der Amplituden in Abhéngigkeit der Bias-
strome sind im Bild 6.37a dargestellt. Dabei entspricht eine maximale Verstarkungs-
schwankung vom Wert Eins einem memoryeffektlosen Verhalten.

Farbt man die erreichten Ausgangsleistungen mit der Stirke des Memoryeffektes ein
(Bild 6.37b), zeigt sich, dass der Memoryeffekt abnimmt, wenn mit Hilfe der Biasstrome
die Ausgangsleistung erhoht wird. Durch die Erhohung der Biasstrome wird der Ar-
beitspunkt in Richtung A verschoben. Damit steigt die Verstdrkung und mit ihr die
Ausgangsleistung. Die Lineartit nimmt zu, jedoch sinkt die Effizienz (PAE) aufgrund
der héheren DC-Strome. AbschlieBend ist festzustellen, dass die Arbeitspunkteinstellung
der Endstufe einen wesentlich hoheren Einfluss auf den Memoryeffekt hat.

In einem Vorverzerrungsystem, anders als im Kaptitel 7 beschrieben, wére auch die
Variation der Biaspunkteinstellung fiir eine Skalierung der Nichtlinearitit geeignet, wenn
sich z.B. die Temperatur oder die Frequenz &ndert. Der Skalierungsgrad umfasst zwar
nur ca. 2dB (siehe Bild 6.34 und Bild 6.33), &ndert im Falle der Treiberstufe aber nicht
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Abbildung 6.36: Verstarkungsschwankungen bei Variation der Treiber- und Endstufenbiasstrome
und maximaler Eingangsspitzenleistung von 3 dBm in Teilbild a) und b) und -
5dBm in Teilbild ¢) und d)

die Kennlinienform (siehe Bild 6.34) oder nur die Verstéarkungsexpansion im Falle der
Endstufe. Das Bias der Treiber- und Endstufe kénnte somit zusétzlich zur Kompensation
der Verstarkungsexpansion eingesetzt werden.

6.7 Einfluss der Versorgungsspannung auf die Nichtlinearitat

Die Versorgungsspannung ist eine Grofle, deren Verdnderung auf dem Chip mit entspre-
chenden Schaltungen gemessen werden kann. Somit ist die Messung einer Anderung der
Versorgungsspannung auf dem Chip moglich und kann in einem adaptiven Vorverzer-
rungssystem genutzt werden.

Die Kennlinien des untersuchten CMOS-Verstéarkers bei einer feinmaschigen Varia-
tion der Versorgungsspannung sind im Bild 6.38a und Bild 6.38b dargestellt. Auffallig
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Abbildung 6.37: Darstellung der maximalen Verstarkungsschwankung, als Maf fiir die Stérke des
Memoryeffektes in Teilbild (a) und die kombinierte Darstellung mit P,,; und
dem Konturplot der PAE. Der schwarze Kreis markiert die Referenzarbeits-
punkteinstellung.

in diesen Bildern ist, dass mit steigender Versorgungsspannung die Hohe des Uber-
schwingers zunimmt. Die Eingangsleistung, bei der nach dem Uberschwinger wieder die
Kleinsignalverstarkung erreicht wird, ist fiir alle Versorgungsspannungen nahezu gleich
(P;p: -5dBm). Weiterhin scheint der Phasenverlauf weitestgehend gleich zu sein mit dem
einzigen Unterschied, dass die Phasendrehung fiir steigende Versorgungspannungen bei
kleineren Eingangsleistungen beginnt.

Dies ldasst wieder vermuten, dass die Ursache der fritheren Phasendrehung bei hohe-
ren Versorgungsspannungen die hohere Kleinsignalverstarkung ist. Im Bild 6.38¢c und
Bild 6.38d ist die Eingangsleistung der Kennlinien um die verdnderte Kleinsignalverstér-
kung skaliert worden. Jetzt beginnt die Phasendrehung aller Kurven bei in etwa gleicher
skalierter Eingangsleistung. Zusétzlich ist zu beobachten, dass die Uberschwinger bei der
Verstarkung jetzt alle bei der gleichen Eingangsleistung beginnen (P, skqtiert: -14 dBm).
Der Uberschwingbereich ist damit definiert, und man kénnte eine geeignete Funktion
entwickeln, die diesen Uberschwingbereich in Abhéngigkeit von der Ausgangsleistung
kompensiert. Aulerdem konnte, wie im Bild 6.35 zu sehen, der Biasstrom der Endstufe
abgesenkt werden, um den Uberschwinger zu verringern, ohne das tiefe Kompressions-
verhalten zu verédndern.

Die Effizienz, dargestellt in Bild 6.38e, ist in guter Ndherung linear abhéngig von der
Versorgungsspannung bei gleicher Ausgangsleistung. Durch das Einsetzen der Kompres-
sion bei geringerer Ausgangsleistung, bedingt durch eine kleinere Versorgungsspannung,
kann die damit resultierende Erhohung der Effizienz begriindet werden. Weiterhin ist
festzustellen, dass die maximal erreichbare Effizienz zunimmt, wenn die Versorgungs-
spannung reduziert wird. Im Bild 6.38¢ ist fiir Werte kleiner als 2,6 V dieser Trend
aufgrund der zu geringen Aussteuerung des Verstérkers (siche auch Bild 6.38¢) nicht
mehr sichtbar. Ursache fiir die geringere Aussteuerung ist die stark abnehmende Kleinsi-
gnalverstarkung (x-Achsenverschiebung in Bild 6.38c). Der Stromverbrauch (Bild 6.38f)
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Abbildung 6.38: Messergebnisse fiir die fein aufgeloste Variation der Versorgungspannung. Teil-
bild (a) und (b) zeigen den allgemeinen Trend der Verstirkung und Phasenén-
derung (Referenzspannung schwarz markiert). Teilbild (c) und (d) zeigen das
Kompressionsverhalten mit skalierter Eingangsleistung und (e) und (f) die PAE
und DC-Strom als Durchschnittswerte der gemessenen Zweitonsignale (schwarze
Punkte symbolisieren die gemessenen Werte).
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6.7 Einfluss der Veersorgungsspannung auf die Nichtlinearitat

nimmt gleichmé&fig zu mit steigender Versorgungsspannung.

Es wurde gezeigt, dass die Skalierung der Eingangsleistung fiir die Phase gut, jedoch
bei der Amplitude nur bis zu einer bestimmten Eingangsleistung anwendbar ist (vgl.
Bild 6.39 gepunktete Linien). Mit der Stirke der Uberschwinger #ndert sich auch das
Verhalten in tiefer Kompression. Dieses Verhalten kann durch einen weiteren Skalie-
rungsfaktor (2-fache Skalierung) fir die tiefe Kompression nachgebildet werden, siehe
Bild 6.39 durchgezogene Linien. Der Ubergangsbereich zwischen den beiden Skalierun-
gen muss dabei geeignet kompensiert werden, z.B. durch einen linearen Ubergang von
der ersten zur zweiten Skalierung.
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Abbildung 6.39: Darstellung der erweiterten Skalierung fur tiefe Kompression. Gepunktete Li-
nie veranschaulicht die Skalierung fiir kleine Eingangsleistungen (Werte sie-
he Bild 6.40). Bei der durchgezogenen Linie wurde die x-Achsenskalierung der
gepunkteten Linie um weitere 0.36 dB je 0,2V erhéht und gleichzeitig die y-
Achsenskalierung um den gleichen Betrag gesenkt.

Skalierungswert [dB]
O R, N Ws O o

24 26 28 3 32 34
Voo [V]

Abbildung 6.40: Skalierungswerte (Nichtlinearitit) fiir die Variation der Versorgungsspannung,
damit alle Kennlinienanteile bei kleinen Leistungen aufeinanderliegen.
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

6.8 Einfluss der Prozessvariation auf die Nichtlinearitat

Die Charakteristik eines Verstéirkers schwankt von Exemplar zu Exemplar aufgrund
von Prozessschwankungen. Die Charakteristik der endgiiltigen Verstarkerschaltung ist
dartiber hinaus auch von den Schwankungen des Aufbaus abhéingig. Hierunter fallen
z.B. Fertigungstoleranzen der hergestellten Leiterplatine (engl.: printed circuit board,
PCB), der Bonddrahtliangen, der Werte der verwendeten diskreten Bauelemente usw.
Das Ausgangsanpassungsnetzwerk inklusive Balun wurde bei dem untersuchten CMOS-
Verstéarker auflerhalb des Chips (offchip) realisiert (siehe Abschnitt 4.1 und Bild 4.1),
und somit kann die Charakteristik nur in Verbindung mit dem PCB getestet werden.
Fiir die Untersuchung der Schwankungen zwischen einzelnen Exemplaren wurden zehn
weitere Verstéirker gemessen. Zur qualitativen Auswertung wurden die AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien berechnet, siche Bild 6.41. In diesen Bild wird deutlich, dass die
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Abbildung 6.41: Mit den Standardeinstellungen gemessene AM-AM- und AM-PM-Kennlinien
von zehn weiteren Verstarkerexemplaren. Verstarker Nummer 28 ist der Refe-
renzverstéirker fiir alle anderen in dieser Arbeit prasentierten Messergebnisse.

Amplituden um 10% und die Phasen um 10° abweichen konnen. Um eine Differenzie-
rung der moglichen Verédnderungen vorzunehmen, ist die logarithmische Darstellung zu
empfehlen und auf die Verstiarkungsdarstellung zuriickzugreifen, siehe Bild 6.42. Man
kann bei der Verstarkung deutlich die Variabilitdt der Kleinsignalverstédrkung, die Hohe
der Uberschwinger und die x-Achsenskalierung bei tiefer Kompression sehen.

Die moglichen x-Achsenskalierungen bei den Verstarkungsverlaufen unterscheiden sich
hier von den x-Achsenskalierungen, bei der die Phasenverlaufe fiir kleine Phasen tiberein-
anderliegen. Eine separate Skalierung der Ausgangsleistung auf eine einheitliche Klein-
signalverstarkung und eine Skalierung der Eingangsleistung auf einen einheitlichen Pha-
senverlauf bei kleinen Eingangsleistungen ergab, dass hohe Uberschwinger zu einer frii-
heren Phasendrehung und zu einer spéteren Kompression der Ausgangsleistung fiihren
(ohne Bild). Eine einheitliche x-Achsenskalierung zur Abbildung der Kennlinien ver-
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Abbildung 6.42: Kennlinien der elf Verstirker in logarithmischer Achseneinteilung (Leistungen
in dB). Der Referenzverstérker ist mit einem Stern markiert.

schiedener Exemplare auf eine einzige Kennlinie ist somit aufgrund der Anderung des

Uberschwingverhaltens nicht méglich.

Die moglichen Abweichungen der Memoryeffekte werden, wie im Abschnitt 5.3 erléu-
tert, anhand der Verstarkungsschwankungen (der Amplitude) im Zeitbereich gezeigt. Da-
zu wurde ein Zweitonsignal mit einem Zweitonabstand von 40 kHz gewéhlt, aufgrund der
starken Auspriagung eines Memoryeffektes. Mit Hilfe der zusétzlich gemessenen 625 kHz-
Zweitonsignale konnten die zeitlichen Verstarkungsschwankungen im Bild 6.43 berechnet

werden.

Zeit [us]

(a) Verstéarkungsschwankungen

0 5 10 15 20 25
Zeit [us]

(b) Phasenschwankungen

Abbildung 6.43: Exemplarvariation der Verstarkungs- und Phasenschwankungen im Zeitbereich,
welche durch den 34 kHz-Memoryeffekt verursacht werden - gemessen fiir elf
verschiedene Verstiarker (Eingangsspitzenleistung ist 3dBm).

Bild 6.43 zeigt, dass die Auspriagung des Memoryeffekts kaum durch Prozess- und Auf-
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6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

bauschwankungen beeinflusst wird. Fiir die Variation des Memoryeffektes bei 170 kHz
wurde mit einem Zweitonabstand von 200 kHz bei einer Eingangsleistung von -5 dBm die
zeitlichen Schwankungen berechnet, um die Beeinflussung des 34 kHz Memoryeffekts aus-
zuschlieflen, siehe Bild 6.44. Die Ergebnisse in Bild 6.44 bestétigen auch hier die Aussage,
dass die Auspriagung der Memoryeffekte vernachliassigbar iiber die Exemplare streut.
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Abbildung 6.44: Exemplarvariation der Verstiarkungs- und Phasenschwankungen im Zeitbereich,
die durch den 170 kHz-Memoryeffekt verursacht werden - gemessen fiir elf ver-
schiedene Verstéirker (Eingangsspitzenleistung ist -5 dBm).

6.9 Zusammenfassung

Im Kapitel 4 und Kapitel 5 wurde gezeigt, dass die speicherlose Vorverzerrung geeignet
ist mit der Existenz von Memoryeffekten den untersuchten Verstéirker vorzuverzerren.
Hierbei konnten die Spezifikationen der GSM-, UMTS-, und WLAN-Standards mit viel
Marge eingehalten werden - trotz der vorhandenen Memoryeffekte. Diese Ergebnisse
gelten jedoch nur fiir eine Betriebsbedingung.

Dieses Kapitel untersuchte nun detailliert und im groffen Umfang die Auswirkungen
der Betriebsbedingungsschwankungen auf die Nichtlinearitiat bzw. auf die AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien.

Im Vordergrund der Untersuchungen stand das Skalierungsverhalten der AM-AM-
und AM-PM-Kennlinien, welches eine sehr einfache Kompensation dieser Schwankun-
gen zuldsst, womit sich das Kapitel 7 detailliert beschéftigt. Dieses Skalierungsverhalten
wurde bei der Untersuchung der Nichtlinearitdten bei Variation der Umgebungstempe-
ratur herausgefunden. Es konnte gezeigt werden, dass sich mit zwei Skalierungsfaktoren,
dem Kleinsignalverstiarkungsfaktor und dem Nichtlinearitatsfaktor alle AM-AM- und
AM-PM-Kennlinien auf eine Gesamtkennlinie abbilden lassen.

Im Abschnitt zur Umgebungstemperatur wurden Ursachen und Wirkmechanismen
dieser Kleinsignalverstarkungs- und Nichtlinearitdtsskalierung untersucht. Als wesent-
liches Ergebnis ist festzuhalten, dass in einem mehrstufigen Verstirker die Anderung
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6.9 Zusammenfassung

der Kleinsignalverstiarkung der vorangegangen Stufen zu einer Skalierung der Nichtli-
nearitét der nachfolgenden Stufe fiihrt. Damit zeigt jeder mehrstufige Verstarker ein
Skalierungsverhalten der Nichtlinearitdt. Beim Skalierungsverhalten der Kleinsignalver-
starkung konnte im Falle der Temperatur eine exponentielle Abhéngigkeit gemessen
werden. Mit theoretischen Untersuchungen konnte dann gezeigt werden, dass die Tem-
peraturabhéngigkeit der Einsatzspannung und die der Beweglichkeit fiir das beobachtete
Skalierungverhalten der Kleinsignalverstarkung verantwortlich ist.

Das Skalierungsverhalten diente als Vorlage fiir alle weiteren untersuchten Betriebs-
bedingungsschwankungen in Hinblick auf die damit mogliche Kompensation innerhalb
eines Vorverzerrungssystem. In der Tabelle 6.2 sind die Ergebnisse aller untersuchten
Betriebsbedingungen zusammengefasst. Fiir die Variation der Temperatur, des Tastver-
héltnisses, der Eingangsleistung und des Arbeitspunkts der Treiberstufe konnte gezeigt
werden, dass die Skalierung im vollen Umfang giiltig ist, also eine Abbildung auf eine Ge-
samtkennlinie moglich ist und das Verfahren zur Kompensation (Kapitel 7) anwendbar
ist. Das Skalierungsverhalten bei Variation des Tastverhéltnisses und der Eingangsleis-
tung lasst sich, wie es in den betreffenden Abschnitten nachgewiesen wurde, auf einen
Temperatureffekt zurtickfiihren.

Betriebsbedingung Skalierbarkeit
(Kompensierbarkeit nach Kapitel 7)
Temperatur vollstandig
Eingangsleistung vollsténdig
Tastverhaltnis vollstandig
Last keine
Tragerfrequenz teilweise, separate Anpassung des Phasenverlaufs
(evtl. 2-fache Skalierung anwendbar)
Arbeitspunkt Treiberstufe vollstandig
Arbeitspunkt Endstufe teilweise, Uberschwingverhalten éndert sich
(evtl. vollstdndig mit 2-facher Skalierung)
Versorgungsspannung teilweise (nur AM-PM) bzw.
vollstdndig mit 2-facher Skalierung
Prozessvariation keine (tolerierbar)

Tabelle 6.2: Ergebnisse der Auswirkungen der Betriebsbedingungsschwankungen auf die Nichtli-
nearitéit in Bezug auf das Sklalierungsverhalten.

Fir die Variation der Tragerfrequenz ist zwar teilweise ein Skalierungsverhalten zu
beobachten (bei der AM-AM-Kennline), jedoch miisste die Steilheit der Phasendrehung
und die Verstarkungsexpansion bei hohen Frequenzen zusétzlich angepasst werden. Bei
der Untersuchung zur Auswirkung der Versorgungsspannungsschwankung auf die Nicht-
linearitdt konnte gezeigt werden, dass zwar die AM-PM-Kennlinien mit guter Naherung
skaliert werden, jedoch nicht in gleicher Weise wie bei der AM-AM-Kennlinie. Zusétz-
lich verhindert die Anderung der Verstirkungsexpansion eine Anwendung der Skalie-

165



6 Einfluss der Betriebsbedingungen auf die Nichtlinearitit

rung. Diese Problem kann mit einer 2-fachen Skalierung unter Zuhilfenahme eines wei-
teren Skalierungsfaktors fiir den Kompressionsbereich gelost werden. Damit kénnen die
Kennlinien mit unterschiedlichen Verstarkungsexpansionen auf einer Gesamtkennlinie
abgebildet und folglich kompensiert werden.

Bei der Untersuchung des Einflusses der Prozessschwankung und der Lastédnderung
kann kein Skalierungsverhalten beobachtet werden. Zudem ist im Falle der Lastdnderung
die Anderung der Nichtlinearitit sehr groB, so dass diese nicht toleriert werden kann. Eine
geeignete Kompensation bzw. ein lastunabhéngiger Verstarkerentwurf ist hier zwingend
erforderlich.

Neben der Untersuchung der Verdnderung der Nichtlinearitdten wurden in den Ab-
schnitten fiir die Lastvariation, Arbeitspunkteinstellung, Versorgungsspannung und Pro-
zessvariation auch die Auswirkungen auf die vorhandenen Memoryeffekte dargestellt. Die
Starke der Memoryeffekte ist bei allen untersuchen Verstérkern in etwa gleich, Schwan-
kungen im Aufbau, der verwendenten diskreten Bauelemente und die Variationen von
Chip zu Chip haben somit keinen wesentlichen Einfluss auf die Memoryeffekte. Hingegen
kann mit einer Arbeitspunkteinstellung in Richtung Klasse-A-Betrieb der Memoryeffekt
verringert werden. Eine Lastéanderung fiihrt jedoch zu einer groflien Verdnderung des Me-
moryeffektverhaltens. Hierbei konnte z.B. der Einfluss der Stérke der Nichtlinearitiat auf
die Starke vorhandenen Memoryeffekte mit einer unterschiedliche Anregung der Effekte
begriindet werden.
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/ Kompensation von
Betriebsbedingungsanderungen

Im vorangegangenen Kapitel wurden die Auswirkungen einer Anderung der Betriebs-
bedingungen auf die Charakteristik eines Leistungsverstéirkers eingehend analysiert. Es
konnte im Falle der Variation der Temperatur eine Systematik im Verlauf der AM-AM-
und AM-PM-Kurven festgestellt werden. Diese Systematik kann durch eine Skalierung
der Eingangsleistung (x-Achse) und eine Skalierung der Ausgangsleistung (y-Achse) bei
der Darstellung der Kennlinien beschrieben werden!. Es wurde gezeigt, dass sich ohne
Einschréankung alle AM-AM-Kurven und mit vernachldssigbaren Einschrankungen alle
AM-PM-Kurven auf eine Gesamtkennlinie abbilden lassen. Auch fiir andere im Kapitel 6
untersuchten Betriebsbedingungsschwankungen konnten Skalierungsabhéngigkeiten ge-
funden werden, bei denen die ganzen Kennlinien oder ein Teilabschnitt der Kennlinien
auf eine Gesamtkennlinie abgebildet werden konnten.

Die Skalierbarkeit bzw. die Abbildung auf eine Gesamtkennlinie kann in einem Vorver-
zerrungssystem zu wesentlichen Verbesserungen fithren. Denn aus der Gesamtkennlinie
kénnen wieder die einzelnen Kennlinien abgeleitet werden. Damit wird die Moglichkeit
eroffnet, mit nur einer Gesamtkennlinie ein Vorverzerrungssystem zu betreiben, dass
auch bei Schwankungen der Betriebsbedingungen zuverlassig arbeitet.

In diesem Kapitel wird zunéchst auf bereits bekannte Techniken fiir die Kompensation
der Betriebsbedingungsédnderungen eingegangen. Diese versuchen, die Linearitéit des Sys-
tems mit einem allgemeinen Ansatz zu verbessern. Danach wird auf die in dieser Arbeit
vollig neu entwickelte Methode eingegangen, bei der die Skalierbarkeit der Kennlinien
zu einem wesentlich einfacheren Gesamtsystem fiihrt. Abgeschlossen wird dieses Kapitel
mit Messergebnissen eines Vorverzerrungssystems, das mit der vorgestellten Skalierungs-
methode den Einfluss der Umgebungstemperatur kompensiert.

7.1 Generische Vorverzerrungssysteme fiir die Korrektur von
Schwankungen der Betriebsbedingungen

Bereits im Jahr 1985 wurde ein Vorverzerrungssystem entwickelt, das die negativen Aus-
wirkungen der Temperaturdnderung auf die Linearitéit eines Leistungsverstirkers kom-
pensieren soll (Nannicini, 1985). Hier kommt ein analoger Vorverzerrer zum Einsatz, siehe
Bild 7.1. Er arbeitet auf der Zwischenfrequenz (ZF), besteht aus einem verédnderbaren
Phasenschieber (VPS) und aus einem variablen Dampfungsglied (VLD) fiir die erzeug-
ten Intermodulationen dritter Ordnung (realisiert mit dem z3-Modul). In einer digitalen
Logik werden aus dem gemessenen und digitalisierten Temperaturwert die Korrektur-
werte bestimmt, mit welchen der Phasenschieber und das Démpfungsglied angesteuert

'Bzw. durch eine Skalierung der Kleinsignalverstirkung und der Nichtlinearitét.
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Aufwarts-
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Abbildung 7.1: RF-Vorverzerrer zur Kompensation der temperaturverursachten Nichtlinearité-
ten mit Hilfe eines Temperatursensors

werden. In der genannten Verdffentlichung wird nur das Prinzip der Vorverzerrung vor-
geschlagen. Es werden keine Vorschldge unterbreitet, wie die Logik aufgebaut sein kann
und nach welchem Algorithmus sie arbeitet.

Kombiniert man die Vorverzerrung zur Eliminierung der Temperaturabhéngigkeit mit
der Vorverzerrung zur Linearisierung der AM-AM- und AM-PM-Kurven, ergibt sich ein
allgemeiner Ansatz fiir temperaturunabhéngige Vorverzerrungssysteme ohne Signalriick-
kopplung, siehe Bild 7.2. Es handelt sich hier um einen gain-based-Vorverzerrer, siehe
Abschnitt 3.3.2. Da bei diesem Typ bereits die Kompensation der Nichtlinearitiat in ei-
nem Seitenpfad erfolgt, kann mit einem weiteren Seitenpfad die Temperaturkorrektur
erfolgen. Im Bild 7.2 werden die Korrekturwerte addiert, bevor sie mit dem Eingangssi-
gnal = (komplexes Basisbandsignal) multipliziert werden. Es ist auch vorstellbar, beide
Korrekturwerte zu multiplizieren, wenn sich dadurch eine Verbesserung des Vorverzer-
rungssystems ergibt.

x > Tyorv
Vorverzerrung
Nichtlinearitat
Vorverzerrung
Temperatur
ADC Temperatur-
Sensor

Abbildung 7.2: Allgemeines Vorverzerrungsprinzip am Beispiel der Temperatur, bei der die tem-
peraturbedingten Anderungen in einem separaten Pfad korrigiert werden

Die Vorverzerrung fiir die Nichtlinearitdt kann mit einer LUT gut umgesetzt werden.
Wiirde man keine getrennte Kompensation der Temperatur vornehmen, miisste die LUT
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7.2 Korrektur der Auswirkung von Betriebsbedingungsschwankungen mit Skalierungsfaktoren

um die Dimension der Temperatur erweitert werden. Das wiirde die LUT erheblich ver-
groffern sowie zu einem hoheren Flachenbedarf und Stromverbrauch des Gesamtsystems
fithren. Aus diesem Grund muss fiir den Vorverzerrungspfad, der die Temperaturschwan-
kung kompensiert, eine einfachere Losung gefunden werden, als fiir die Kompensation
der Nichtlinearitat erforderlich ist.

In dem Artikel (Hammi u. Ghannouchi, 2005) wurde eine Variante vorgestellt, die
mit Inphase(])- und Quadratur(Q)-Signalen arbeitet, jedoch die Vorverzerrung in Po-
larkoordinaten (r,p) durchfiihrt, siche Bild 7.3. Der Autor untersuchte nicht die Tem-

I = Lvorv
Komplex-

Multiplizierer

Q
— : {1l
Adressierungs- LUT ,q_\, polar
einheit (%) N\ zu

kartes.

j Q’UO’V‘U

Temp. —
abhangige
Anpassung

Abbildung 7.3: Digitale Basisbandvorverzerrung mit temperaturabhéngiger Anpassung in Polar-
koordinaten parallel zum LUT

peraturabhingigkeit im Detail. Vielmehr beschreibt er einen ersten Versuch, bei dem
die Verstiarkung und die Phase mit einer linearen Funktion in Abhéngigkeit von der
Temperatur korrigiert werden. Die lineare Funktion wurde willkiirlich gewéhlt, um die
AM-AM- und AM-PM-Kurven geeignet anzupassen. Der untersuchte Temperaturbereich
von 25 °C bis 45 °C mit nur drei untersuchten Temperaturen belegt, dass diese Methode
nicht zur Kompensation grofier Temperaturbereiche (AT ~100°C) geeignet ist.

Im Allgemeinen kann das im Bild 7.2 dargestellte System nicht nur fiir die Temperatur,
sondern auch fir anderere Betriebsbedingungen herangezogen werden. Voraussetzung
ist, dass die jeweilige Betriebsbedingung durch einen Sensor gemessen und der digitalen
Vorverzerrung zugefithrt werden kann.

7.2 Korrektur der Auswirkung von
Betriebsbedingungsschwankungen mit Skalierungsfaktoren

FEine vollig neue und zudem einfache Methode zur Kompensation der Betriebsbedin-
gungsabhéngigkeit wird im Folgenden entwickelt. Grundlage ist eine durch Messung und
Simulationen bestétigte Skalierbarkeit der Kennlinien bei Betriebsbedingungsschwan-
kungen (vgl. Kapitel 6).

Die von den Betriebsbedingungen abhéngigen AM-AM- und AM-PM-Kennlinien kén-
nen allgemein durch ein komplexes Polynom ausgedriickt werden, sieche Abschnitt 3.1.1.
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7 Kompensation von Betriebsbedingungsanderungen

Die komplexen Koeffizienten a,(B) sind dabei abhéngig von der Betriebsbedingung B:

N
y=fra(z) =) an(B)z" (7.1)
n=1

Im Falle der Skalierbarkeit kann, wie im Abschnitt 6.1.2 gezeigt, die Temperaturabhén-
gigkeit aus den Koeffizienten herausgezogen werden. Die betriebsbedingungsabhéngigen
Anteile werden in Skalierungsfaktoren zg, und yg fiir die x- und y-Achse ausgelagert,
so dass gilt:

N n

n=1
e (B)"
ysk(B)

Die Gesamtkennlinie, auf die sich alle Kennlinien abbilden lassen, wird als fp4 o bezeich-
net, wobei der Index 0 fiir die Referenz- bzw. Gesamtkennlinie steht. Der allgemeine Fall
fiir Gleichung (7.2) ist dann:

mit a,(B) = a,

Ysk(B) -y = frao(zsk(B) - z) (7.3)

Formt man Gleichung (7.2) geeignet um, kénnen die Kleinsignal-( faktors) und Nicht-
linearitétsfaktoren (faktoryy)? aus den skalierten AM-AM- und AM-PM-Kurven in
Bild 6.9 extrahiert werden:

whB) LSS an(B) ) (7.4)
=a T an( s T .
V=9 (B yr(B) &= TR

— faktornr,(B)

1/ faktor o (B)

Die Funktion fpanorm = fpa/a1 ist die auf eine Kleinsignalverstirkung von Eins (= 1)
normierte Funktion von fpa. Da die Vorverzerrung nicht die Kleinsignalverstarkung
beeinflussen soll, wird fiir die modellbasierte Vorverzerrung die inverse Funktion f ;im orm
der normierten Verstarkerfunktion fpanerm herangezogen:

Lvorv = f};}}norm(‘r) (75)
denn es gilt:
Ylin = fPA(xvorv) - alfPAnorm(xvorv) - alfPAnorm (f;inorm(x)) = a1xr (76)

In den Gleichungen (7.5) und (7.6) ist die Betriebsbedingungsabhéngigkeit in der Funk-
tion fpAnorm enthalten. Lost man die betriebsbedingungsabhéngigen Faktoren heraus,

2Vgl. Gleichung (6.11)
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7.2 Korrektur der Auswirkung von Betriebsbedingungsschwankungen mit Skalierungsfaktoren

wie in (7.3) dargestellt, und bildet die inverse Funktion, wird die Anwendung der Ska-
lierungsfaktoren deutlich:

Ysk(B) - = P Anorm,0 (a?sk(B) . xvorv>

flginorm,o (ySk(B) ’ l’) = $sk(B) * Lyorv

1
LTyorv = mf;}}norm,o(ysk(B) . .Z') (77)

In Gleichung (7.7) ist f;}lnormo die Vorverzerrungsfunktion (inverse, normierte Ver-
starkerfunktion) bei gegebener Referenztemperatur. Damit ist das betriebsbedingungs-
kompensierende Vorverzerrungssystem fiir den modellbasierten bzw. polynombasierten
Ansatz beschrieben, dessen schematische Umsetzung in Bild 7.4 gezeigt wird.

T ﬁ@ﬁ I Panormo () Q@: Tvore

ysk(B) 1/Isk(B)

| e

Abbildung 7.4: Von der Betriebsbedingung unabhéngiges Vorverzerrungssystem, das die inverse
PA-Charakteristik verwendet

ADC |« Sensor

Die andere Kategorie der Vorverzerrungssysteme bilden die sogenannten gain-based-
Vorverzerrer (vgl. Abschnitt 3.3.2). Diese Vorverzerrungssysteme lassen sich sehr gut
mit LUT-basierten Systemen umsetzen (Cavers, 1990). Dabei wird das Basisbandsignal
verzerrt, indem das Eingangssignal mit einem Korrekturfaktor in Abhéngigkeit vom
Betrag der Eingangsamplitude multipliziert wird.

Die dafiir notige Vorverzerrungsfunktion fyorverzerrung €rhilt man durch die Eliminie-
rung des linearen Anteils der inversen Funktion:

flgzinorm O(ysk(B) : l’)
vorverzerrun s B) -x)= 2
f g(y k(B) - ) yor(B) @

Setzt man Gleichung (7.8) in Gleichung (7.7) ein, erhdlt man die Gleichung fiir den
gain-based-Vorverzerrer:

(7.8)

vorv — T 7\ Jworverzerrun s B : 7.9

Fir diese Art der Vorverzerrung kénnen die Skalierungsfaktoren, die aus den Bildern 6.8
und 6.7 extrahiert und in (7.4) definiert wurden, direkt verwendet werden. Aus Gleichung
(7.9) wird mit Hilfe der Skalierungsfaktoren:

Tyory = & - faktora(B) - fuorverzerrung(faktor a(B) - faktornr(B) - x) (7.10)
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T A X :@ > Toorv

fvorver‘zer'rung(x)

faktor 4(B) faktorni(B)
~ B
it ADC <« Sensor

Abbildung 7.5: Gain-based-Vorverzerrungssystem mit Kompensation von Schwankungen auf-
grund von Betriebsbedingungsénderungen

Das entsprechende Blockschema ist in Bild 7.5 dargestellt.

Die in diesem Abschnitt verwendeten Signale z, x4 und y sind komplexe Basisband-
signale, die entweder das Inphase- und Quadratursignal in einem kartesischen System
oder das Betrags- und Phasesignal in einem Polarsystem représentieren. Des Weiteren
sind die Skalierungsfaktoren reell und beeinflussen nur die Amplitude des Ein- bzw.
Ausgangssignals.

7.3 Umsetzung in einem digitalen Vorverzerrungssystem ohne
Signalriickkopplung

Fiir mobile Geréte ist, wie zuvor dargestellt, ein LUT-basiertes Vorverzerrungssystem
derzeit das vielversprechendste aller Implementierungsformen. Wie im Abschnitt 3.3 er-
lautert, stellen die modellbasierten Vorverzerrungssysteme wesentlich héhere Anspriiche
an die Recheneinheit (DSP) des mobilen Gerites als die LUT-basierten Systeme. Dieser
Vorteil der LUT-Implementierung ist jedoch nur dann von Bedeutung, wenn die Kennli-
nie des PA eine Ordnung gréfer als fiinf hat und die Memoryeffekte tolerierbar sind. Aus
diesem Grund werden die verschiedenen Varianten fiir eine Umsetzung in einem digitalem
Vorverzerrungssystem anhand eines LUT-basierten Vorverzerrungssystems entwickelt.
Grundlage ist somit das in Bild 7.5 dargestellte System. Die Methodik fiir die Entwick-
lung der nachfolgend vorgestellten Varianten kann auch auf modellbasierte Vorverzerrer
inklusive der speicherbehafteten Varianten (siehe Kapitel 3) angewandt werden, um die
entsprechenden Varianten zu erhalten. Das Blockschema dieser Vorverzerrungstypen ist
im Bild 7.4 gezeigt.

In den néchsten Abschnitten wird auf die konkrete Umsetzung der Basisbandsignale
und der Skalierungsfaktoren sowie auf Systemvarianten eingegangen, die nur einen der
beiden Skalierungsfaktoren berticksichtigen.
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7.3 Umsetzung in einem digitalen Vorverzerrungssystem ohne Signalriickkopplung

7.3.1 Implementierungsformen fiir kartesische und polare Basisbandsignale

Im vorangegangenen Abschnitt wurden die Betrachtungen mit komplexen Basisbandsig-
nalen durchgefiihrt. Sie vereinfachen wesentlich die mathematische Beschreibung, sind
aber fiir eine tatséchliche Implementierung nicht geeignet, weil der DSP keine komplexen
Signale verarbeitet und die Signalschnittstellen (A/D-Wandler) nur mit reellen Signa-
len arbeiten. Es gibt prinzipiell zwei verschiedene Moglichkeiten, die komplexen Signale
darzustellen (vgl. Abschnitt 3.1): in kartesischen Koordinaten oder in Polarkoordinaten.

Fiir den géngigen Fall der kartesischen Darstellung wird der Realteil durch das In-
phasesignal (I) und der Imaginérteil durch das Quadratursignal (Q) abgebildet, siehe
Abschnitt 3.1.1. Bei der Umsetzung eines solchen Systems miissen die komplexen Pfa-
de in I- und Q-Pfade aufgetrennt werden. Die Skalierungsfaktoren (in Abschnitt 7.2)
beeinflussen den Betrag und miissen daher mit beiden Signalen multipliziert werden
(a/I%2 + Q2 = \/(al)? + (aQ)?). Da die Eintriige der LUT in Abhéngigkeit vom Betrag
des Eingangssignals abgespeichert sind, kann eine Multiplikation eingespart werden. Der
Nichtlinearitatsfaktor wird erst nach der Adressberechnung bzw. Betragsbildung hinzu-
multipliziert. Das entsprechende System ist im Bild 7.6 dargestellt.

I
x) komplexer = Luory
Multiplizierter
Q X : Q’UOT’U
R [l
— Adressen- LUT
berechnung
| Verstiarkungsfaktor | | Nichtlinearitatsfaktor |
T L [ADC | Semsr |

Abbildung 7.6: Temperaturkompensiertes LUT-basiertes Vorverzerrungssystem unter Verwen-
dung von Inphase- und Quadratursignalen

Im Falle eines Polarsystems miissen die komplexen Signale in ein Betragssignal (r)
und in ein Phasensignal (¢) aufgeteilt werden, siehe Abschnitt 3.1.1. Diese Implementie-
rungsform eignet sich gut, weil hier nur die Betragssignale mit den Skalierungsfaktoren
multipliziert werden miissen. Somit sind nur zwei zusétzliche Multiplikationen nétig, um
die Skalierungsfaktoren in einen Polar-Vorverzerrer zu integrieren, siehe Bild 7.7.

7.3.2 Implementierungsformen fiir die Skalierungsfaktoren

In Bild 7.6 und Bild 7.7 ist nicht néher auf die Ausfihrung der Skalierungsfaktoren ein-
gegangen worden. In diesem Abschnitt werden nun Moglichkeiten vorgestellt, wie die
Bereitstellung der Skalierungsfaktoren fiir die jeweilige Multiplikationseinheit erfolgen
kann.

Man unterscheidet auch hier wieder zwei grundlegende Formen, die im Folgenden als
generische wertediskrete Variante und als gleichungsbasierte Variante bezeichnet werden.
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Abbildung 7.7: Temperaturkompensiertes LUT-basiertes Vorverzerrungssystem unter Verwen-
dung von Betragsamplituden und Phasensignalen

Beide Varianten werden am Beispiel der Temperatur erlautert, weil der Temperaturein-
fluss vollstdndig durch Skalierungsfaktoren beschrieben werden kann und zusétzlich eine
Formel fiir die Berechnung der Skalierungsfaktoren gefunden wurde.

Die beiden Varianten fiir die konkrete Umsetzung der Skalierungsfaktoren werden am
Beispiel der LUT-Implementierung mit I/Q-Signalen gezeigt, konnen aber gleichermaflen
auf ein Polarsystem oder auf die entsprechenden modellbasierten Ansétze angewendet
werden.

Generische wertediskrete Variante

Bei der generischen Variante werden die Skalierungsfaktoren fir die jeweiligen Tempe-
raturen in einem Speicher abgelegt. Die mit einem Sensor gemessenen Temperaturwerte
miissen fiir die Adressbildung mit Hilfe eines A/D-Umsetzer diskretisiert werden. Die
diskreten Temperaturwerte werden mit der Adressierungseinheit auf den Adressbereich
der LUT abgebildet. Mit Hilfe von Simulationen und Messungen kann die optimale An-
zahl der benotigten Werte ermittelt werden, damit die Spezifikation fiir die Linearitét
eingehalten wird. Im einfachsten Fall kann der ADC mit der Adressierungseinheit zu-
sammengefasst werden, wenn der Wertebereich des ADC mit dem Adressbereich der
LUT tibereinstimmt. Das Blockschaltbild fiir diese Umsetzung mit /- und @-Signalen
ist in Bild 7.8 dargestellt.

Gleichungsbasierte Variante

In dieser Variante werden die Skalierungsfaktoren mit Hilfe einer Formel berechnet, die
nur von der Betriebsbedingung abhéngig ist. Im Falle der Temperatur konnte eine expo-
nentielle Abhéngigkeit nachgewiesen werden (Abschnitt 6.1.2). Pro 10°C &nderten sich
bei dem untersuchten Verstirker der Verstiarkungsfaktor um 1,066 und der Nichtlinea-
ritdtsfaktor um 0,951. Ausgehend von einer Referenztemperatur T, bei der die Skalie-
rungsfaktoren 1 sind, kénnen alle weiteren Faktoren bei abweichender Temperatur mit
folgenden Formeln bestimmt werden:
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Abbildung 7.8: Umsetzungsbeispiel der generischen wertediskreten Variante mit Hilfe von LUT

T-Ty

faktory = by~ mit by = 1,066 (0,56dB)
faktoryy, = byz ™" mit by = 0,951 (—0,44dB) (7.11)

Diese Formeln lassen sich mit Hilfe der Logarithmus- und Potenzgesetze in Exponen-
tialfunktionen beliebiger Basis umrechnen:

1 ln(balt)

breu 7T mit ¢ = — 7.12
T 10 (o) (7.12)
Fiir den allgemeinen Fall mit der Basis e ergeben sich folgende Gleichungen:
faktor, = ecAT=T0) it ey = 0, 0064
faktorny = eNET=T0) mit enp = —0,00502 (7.13)

Diese Formeln werden mit dem digitalisierten Temperatursignal im DSP berechnet und
den Multiplikationseinheiten fiir die Korrektur der Kleinsignalverstarkung und der Nicht-
linearitat zugefithrt. Die entsprechende Umsetzung ist in Bild 7.9 gezeigt.

Es kann unter Umsténden giinstig sein, die Skalierungsfaktoren mit Formeln anderer
Basis auszudriicken (z.B. zwei). Wenn keine Potenzfunktionen fiir die Implementierung
zur Verfiigung stehen, muss eine Potenzreihenentwicklung (7.14) mit entsprechender
Genauigkeit in Betracht gezogen werden. Das bedeutet, dass sie erst nach hinreichend
vielen Termen abgebrochen werden darf.

.Z'l .1'2 x3 x _k

T
e TR T ZOF (7.14)

Ist die gleichungsbasierte Variante nicht mit vertretbarem Aufwand zu verwirklichen,
muss auf die generische wertediskrete Variante zuriickgegriffen werden.
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Abbildung 7.9: Umsetzungsbeispiel der gleichungsbasierten Variante

7.3.3 Varianten der Kompensation der Kleinsignalverstarkungs- oder der
Nichtlinearitatsschwankungen

In den vorangegangen Abschnitten wurden Varianten aufgezeigt, die gleichzeitig die
Kleinsignal- und Nichtlinearitdtsschwankungen kompensieren. In einem Vorverzerrungs-
system miissen nicht zwingend beide Kompensationen erfolgen. Da beide Effekte unab-
héngig von einander sind, kdnnen sie auch getrennt voneinander kompensiert werden.

Alleinige Kompensation der Nichtlinearitatsschwankungen

Wenn in einem Ubertragungssystem die Schwankung der Kleinsignalverstirkung toleriert
werden kann oder mit anderen Mitteln kompensiert wird (z.B. durch ein System fiir
die Konstanthaltung der Ausgangsleistung), kann auf deren Kompensation verzichtet
werden. Somit ist nur noch die Multiplikation mit den Nichtlinearitatsfaktoren noétig,
um eine Linearisierung unabhéngig von der Temperatur zu gewéhrleisten. Der Pfad fiir
die Kompensation der Kleinsignalverstarkung entféllt, siehe Bild 7.10. Diese Variante
wird fiir die Simulation und Messung in Abschnitt 7.5 verwendet.

Alleinige Kompensation der Kleinsignalverstarkungsschwankungen

Wenn ein Verstédrker hinreichend linear arbeitet, kann die Vorverzerrung und damit
auch die Kompensation der temperaturabhéngigen Nichtlinearitdt weggelassen werden,
siehe Bild 7.11. Eine weitere Anwendung resultiert aus der Eigenschaft, dass fiir kleine
Eingangsleistungen und dem damit verbundenem hohen Back-Off-Arbeitsbereich® der
Verstérker linear arbeitet. Wenn der Verstérker in diesem Bereich betrieben wird, kann
die Vorverzerrung ausgeschaltet werden, so dass nur noch die Kleinsignalverstérkungs-
korrektur in Betrieb bleibt. Auf diese Weise entfallt die Verlustleistung, die sonst durch
die Vorverzerrungseinheit verursacht wiirde.

3Vgl. Abschnitt 2.1.1.
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Abbildung 7.10: Umsetzungsbeispiel, bei dem nur die Kompensation der Nichtlinearitdtsschwan-
kungen beriicksichtigt wird.
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Abbildung 7.11: Umsetzungsbeispiel fir die Kompensation der temperaturbedingten Schwan-
kung der Kleinsignalverstdrkung ohne Linearisierung

7.4 Umsetzung in einem digitalen Vorverzerrungssystem mit
Signalriickkopplung

Adaptive Systeme besitzen zusétzlich zum Vorverzerrungsteil, der einem System ohne
Riickkopplung entspricht, einen Adaptionsteil (vgl. Abschnitt 3.3.4). Dieser Adaptions-
teil ist stdndig oder nur zeitweise in Betrieb, um die Vorverzerrung an die gednderten
Betriebsbedingungen anzupassen. In einem LUT-basierten System (Abschnitt 3.3.2) wer-
den die Eintrage der LUT und in einem modellbasierten System die Koeffizienten der
inversen Funktion in geeigneter Weise verdndert. Die Temperaturunabhéngigkeit des
Vorverzerrungsteils wird erreicht, indem das Vorverzerrungssystem um die Skalierungs-
faktoren erweitert wird, wie es in den vorangegangenen Abschnitten detailliert gezeigt
wurde. Dieser Abschnitt geht deshalb nur auf den Adaptionsteil ein.

Die auf eine Kleinsignalverstéirkung von Eins normierte Gesamtkennlinie fpanorm,0
lasst sich aus (7.3) ableiten:

ysk(B) Yy=ay- fPAnorm,O ("Bsk(B) . :E) (715)
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7 Kompensation von Betriebsbedingungsanderungen

Die Adaptionseinheit bestimmt die normierte Gesamtkennlinie und errechnet daraus die
inverse Funktion f;}xmrmo flir die modellbasierten Systeme bzw. die Vorverzerrungs-
funktion fyorverzerrung filr die Gain-Based-Vorverzerrer. Mit der Gleichung (7.15) ist die
Anwendung der Skalierungsfaktoren fiir die modellbasierten Systeme ausreichend be-
stimmt. Das entsprechende Blockschaltbild ist in Bild 7.12 dargestellt. Ein Nachteil bei
direkter Umsetzung der Gleichung wére die Notwendigkeit einer Division, um gleichzeitig
xgr und 1/xg, bereitzustellen. In dem Blockschaltbild wurde bereits die Divisionseinheit
durch die Einfiihrung eines zusétzlichen Skalierungsfaktors x4, umgangen, vgl. Bild 7.4.

ﬁ I \jh‘ { ADC ||

Sensor ‘

Abbildung 7.12: Temperaturunabhéngiges adaptives Vorverzerrungssystem, welches fiir die Um-
setzung von modellbasierten Vorverzerrern geeignet ist.

Fir den Gain-Based-Vorverzerrer wird Gleichung (7.15) erweitert, wobei die Skalie-
rungsfaktoren xgp, und y,, durch die Skalierungsfaktoren faktor o und faktoryy geeignet
ersetzt werden:

ysk(B)
xsk(B)
faktory(B) - faktornp(B) -y = a1 frpanorm, (faktoryp(B) - x) (7.16)

. a:sk(B) Yy = ap- fPAnorm,O (xsk(B) ’ .’L‘)

Die direkte Anwendung von (7.16) ist in Bild 7.13 gezeigt. Sie beinhaltet jedoch noch sehr
viele Multiplikationseinheiten. Die Anzahl der Multiplikationen kann erheblich reduziert
werden, wenn die Adaptionseinheit ohne vorherige Skalierung der Nichtlinearitit arbei-
tet. Da die Skalierung der Nichtlinearitét gleich der Verschiebung der x-Achse ist, muss
die Adresse bei der Ubertragung der aktualisierten Werte in die LUT angepasst werden.
Die Multiplikation der Adresse mit dem Nichtlinearitétsfaktor erfiillt diese Anforderung,
siehe Bild 7.14.

In allen Bildern fiir riickgekoppelte Systeme wird die Korrektur der Kleinsignalver-
starkung berticksichtigt (markiert mit M1). In tblichen Architekturen wird die Nor-
mierung auf eine Kleinsignalverstirkung von Eins nicht mit einem fest eingestellten
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7.4 Umsetzung in einem digitalen Vorverzerrungssystem mit Signalriickkopplung

Verstiarkungsfaktor erreicht, sondern mit einer dynamischen Anpassung?®. In diesem Fall
kann die Korrektur der Kleinsignalverstarkung entfallen. Fiir den im Bild 7.14 dargestell-
ten Fall ben6tigt man im Adaptionsteil nur eine zusétzliche Multiplikation im Vergleich
zur Variante ohne Korrektur der Temperaturschwankungen.

Komplex-
Multiplizierer
i _ ﬂ ﬂ Oszillator
Adre§5|er[_|ngs LT
einheit
‘Adaptionseinheit .
‘ ‘ Adaption

1T

Verstérkungsfaktor Nichtlinearitatsfaktor
! ADC }4—{ Sensor ‘

Abbildung 7.13: Temperaturunabhéngiges adaptives Vorverzerrungssystem, welches fir die Um-
setzung von gain-based-Vorverzerrern geeignet ist.

Komplex-
Multiplizierer
i _ ﬂ ﬂ Oscillator
Adres_smr_ungs LuT
einheit
| Addptl(}né(:‘lllhﬁlﬁ -
H H Adaption
[ IT
lVersté'xrkungsfaktor‘ l Nichtlinearitatsfaktor ‘
ﬂ { ADC H Sensor ‘

Abbildung 7.14: Modifizierte Variante von Bild 7.13, bei der erst bei der Ubertragung der LUT-
Koeffizienten die Skalierung der Nichtlinearitat zum Einsatz kommt.

st die Vorverzerrung mit Kleinsignalverstarkungsskalierung aktiv, so entfillt ebenfalls die Multi-
plikationseinheit M1.
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7.5 Simulation und Messung eines temperaturunabhangigen
LUT-basierten Vorverzerrungssystems

Aufgrund der hohen Nichtlinearitdten des untersuchten CMOS-Verstarkers wurde die
LUT-basierte Vorverzerrungsvariante fiir die Validierung des vorgestellten temperatur-
unabhéngigen Vorverzerrungsprinzips gewéhlt. Die komplexen Signale wurden mit In-
phase- und Quadratursignalen (siehe Bild 7.6) verwirklicht, weil die verwendeten Mess-
gerdte mit Inphase- und Quadratursignalen arbeiten, wie es im Folgenden bei der Be-
schreibung des Messaufbaus dargestellt wird. Die Anwendung der Skalierungsfaktoren
wurde mit der gleichungsbasierten Variante in Abschnitt 7.3.2 verwirklicht, da sie im
Falle der Temperaturabhéngigkeit im vollem Umfang giiltig ist. Damit entspricht das
Blockschaltbild des verwendeten Systems dem im Bild 7.9.

7.5.1 Simulation des temperaturunabhingigen Vorverzerrungssystems

Ausgangspunkt fiir die Simulationen sind die gemessenen AM-AM- und AM-PM-Kurven
bei unterschiedlichen Temperaturen. Die Spitzeneingangsleistung dieser gemessenen Zwei-
tonsignale ist 5dBm, was einer starken Kompression® von ca. 11dB entspricht. Im Ab-
schnitt 6.1.2 wurden bereits die gemessenen Kurven dargestellt (Bild 6.5 und Bild 6.6).

Fir die Simulation des vorgeschlagenen Konzeptes wurde MATLAB® verwendet und
wie folgt vorgegangen: Aus den I- und )-Signaldaten des idealen Eingangssignals und
des gemessenen Ausgangssignals wurden die diskreten Kennlinien (siehe Bild 6.5b und
Bild 6.6b) erstellt. Die fiir die Simulation nétigen Polynome der Kennlinien wurden mit
der Anwendung einer Polyfit-Funktion auf die diskreten Kennlinien von -30°C bis 80°C
erstellt.

Da sich alle Kennlinien im Falle des untersuchten Verstérkers auf die bei -30°C ge-
messene Kennlinie abbilden lassen, wurde diese Kurve als Referenzkennlinie (fp4 o, siehe
Abschnitt 7.2) festgelegt. Die Eintrage der LUT wurden wie in Abschnitt 4.6.1 beschrie-
benen berechnet. Der Simulationsablauf fiir jede gemessene Temperatur lasst sich wie
folgt darstellen:

1. Erzeugung des Eingangssignals in Form einer Rampe von 0 bis zur maximalen
Spitzenleistung

0,0064(T—Tp)

2. (optional) Multiplikation des Verstarkungsfaktors faktory = e nach

(7.13)

3. Berechnung der Adresswerte fiir die LUT entsprechend der Anzahl der LUT-
Eintrage

4. Multiplikation der Adresswerte mit faktoryy = e~%00%02T=10) nach (7.13)

5. Komplex-Multiplikation des verstarkungskorrigierten Eingangssignals (Punkt 2)
mit den Vorverzerrungswerten aus der LUT

5Vgl. Abschnitt 2.1.1.
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7.5 Simulation und Messung eines temperaturunabhingigen LUT-basierten Vorverzerrungssystems

6. Simulation der Verstiarkerverzerrung, indem das vorverzerrte Signal mit der Kenn-
linie bei der entsprechenden Temperatur verzerrt wird

Zunéchst wurde auf die zusétzliche Kompensation der Kleinsignalverstarkung verzich-
tet, um die korrekte Wirkungsweise der Kompensation der Nichtlinearitéit in Abhangig-
keit von der Temperatur darzustellen. Fiir eine anschauliche Darstellung wurden fiinf
Temperaturen aus den zwolf verfiigbaren ausgewéhlt und die Ergebnisse mit und ohne
Vorverzerrung gegeniibergestellt, siehe Bild 7.15.
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Abbildung 7.15: Simulation der temperaturunabhéngigen Vorverzerrung mit Hilfe von gemesse-
nen Kennlinien ohne Verstarkungsfaktor
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7 Kompensation von Betriebsbedingungsanderungen

Im Bild 7.15b ist die erfolgreiche Linearisierung der Amplitude zu sehen. Alle lineari-
sierten Ausgangswerte liegen auf einer Geraden, bis die maximale lineare Ausgangsleis-
tung erreicht und das Signal begrenzt wird. Das dazugehorige vorverzerrte Eingangssi-
gnal ist in Bild 7.15a zu sehen.

Die Phase, im Bild 7.15d dargestellt, lasst sich nur fiir die Referenztemperatur von
-30°C ideal linearisieren, da die LUT-Werte aus der Kennlinie bei -30 °C errechnet wur-
den. Dies bestétigt auch indirekt die korrekte Funktionsweise der simulierten Vorver-
zerrung. Mit zunehmender Temperatur konnen die Phasenwerte nicht mehr vollstandig
kompensiert werden, weil sich die Phasenverlaufe im Sattigungsbereich zunehmend un-
terscheiden, siehe gepunktete Linien in Bild 7.15d. Die maximale Phasenabweichung mit
Vorverzerrung bei 80 °C betrigt jedoch nur 12,1 °. Dieser Wert tritt bei starker Sattigung
auf. Wiirde man die Aussteuerung um 2 dB zuriickfahren, betriige die Phasenabweichung
im gesamten Temperaturbereich weniger als 3°.

FEine weitere Verbesserung der Phasenabweichung wird erreicht, wenn die Phasen-
kennlinie bei mittlerer Betriebstemperatur des Verstéarkers als Referenzphasenverlauf
festgelegt wird. Wahlt man 30°C, so wiirden sich die angegebenen maximalen Phasen-
abweichungen nahezu halbieren. Den fehlenden Phasenverlauf muss man dann aus der
-30°C-Kennlinie abschitzen oder den Verstérker bei der Charakterisierung entsprechend
tiefer in der Kompression betreiben.

Auffallig im Bild 7.15b ist die grole Abhéangigkeit der Kleinsignalverstiarkung von der
Temperatur (ca. 0,56dB je 10°C). Das heifit, wenn man den Verstirker mit einer Ein-
gangsleistung bis -5 dBm aussteuert, ist er bei -30 °C schon tief im amplitudenbegrenzten
Bereich, wohingegen bei 80 °C nur eine geringe Ausgangsleistung erreicht wird . Deshalb
ist es wiinschenswert, zusatzlich die Ausgangsleistung anzupassen. Das erreicht man mit
einer Verstiarkung des Eingangssignals mit dem entsprechenden temperaturabhingigen
Verstarkungsfaktor faktor . Die simulierten Kennlinien mit zusétzlicher Verstdrkungs-
korrektur sind in Bild 7.16 dargestellt.

Die Kleinsignalverstarkung dieses PA l&sst sich sehr gut mit einer Exponentialfunktion
beschreiben, wie es im Abschnitt 6.1.2 gezeigt wurde. Deshalb liegen erwartungsgeméf
im simulierten Fall alle linearisierten Ausgangskennlinien tibereinander, siehe Bild 7.16b.
Nur die maximal erreichbare lineare Ausgangsleistung variiert mit der Temperatur. Sie
andert sich in gleicher Weise wie die maximale Ausgangsleistung ohne Linearisierung.
Die Abnahme der Ausgangsleistung entspricht der y-Achsenskalierung. Mit Gleichung
(7.4) und Gleichung (7.11) folgt:

ysk(B) = faktors(B) - faktornr(B)

= Ysi(T) = brnaga 10 mit bpaza = 1,014 (0,12dB) (7.17)

Damit fiir den gesamten Temperaturbereich das Vorverzerrungssystem keine Ampli-
tudenbegrenzung aufweist, muss der Verstédrker so dimensioniert werden, dass bei der
hochsten Temperatur die erforderliche Ausgangsleistung ohne Amplitudenbegrenzung
erreicht wird. Im Falle, dass die maximale Ausgangsleistung eines Verstéarkers mit der

Temperatur zunimmt, muss die niedrigste Temperatur als Bemessungsgrenze hergezogen
werden.
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Abbildung 7.16: Simulation der temperaturunabhéngigen Vorverzerrung mit Hilfe von gemesse-
nen Kennlinien mit Verstarkungsfaktor

7.5.2 Messergebnisse des temperaturunabhdngigen Vorverzerrungssystems

Das Vorverzerrungssystem wurde mit Hilfe von Messgerédten und einem PC aufgebaut,
siche Bild 7.17. Der I/Q-Modulationsgenerator (R&S AMIQ) und der Signalgenera-
tor (R&S SMIQ) wurden benutzt, um aus den digitalen Basisbandsignalen das mo-
dulierte Eingangssignal zu erzeugen. Die Umgebungstemperatur des PA wurde mit der
Temperatur-Testkammer (Vétsch VT4002) gesetzt. Die Ansteuerung der Messgeréte ein-
schliellich der Testkammer und die Durchfiithrung der Vorverzerrung wurden mit dem
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Abbildung 7.17: Messaufbau des temperaturunabhéngigen Vorverzerrungssystems

entwickelten Messprogramm (Abschnitt 4.2) realisiert. Um das System in Bild 7.9 kon-
sequent umzusetzen, wurde selbst die Temperatur nach einer geeigneten Einschwingzeit
(ca. 30 min.) gemessen. Dazu diente der eingebaute Temperatursensor der Testkammer,
dessen Wert iiber die Ansteuereinheit abgerufen werden kann.

Das bereits entwickelte Vorverzerrungsmodul (Abschnitt 4.6) wurde um die Funktio-
nalitdt der Nichtlinearitatsskalierung erweitert. Die Berechnung der Skalierungsfaktoren
erfolgte mit Hilfe der Exponentialfunktionen und der gemessenen Temperaturwerte. Der
Detailaufbau ist im Bild 7.18 zu sehen, wobei der zusétzlich benétigte Teil fiir die Kom-
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QTLOTW

0l
IO

v v

PAR[dB]

P,.[dB]

Abbildung 7.18: Detailaufbau fir die Umsetzung der temperaturunabhingigen Vorverzerrung
mit den verwendeten Messgerdten

pensation der Nichtlinearitat dick hervorgehoben ist (vgl. Bild 4.21). Da im Messaufbau

normierte Signale verwendet werden, wurde auf die Integration des Verstarkungsfaktors
verzichtet. Die Berticksichtigung des Verstarkungsfaktors erfolgt durch die Anpassung
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der P;,-Werte bei der Festlegung der Eingangsleistungswerte eines Messdurchlaufes.

Es wurden fiir die Messung die gleichen LUT-Eintrige wie in der Simulation in Ab-
schnitt 7.5.1 verwendet, die aus der -30 °C-Kennlinie berechnet wurden. Die Anzahl der
LUT-Eintrage betragt 1001, jeweils fiir den realen und imaginéren Teil, um das Quan-
tisierungsrauschen als Signalstorung auszuschlieflen.

Alle Messungen wurden nach sorgfiltiger Kalibrierung aller Messgerite und Kabel
durchgefiihrt, sieche Abschnitt 4.2.2. Zudem wurde die Messung gepulst vorgenommen
mit 1 ms Pulslinge und einem Tastverhéltnis von 5%, um eine Selbsterwiarmung wei-
testgehend auszuschlieBen (Abschnitt 6.3). Weiterhin wurde mit der Auswertung erst zur
Mitte des Pulses iiber einen Zeitraum von 400 us begonnen. Damit wird der Einfluss des
thermischen Einschwingverhaltens minimiert (vgl. Abschnitt 5.4). Dies entspricht einer
Verzogerung von 50 % und einer Messdauer von 40 % der Pulslange.

Die Uberpriifung der Linearitit erfolgte anhand der Spezifikation des EDGE-Standards
unter Verwendung eines geeigneten Signals dieses Standards. Die Einhaltung der Spe-
zifikation fiir den Fehlervektorbetrag (EVM) und fiir das Modulationsspektrum wurde
mit einer Temperaturvariation von -30°C bis 90°C in 10°C Schritten gemessen®. Die
zusétzliche Variation der Eingangsleistung erlaubt es, diejenigen Ausgangsleistungen zu
finden, bei denen die Spezifikation nicht mehr erfiillt wird. Die Bewertung der Linearitét
erfolgt anhand dieser Ausgangsleistungen. Im Folgenden werden die Messergebnisse mit
und ohne Vorverzerrung gegeniibergestellt und ausgewertet.

EVM

Die Messergebnisse im Bild 7.19 belegen die hervorragende Funktionsweise des vorge-
stellten Vorverzerrungsprinzips fiir den Fall einer Variation der Umgebungstemperatur.
Die grofie Phasendrehung der Verstarkerkennlinie fiihrt ohne Vorverzerrung dazu, dass
die EVM-Sperzifikation des EDGE-Standards in Bezug auf die steigende Eingangsleis-
tung bereits frithzeitig (bei ca. 18 dB) verletzt wird und den linearen Arbeitsbereich des
Verstérkers begrenzt. Die Verbesserung der maximalen linearen Ausgangsleistung im
Falle der Vorverzerrung ist nahezu konstant iiber den gesamten Temperaturbereich und
liegt bei iiber 8,3dB bei den EVM-rms-Werten, siehe Bild 7.19b. Die maximale lineare
Ausgangsleistung ist diejenige Ausgangsleistung, bei der die Spezifikation gerade noch
erfiillt wird.

Die maximalen linearen Ausgangsleistungen bei eingehaltener EVM-peak-Spezifikation
(Bild 7.20b) liegen sogar noch hoher als bei den EVM-rms-Werten. Aufgrund der gerin-
gen Aussteuerung des Verstérkers konnten fiir Temperaturen ab 50°C die maximalen
linearen Ausgangsleistungen nicht bestimmt werden (siehe Bild 7.20a). Die maximale li-
neare Ausgangsleistung nimmt leicht mit steigender Temperatur ab und zwar um 0,24 dB
pro 20°C. Dies fihrt dazu, dass auch die maximale lineare Ausgangsleistung entspre-
chend abnimmt.

Als Richtwert fiir die Bewertung der Vorverzerrung kann zusétzlich der Ausgangsleis-
tungswert herangezogen werden, bei der Amplitudenbegrenzung einsetzt. Dieser Punkt

SGenauere Erlduterungen zu den Spezifikationswerten sind im Abschnitt 2.1 zu finden.

185



7 Kompensation von Betriebsbedingungsanderungen

~+nicht vorv.
*vyorverzerrt —@— vorverzerrt
; —©— nicht vorv.
30 — — — sim. max
= T 28 O
= 0
a 40 o % o - )
é s ST e ga-f ]
> o <. ©..° . ]
S 10 o 2[5 @ T e e g
. 200 ) @ - O 5 g
70 30 I R
. -30 -10 10 30 50 70 90
s -10 10
Temp. [°C] ~-30 5 Pout [dBm] Temp. [*C]

(a) (b)

Abbildung 7.19: EVM-rms-Messergebnisse des temperaturunabhéngigen Vorverzerrungssystem

ist somit das obere Limit der linearen Funktionsweise der Vorverzerrungseinheit. Da die
vorverzerrten Basisbandsignale nicht gemessen wurden, ist auf den simulierten Wert zu-
riickgegriffen worden (siehe Bild 7.16b). In den dargestellten Grafen in Bild 7.19b und
Bild 7.20b sind diese Werte mit einer blau gestrichelten Linie eingezeichnet. Wenn man
diese Linie als Richtlinie in die Interpretation der Messergebnisse mit einbezieht, wird
deutlich, dass selbst weit im amplitudenbegrenzten Bereich (ca. 2dB hoher als die Richt-
linie) die Linearitdtsanforderung erfiillt ist. Dies ldsst auf eine sehr gute Kompensati-
on der Phase schlieflen, die im nicht vorverzerrten Fall fiir die Verletzung der EVM-
Spezifikation schon bei geringer Eingangsleistung verantwortlich ist.

Modulationsspektrum

Die Spezifikation fiir die Linearitdtsanforderung an das Modulationsspektrum sieht die
Messung des Spektrums im Abstand von Vielfachen von 200kHz zum Trager vor. Je-
doch sind die Absténde von 400 kHz und 600 kHz zum Trager die kritischsten, weil sie
am meisten durch die Nichtlinearitdten gestort werden. An diesen Punkten wird der
Leistungsdichteunterschied zum Tréger gemessen. Die Ergebnisse sind in den Bildern
7.21 und 7.22 dargestellt.

Im Vergleich zu den EVM-Messergebnissen im vorangegangen Abschnitt fallt die Ver-
besserung der linearen Ausgangsleistung im Falle des Modulationsspektrums bei 400 kHz
Abstand niedriger aus und liegt im Bereich zwischen 3,0 dB und 5,2 dB. Die Aussagekraft
der Messergebnisse ist ohne Vorverzerrung etwas eingeschrankt, da nur Messdaten von
drei Temperaturen vorliegen.

Die Messergebnisse bei einem Abstand von 600 kHz zum Trager zeigen nur geringe Ver-
besserungen, da hier im nicht vorverzerrten Fall die Spezifikation erst bei vergleichsweise

186



7.5 Simulation und Messung eines temperaturunabhingigen LUT-basierten Vorverzerrungssystems

“+nicht vorv.

*-vorverzerrt —@— vorverzerrt
80 —S— nicht vorv.
— — — sim. max
260 E % H~$\. —o—9
P 2 200% Lo ho ]
© 40 s 24t o o BT
s °© »rg 2 2.9
w 20t 4 'I' ! ‘I' : ) i .
70 30 16 : : : : : : ) B
g 25 ' : : ' ' ' '
10 15 20 -30 -10 10 30 50 70 90
. -10 10
Temp. [°C] "-30 5 Pout [dBm] Temp. [*C]

(a) (b)

Abbildung 7.20: EVM-peak-Messergebnisse des temperaturunabhéngigen Vorverzerrungssystem

hohen Ausgangsleistungen verletzt wird. In beiden Féllen liegt die erreichte lineare Aus-
gangsleistung unterhalb der blau gestrichelten Linie. Im Bild 7.21b fiir 400 kHz ist sogar
ein ansteigender Abstand zu dieser Linie zu beobachten, was eine leichte Verschlechte-
rung der Vorverzerrungseigenschaft mit zunehmender Temperatur bedeutet. Ein mogli-
cher Grund fir diesen Anstieg wird in der zunehmend ungenaueren Phasenkompensation
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Abbildung 7.21: Modulationsspektrum (MS) bei einem 400-kHz-Abstand zum Tréager des tem-
peraturunabhéngigen Vorverzerrungssystems

187



7 Kompensation von Betriebsbedingungsanderungen

-+nicht vorv.
*vorverzerrt —@— vorverzerrt
. —©— nicht vorv.
2 — — — sim. max
g-» _ — = simmax |
EN_40 S 26
8_50 s 24
© Q22
@ -60
g .
-7
&6 ‘ 18
7 30 16
-30 -10 10 30 50 70 90
T 10
Temp. [°C] "-30 5 Pout [dBm] Temp. [*C]

(a) (b)

Abbildung 7.22: Modulationsspektrum (MS) bei einem 600-kHz-Abstand zum Tréger des tem-
peraturunabhingigen Vorverzerrungssystems

bei zunehmender Temperatur gesehen, wie sie bei der Simulation im vorangegangenen
Abschnitt festgestellt wurde.

In den vorangegangenen Grafiken wurden als Bewertungskriterium die simulierten
Ausgangsleistungen herangezogen, bei der Amplitudenbegrenzung einsetzt (gestrichelte
Linie). Die gemessenen Ausgangsleistungen kénnen jedoch aufgrund von Temperatur-
einfliissen und der Eigenschaft des verwendeten Diodendetektors (Leistungsmesskopf)
von den simulierten Werten abweichen. Um eine sichere Aussage zu erhalten, ob das
vorverzerrte Eingangssignal zu einem amplitudenbegrenzten Ausgangssignal fithrt, muss
die Darstellung in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung erfolgen. Das Eingangssignal
wird mit den entsprechenden LUT-Eintrdgen vorverzerrt. So kann eindeutig bestimmt
werden, ob die gewdhlte Eingangsleistung zu einem amplitudenbegrenzten Ausgangssi-
gnal fithrt.

Veranschaulicht wird dieser Sachverhalt im Bild 7.23. Dort wurde der Betrag der
LUT-Eintrédge in einer logarithmischen Skala dargestellt. Fiir Augenblicksleistungen gro-
Ber als -5,4dB wird das Signal amplitudenbegrenzt, weil an diesem Punkt der Betrag
der Vorverzerrungskoeffizienten wieder sinkt. Dieser Punkt korrespondiert mit einer
rms-Eingangsleistung von -8,4dBm (-5,4 dBm—3 dBm), weil der PAR-Wert des EDGE-
Signals 2.97dB (~ 3dBm) betrigt. Er stellt auch den ersten Punkt der rot gestrichelten
Kurve im Bild 7.23b dar. Alle weiteren Punkte ergeben sich durch einen Nichtlinearitéts-
faktor von 0,44 dB pro 10°C. Bild 7.21b und Bild 7.23b zeigen vergleichbare Verlaufe der
Grafen zur markierten Grenze, an der eine Amplitudenbegrenzung einsetzt. Daraus las-
sen sich zwei Aussagen ableiten:

1. Die aus der Simulation berechnete Ausgangsleistung, bei der Amplitudenbegren-
zung einsetzt, ist als Vergleichskriterium zuléssig.
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Abbildung 7.23: (a) Amplitudenerhohung AA des Vorverzerrungssystems
(b) Messergebnisse des Modulationsspektrums bei einem Abstand von 400 kHz
zum Trager in Bezug auf die Eingangsleistung

2. Die Vorverzerrung erreichte gute aber nicht die besten Ergebnisse. Erwartungs-
geméf (siehe Abschnitt 4.6.2 in Bild 4.28g und Bild 5.27b) miisste bei optimaler
Vorverzerrung selbst im Bereich leichter Amplitudenbegrenzung das Modulationss-
pektrum innerhalb der Spezifikation liegen.

Es kénnen drei Hauptgriinde fiir die nicht optimale Vorverzerrung aufgefiihrt werden.
Erstens wurde die Referenzkennlinie bei einem 100-kHz-Zweitonabstand aufgenommen
und enthélt damit Memoryeffekte. Zweitens sind mdoglicherweise die Pulslange und der
Pulsabschnitt der aufgenommenen Kennlinie nicht mit den eingestellten Werten bei der
Messung identisch. Somit kénnen Langzeittemperatureffekte eine Rolle spielen, siehe Ab-
schnitt 5.4. Und Drittens wird vermutet, dass eventuell die Kalibrierung fehlerhaft war.

7.6 Zusammenfassung

Dieses Kapitel beschéftigte sich mit den Kompensationsméoglichkeiten von Betriebsbedin-
gungsschwankungen mit Hilfe eines digitalen Vorverzerrungsystems. In dem einleitenden
Abschnitt wurden die bereits bekannten Losungsansitze zur Temperaturkompensation
beschrieben. Daraus wurde ein allgemeiner Ansatz fiir den Gain-Based-Vorverzerrer ab-
geleitet. Alle diese Ansétze fiir die Temperatur lassen sich ebenfalls auf andere Betriebs-
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bedingungen iibertragen. Aus diesem Grund wurden alle Eigenschaften, die sich mit
Sensoren messen oder mit anderen Mitteln bestimmen lassen und den Verstérker beein-
flussen, allgemein unter dem Oberbegriff Betriebsbedingungen zusammengefasst und die
Analyse auf Betriebsbedingungsschwankungen verallgemeinert.

In den darauf folgenden Abschnitten wurde ein neuer Ansatz fiir die Kompensation
vorgestellt. Voraussetzung fiir diese Art der Kompensation ist die Skalierung der Kenn-
linien, siehe Kapitel 6. Sie fithrt dazu, dass sich die einzelnen Kennlinien bzw. ein Teil
der Kennlinien auf eine Gesamtkennlinie abbilden lassen. Erreicht wird dies durch eine
Ein- und Ausgangsleistungsskalierung der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien, welche bei
unterschiedlichen Betriebsbedingungen gemessen (oder simuliert) wurden. Aus der Ge-
samtkennlinie wird die inverse Kennlinie - die Vorverzerrungsfunktion - berechnet. Wie
bei der Gesamtkennlinie lésst sich aus dieser Vorverzerrungsfunktion mit Hilfe der Skalie-
rungsfaktoren die Vorverzerrungsfunktion einer bestimmten Betriebsbedingung ableiten.
Somit ist es moglich mit nur einer einzigen Vorverzerrungsfunktion und zwei betriebsbe-
dingungsabhéngigen Skalierungsfaktoren alle Signale geeignet vorzuverzerren. Die dafiir
notigen Modifikationen eines bestehenden Vorverzerungssystem sind gering. Zusétzlich
konnte festgestellt werden, dass die Skalierungsfaktoren im Falle der Temperatur einem
exponentiellen Gesetz folgen und deshalb neben der Gesamtkennlinie nur zwei Konstan-
ten fiir die Kompensation der Temperatur notig sind.

Simulations- und Messergebnisse des neuartigen Vorverzerrungssystems wurden un-
ter Variation der Umgebungstemperatur durchgefiihrt, weil sich hier alle Kennlinien
mit ausreichender Genauigkeit auf eine Gesamtkennlinie abbilden lassen. Die erreichten
maximalen linearen Ausgangsleistungen fiir die einzelnen Spezifikationswerte des EDGE-
Standards wurden im Bild 7.24 zusammengefasst. Fiir einen linearen Betrieb miissen je-
doch alle Spezifikationen erfiillt werden. Daraus ergibt sich die Gesamtverbesserung der
linearen Ausgangsleistung fiir das temperaturunabhéngige Vorverzerrungssystem von ca.
6 dB iiber den gesamten Temperaturbereich, hervorgehoben durch die gelbe Markierung.
Die daraus folgende Effizienzverbesserung von 12 % ist im Bild 7.24b gezeigt.

Diese Messergebnisse zeigen eindrucksvoll, wie effektiv und mit geringem Aufwand
die Einfliissse von Temperaturschwankungen ausgeglichen werden kénnen. Fiir jede der
gemessenen Temperaturen in dem weiten Temperaturbereich von -30 °C bis 90 °C konnte
eine gleich hohe Linearitatsverbesserung bzw. Steigerung der linearen Ausgangsleistung
erzielt werden.

Gelingt es, weitere Betriebsbedingungen auf dhnliche Art und Weise zu kompensie-
ren, indem man mit Hilfe von Untersuchungen der Kennlinie (vgl. Kapitel 6) darauf
schlief3t, wie sich der Verstéirker verhalten wird, ist eine Vorverzerrung ohne Signalriick-
kopplung méglich. Es muss nur sichergestellt sein, dass fiir jene Schwankungen, die nicht
kompensiert werden koénnen, ein ausreichender Puffer zur Einhaltung der Spezifikation
vorhanden ist.

Dreht man die Argumentation um, kann man folgende Schlussfolgerung ziehen: Ein
Verstédrker ohne Vorverzerrung muss so entworfen werden, dass er unter Einbeziehung
aller zu erwartenden Schwankungen der Betriebsbedingungen spezifikationsgemaf3 ar-
beitet. Die Ausgangsleistungsreserve ist entsprechend hoch zu wéhlen, was aber die er-
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Abbildung 7.24: (a) Gesamtverbesserung der linearen Ausgangsleistung des temperaturunabhén-
gigen Ververzerrungssystems
(b) Die mit der Erhohung der linearen Ausgangsleistung verbundene Effizienz-
verbesserung bei 30 °C

reichbare Effizienz schmélert. Kénnen mit Hilfe der Vorverzerrung ein oder mehrere do-
minante durch Betriebsbedingungséinderungen bedingte Stérungen kompensiert werden,
kann der Verstédrker mit geringerer Leistungsreserve betrieben werden. Das ermoglicht
Betriebsweisen mit der angestrebten hoheren Effizienz.

Auch fiir den Fall, dass eine Signalriickkopplung umgesetzt und damit die Vorverzer-
rung angepasst werden kann, ist der Nutzen des vorgeschlagenen Vorverzerrungsprin-
zips weiterhin gegeben. Aufgrund der Leistungsaufnahme und von Integrationshinder-
nissen der Ausgangssignalriickkopplung (wie z.B. Bandbreite- und Signalverzogerungs-
anforderungen) wird allgemein angestrebt, die Adaption nur zu bestimmten Zeitpunkten
stattfinden zu lassen. In diesem Fall arbeitet das System bis zum néchsten Adaptions-
zeitpunkt wie ein System ohne Signalriickkopplung. In dieser Zeitspanne wiirden alle
Vorteile des vorgestellten Vorverzerrungsprinzips zum Tragen kommen. Da die meisten
mobilen Kommunikationssysteme mit gepulsten Signalen arbeiten, besteht z.B. hier ei-
ne nicht zu vernachlassigende Temperaturstérung. Mit Beginn des Pulses wird sich der
Verstédrker aufgrund der Verlustleistung aufheizen, bis ein thermodynamisches Gleich-
gewicht zwischen Verlustleistung und abgegebener Warme entsteht. In dieser Zeit kann
das vorgeschlagene Prinzip die temperaturbedingten Stérungen kompensieren und das
riickgekoppelte System gewinnt an Leistungsfahigkeit.
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8 Zusammenfassung und Ausblick

Diese Dissertation beschéaftigt sich mit der Weiterentwicklung der digitalen Vorverzer-
rung zur Realisierung einfacher Vorverzerrungssysteme fiir den Einsatz in Mobiltele-
fonen kiinftiger Generationen. Die digitale Vorverzerrung 16st den Effizienz-Linearitét-
Zielkonflikt eines Verstirkers, indem der Verstéarker auf eine hohe Effizienz optimiert und
die damit verbundene hohe Nichtlinearitat durch Vorverzerrung im digitalen Basisband
kompensiert wird. Damit steigen jedoch die Anforderungen an das Gesamtsystem (z.B.
Bandbreite, Auflésung), wobei Kosten, Platzbedarf und Verlustleistung fiir die Integra-
tion der Vorverzerrung gering gehalten werden miissen.

Im Gegensatz zu den herkémmlichen Ansétzen wird in dieser Arbeit der Fokus weniger
auf das Vorverzerrungssystem selbst, sondern vielmehr auf die genaue Charakterisierung
des Verstarkers gelegt. Mit diesem Ansatz ist es moglich, ein optimales Vorverzerrungs-
system zu entwerfen, weil die Nichtlinearitaten sowie die Auswirkungen der Betriebsbe-
dingungschwankungen und Memoryeffekte aufgrund von Messungen bekannt sind. Zum
Einen ist damit die richtige Wahl des Vorverzerrungsmodells moglich, und zum An-
deren kénnen die Betriebsbedingungen als bekannte Eingangsgrofie fiir das Vorverzer-
rungssystem berticksichtigt werden. Ist dadurch ein Verzicht auf eine Kompensation der
Memoryeffekte oder ein Verzicht auf eine Adaption durch Ausgangssignalriickkopplung
moglich, konnen Systeme implementiert werden, die aufgrund ihrer Einfachheit bestens
fiir den Einsatz in Mobiltelefonen geeignet wiren. Wie in dieser Arbeit gezeigt wird, er-
laubt eine umfassende und genaue Charakterisierung von Leistungsverstiarkern dariiber
hinaus, Abhéngigkeiten und Zusammenhénge zu entdecken, die eine Entwicklung und
Implementierung neuer und einfacher Vorverzerrungssysteme ermoglichen.

Zentrales Objekt der Untersuchungen ist ein CMOS-Leistungsverstéirker, der starke
Nichtlinearitdten und Memoryeffekte aufweist. Die Memoryeffekte in Abhéngigkeit von
der Modulationsfrequenz wurden mit einem neuen Messverfahren gemessen. Neben zwei
niederfrequenten und einem hoherfrequenten Memoryeffekt konnte auch ein Bereich ohne
Memoryeffekt detektiert werden. Eine Kennlinie aus diesem Bereich, die als ideale spei-
cherlose Kennlinie angesehen werden kann, lieferte die besten Vorverzerrungsergebnisse.
Fiir den CMOS-Verstéarker konnte damit gezeigt werden, dass trotz des Vorhandenseins
von Memoryeffekten eine speicherlose Vorverzerrung dazu geeignet ist, den Verstérker
fiir Standards unterschiedlichster Bandbreiten vorzuverzerren. Bis zur maximalen Aus-
gangsleistung des Verstédrkers, welche die theoretische Grenze der maximalen linearen
Ausgangsspitzenleistung darstellt und eine starke Vorverzerrung bedingt, kann mit den
beschriebenen Methoden eine nahezu ideale Vorverzerrung erreicht werden. Selbst beim
geringen Uberschreiten dieser Grenze, bei der dann die Ausgangssignalwerte auf den
Maximalwert begrenzt werden, und folglich eine starke Nichtlinearitéit hinzugefiigt wird,
koénnen die Spezifikationswerte der verschiedenen Standards eingehalten werden. Fiir den
untersuchten Verstérker kann im Durchschnitt fur die drei Standards (EDGE, WCDMA
und WLAN) eine Verbesserung der linearen Ausgangsleistung von ca. 9dB erreicht wer-
den. Das entspricht einer Effizienzerhohung von tiber 10 % fiir den WLAN-Standard und
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iiber 20 % fir den EDGE- und WCDMA-Standard.

Die speicherlose digitale Vorverzerrung wird in dieser Arbeit durch eine neu entwickelte
Vorverzerrungsmethode erweitert. Géangige digitale Vorverzerrungssysteme werden da-
bei um wenige Multiplikationseinheiten fir die Integration zweier Skalierungsfaktoren
erweitert. Mit dem neuen Vorverzerrunssystem kénnen zusétzlich die Auswirkungen von
Betriebsbedingungsschwankungen kompensiert werden. Das System arbeitet weiterhin
mit nur einer Vorverzerrungsfunktion. Mittels Messungen konnte die vollstdndige Kom-
pensation der Auswirkungen von Temperaturschwankungen, als einer der dominierenden
Storfaktoren, bestétigt werden - ohne eine Signalriickkopplung zu verwenden. Die korrek-
te Funktionsweise dieses Systems wird fiir den gesamten Temperaturbereich von -30°C
bis 90 °C nachgewiesen.

8.1 Eigener Beitrag

Im Folgenden werden die in der vorliegenden Dissertation erarbeiteten wesentlichen ei-
genen Beitrage zur Wissenschaft aufgefiihrt:

e Es wird eine sehr genaue Methode zur Charakterisierung von Leistungsverstér-
kern entwickelt. Grundlage ist eine vollstiandig automatisierte Messtechnik fiir die
Beschleunigung und die Reproduzierbarkeit der Messungen sowie zur Fehlermini-
mierung durch eine konsequente Fehlerbehandlung.

e Es wird die Berechnung und die Darstellung diskreter AM-AM- und AM-PM-
Kennlinien eingefiihrt, wodurch es mdoglich ist, eine beliebige speicherlose Nichtli-
nearitét abzubilden - im Gegensatz zur Verwendung von Polynomen.

e Die Genauigkeit der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien fiir kleine Eingangsleis-
tungen wird mit der Erstellung einer Gesamtkennlinie aus verschiedenen Einzel-
kennlinien, die bei unterschiedlichen Eingangsleistungen gemessen werden, erhoht.
Besonders bei starken Nichtlinearitdten und beim Vorhandensein von Memoryef-
fekten wére eine einzelne Kennlinie in diesem Bereich sonst sehr ungenau. Fiir eine
prazise Charakterisierung und die fiir die Vorverzerrung nétige Berechnung der in-
versen Kennlinie ist jedoch die Genauigkeit dieses Bereichs von grofier Bedeutung.

e Es wird ein neues Messverfahren fiir die Identifizierung und Quantifizierung von
Memoryeffekten vorgestellt (Wolf, 2009). Bei diesem Verfahren wird die Schleifen-
offnung der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien als Maf3 fiir Memoryeffekte ausge-
wertet. Es konnten vier Memoryeffekte nachgewiesen werden: ein Tiefpasseffekt bei
2,4Hz, der die ,,globale* Erwarmung des Verstarkers représentiert; zwei Resonanz-
effekte bei 34 kHz (amplitudendominierend) und bei 170 kHz (phasendominierend)
und ein Hochfrequenzmemoryeffekt, der ab 1 MHz einsetzt und dessen Ursache das
Frequenzverhalten des Verstéarkers ist.

e Mit Hilfe der neuen Methode zur Identifikation der Memoryeffekte wird ein einfa-
ches Messverfahren vorgeschlagen, das amplituden- und phasendominierende Me-
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moryeffekte mit einer Messung der Betrige der zwei Haupttone und der Intermo-
dulationstone nachweist, ohne dafiir die Phase der Téne bestimmen zu miissen.

Die Methode zur Identifikation von Memoryeffekten erlaubt es auch, eine Modulati-
onsfrequenz zu detektieren, bei der keine Memoryeffekte vorhanden sind. Die damit
erstellte memoryeffektfreie Kennlinie wird fiir eine optimale speicherlose Vorver-
zerrung eingesetzt, mit der die besten Vorverzerrungsergebnisse erreicht werden.
Zusétzlich werden mit dieser Kennlinie die Auswirkungen der Memoryeffekte als
Verstarkungsschwankungen im Zeitbereich berechnet. Damit ist die Aufklarung der
Wirkmechanismen der Memoryeffekte moglich.

Tests der entwickelten prézisen speicherlosen Vorverzerrung mit Standards ver-
schiedener Bandbreiten (EDGE: 200 kHz, WCDMA: 5 MHz, WLAN: 20 MHz) zeig-
ten, dass bei diesem Verstéirker die Vorverzerrung hinsichtlich der Spezifikation fiir
das breitbandigste Signal (WLAN) die besten und fiir das schmalbandigste (ED-
GE) die schlechtesten Ergebnisse liefert. Aufgrund der dominierenden Memoryef-
fekte bei niedrigen Modulationsfrequenzen werden schmalbandige Signale stéirker
gestort. Der hochfrequente Memoryeffekt, der bei breitbandigen Signalen (WLAN)
dominiert, ist im Vergleich dazu weniger kritisch. Damit ist die weit verbreitete
Aussage, dass breitbandige Signale starker gestort werden als schmalbandige, mit
dieser Untersuchung entkriftet (Wolf, 2009). Vielmehr ist zuvor eine detaillierte
Untersuchung der Speichereffekte notig.

Erstmals werden die Auswirkungen aller beeinflussbaren Betriebsbedingungen auf
die Nichtlinearitat (AM-AM- und AM-PM-Kennlinien) eines Verstérkers unter-
sucht. Hierzu zéhlen die Umgebungstemperatur, die Eingangsleistung, das Tast-
verhéltnis, die Ausgangslast, die Tragerfrequenz, die Arbeitspunkteinstellung, die
Versorgungsspannung und die Prozessvariation. Fir einige Betriebsbedingungen
werden zuséatzlich die Auswirkungen auf die Memoryeffekte untersucht.

Im Falle der Temperaturdnderung wird gezeigt, dass sich nach einer geeigneten
Skalierung der x- und y-Achsen der AM-AM- und AM-PM-Kennlinien bei unter-
schiedlichen Temperaturen alle Kennlinien auf eine Gesamt-AM-AM- und Gesamt-
AM-PM-Kennlinie abbilden lassen. Es werden dazu ein Skalierungsfaktor fiir die
Kleinsignalverstarkung und ein Skalierungsfaktor fiir die ,Nichtlinearitdat® einge-
fiihrt, mit denen sich die gewiinschte Skalierung durchfiihren lasst. Hervorzuheben
ist, dass in einem mehrstufigen Verstéarker die Kleinsignalverstarkungsénderung
der Treiberstufen zu einem , Skalierungsverhalten der Nichtlinearitdt® des gesam-
ten Verstérkers fithrt. Damit ist diese Art der Skalierung in einem mehrstufigen
Verstarker immer préasent.

Das Skalierungsverhalten bildet die Grundlage fiir ein neu entwickeltes Vorver-
zerrungssystem. Zeigen die Kennlinien ein Skalierungsverhalten, so ist nur eine
Kennlinie fiir die Vorverzerrung notwendig. Mit Hilfe zweier von der Betriebsbe-
dingung abhéngiger Skalierungsfaktoren wird in diesem Vorverzerrungsystem die
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Vorverzerrungsfunktion der momentanen Betriebsbedingung angepasst. Der Wert
der Skalierungsfaktoren wird mit Hilfe der Betriebsbedingungsgrofie bestimmt, de-
ren Wert verfiigbar ist oder mit Hilfe eines Sensors gemessen wird.

e Im Falle der Temperaturabhéngigkeit wird eine nahezu exponentielle Abhéngig-
keit der Skalierungsfaktoren von der Temperatur nachgewiesen. Die Vorverzerrung
bendtigt somit nur zwei Konstanten fiir die Berechnung aller Skalierungsfakto-
ren. Die Uberpriifung erfolgt anhand eines Look-Up-Tabellen-basierten Vorver-
zerrungsystems, das mit Hilfe von Messgerdten aufgebaut wurde. Eine korrekte
Funktionsweise wird im gesamten gemessenen Temperaturbereich von -30°C bis
90 °C nachgewiesen (Wolf, 2010).

e Die Untersuchungen zu den Auswirkungen der Betriebsbedingungsschwankungen
zeigen viele Besonderheiten und mogliche Zusammenhénge sowie Effekte, deren
detaillierte Untersuchung nicht Gegenstand dieser Arbeit war. Sie sind aber Aus-
gangspunkte fiir weitere Forschungsarbeiten - insbesondere im Entwurf von Leis-
tungsverstarkern.

8.2 Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit wurden keine weitergehenden Untersuchungen durchgefiihrt,
um die Ursachen und vor allem die Wirkmechanismen der Memoryeffekte zu bestimmen,
da dies den inhaltlichen und zeitlichen Rahmen der Arbeit wesentlich {iberschritten hét-
te. Die Aufklarung des Wirkmechanismus ist aber die zentrale Voraussetzung fiir eine
einfache und spezifische Kompensation dieser Effekte. Fiir die 34-kHz- und 170-kHz-
Memoryeffekte ist die Ursache nicht eindeutig geklart. An dieser Stelle sollten weitere
Forschungsarbeiten ankniipfen. Die Erweiterung der Messtechnik, damit auch die Strom-
und Spannungsverlaufe der Versorgung und Arbeitspunkteinstellung aufgezeichnet wer-
den konnen, wiirde dabei helfen, den Wirkmechanismus der Memoryeffekte aufzudecken.
Die erste Frage, die damit geklart werden konnte, ist die, ob die Schwankungen der Ar-
beitpunkteinstellung die Ursache oder die Folge eines Memoryeffektes sind. Ein weiterer
wichtiger Aspekt ist die Verwendung von Temperatursensoren auf dem Verstérkerchip,
um das dynamische Temperaturverhalten wahrend des Betriebs des Verstarkers auszu-
lesen. Das wiirde zum Verstdndnis der dynamischen Temperaturverhéltnisse und des
damit verbundenen Memoryeffektes beitragen.

Das Hauptproblem fiir eine gute Modellierung der Verstérker - die genaue Verzoge-
rungskompensation zwischen Ein- und Ausgangssignal unter Anwesenheit von Memo-
ryeffekten - kann damit gelost werden, dass ein memoryeffektfreies Zweitonsignal dem
eigentlichen Messsignal vorangestellt wird. Die Verzogerungskompensation kann dann
mit Hilfe dieses Abschnittes mit der gingigen Kreuzkorrelationsmethode erfolgen. Den
Zweitonabstand des memoryeffektfreien Zweitonsignals ermittelt man mit der in dieser
Arbeit vorgestellten Methode.

Das Kapitel iiber die Untersuchungen der Auswirkungen fiir sich &ndernde Betriebs-
bedingungen bietet den wichtigsten Ansatzpunkt fiir weitere Forschungs- und Entwick-

196



8.2 Ausblick

lungsarbeiten. Ein Vorverzerrungssystem, das eine doppelte Skalierung umsetzt, wie es
fiir die Versorgungspannung skizziert wurde, wére folglich in der Lage, die Auswirkungen
einer sich dndernden Versorgungsspannung zu kompensieren. Dariiber hinaus wére dieses
Verfahren sicher geeignet, um unterschiedliche Verstarkungsexpansionen zu handhaben.
Eine weitere Moglichkeit wére, die Skalierungsfaktoren mit Hilfe der Arbeitspunktein-
stellung zu beeinflussen. Jedoch sollte hierbei die Gesamtauswirkung im Auge behalten
werden (maximale Ausgangsleitung, Verstarkung). Des Weiteren wurden Abhéangigkei-
ten der Memoryeffekte von der Lastdnderung und Arbeitspunkteinstellung aufgezeigt,
deren zugrundeliegender Wirkmechanismus im Rahmen dieser Arbeit ebenfalls nicht
untersucht werden konnte. Dariiber hinaus gibt es noch weitere in dieser Arbeit doku-
mentierte Randeffekte, deren Ursachen nicht zu erkliaren waren (z.B. starke Knicke der
Amplituden- und Phasenkennlinien bei manchen Lasten, plétzlich auftretende Memory-
effekte bei einigen VSWR-5:1-Lasten oder die linear ansteigende Ausgangsleistung bis
ca. 1 ms nach dem Einschalten).

Auch fiir den Entwurf von Verstéirkern lassen sich verschiedene Ansétze ableiten. So
konnten beispielsweise die Untersuchungen zur Auswirkungen der Lastdnderung in den
Optimierungsprozess von Leistungsverstarkern integriert werden. Vor allem die Phasen-
dnderung ist eine oft vernachlassigte Grofle. Storende Memoryeffekte konnten durch eine
andere Wahl der Last verringert werden. So ist es vorstellbar, eine solche Last zu wéhlen,
in deren Umgebung sich die Nichtlinearitdt nur unwesentlich &ndert und so eine gewisse
Laststabilitéit erreicht wiirde.

Eine grofle Herausforderung im Verstérkerdesign ist die Modellierung der parasitdren
Elemente. Hier konnen die AM-AM- und AM-PM-Kennlinien als wesentlich aussage-
kréftigere Grofien als Ausgangsleistung, Verstdrkung und Effizienz herangezogen wer-
den. Am Beispiel der Frequenz ist eine Fehlmodellierung des untersuchten Verstarkers
zu erkennen. Die simulierten Kennlinien zeigen einen dhnlichen Verlauf wie die bei ho-
heren Tragerfrequenzen gemessenen Kennlinien. Wiirde man die AM-AM- und AM-PM-
Kennlinien in den Modellierungsprozess einflieen lassen, kénnten zuverlassigere und
genauere Modelle erstellt werden.
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Abkiirzungsverzeichnis

2D, 3D zweidimensional, dreidimensional
2G, 3G, 4G zweite, dritte, vierte Generation (bei Mobilfunkstandards)
ACPR Adjacent Channel Power Ratio, relative Nachbarkanalsleistung
ADC Analog-zu-Digital-Konverter
amb Umgebung
AM-AM Amplitude Modulation to Amplitude Modulation,
Amplitudenkennlinie
AM-PM Amplitude Modulation to Phase Modulation, Phasenkennlinie
BB Basisband
BSIM Berkeley Short-channel IGFET Model, Transistormodell
CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor,
komplementérer Metall-Oxid-Halbleiter
DAC Digital-zu-Analog-Konverter
DC Direct Current, Gleichanteil
DECT Digital Enhanced Cordless Telecommunications,
Ubertragungsstandard fiir drahtlose Telefone
delay Verzogerung
DPD Digitale Vorverzerrung
DSP Digital Signal Processor, Digitaler Signalprozessor
DUT Device Under Test, Testobjekt
ED Envelope Detection, Einhiillendendetektion
EDGE Enhanced Data Rates for GSM Evolution,
Erweiterung des GSM-Standard fiir hohere Datenraten
ET Envelope Tracking
EVM Error Vector Magnitude, Fehlervektorbetrag
FT, FFT (Fast-)Fouriertransformation
GK Gesamtkennlinie
GND Ground, Erde, Masse
GPIB General Purpose Interface Bus,
paralleler Datenbus zur Verbindung von Messgeriten (IEEE-488)
GSM Global System for Mobile Communications,
Mobilfunkstandard der zweiten Generation
HF Hochfrequenz
I Inphase
IFT, IFFT Inverse (Fast-)Fouriertransformation
IIR Infinite Impulse Response, (Filter mit) unendlicher Impulsantwort
IM1, IM3, IM5 Intermodulationen 1., 2. und 3. Ordnung

IMD, (IMD3, IMD5) Intermodulation Distortion,
Intermodulationsverzerrung (3. Ordnung, 5. Ordnung)
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Abkiirzungsverzeichnis

IMxL
IMxH
in

L

LAN
LDMOS
lin

LO
LTI
LUT
max
mess
MOS
MS
MSK
NL
NMOS
norm
opt
out

PA
PAE
PAR, PAPR

PC
PCB
PHD
PD
peak
PEP
PH
PMOS
PSK
Q
QAM
rms
rick
S

sat

th
TP
TPF
TTS

200

unterer x. Ton

oberer x. Ton

Eingang

Last

Local Area Network, drahtgebundenes lokales Netzwerk
laterally diffused metal oxide semiconductor

linear

Lokaler Oszillator

Linear Time-Invariant, lineares zeitinvariantes System
Look-Up-Tabelle, Nachschlagetabelle

maximal

gemessen

Metal Oxide Semiconductor, Metall-Oxid-Halbleiter
Modulationsspektrum

Minimum-Shift Keying, minimales digitales Modulationsverfahren
Nichtlinearitat

n-Kanal MOS

normalisiert, normiert

optimal

Ausgang

Power Amplifier, Leistungverstéarker

Power Added Efficiency

Peak-to-Average Power Ratio,

Verhéltnis zwischen Spitzen- und Mittelwertleistung
Personal Computer, Computer

Printed Circuit Board, Leiterplatte

Phasendetektor

Predistortion, Vorverzerrung

Spitzenwert

Peak Envelope Power, Einhiillendenspitzenleistung
Phase

p-Kanal MOS

Phase-Shift Keying, digitale Phasenmodulation
Quadratur

Quadraturamplitudenmodulation

Root Mean Square, Effektivwert

rickgekoppelt

Quell

Sattigung

thermisch

Tiefpass

Thermal Power Feedback, Temperatur-Leistung-Riickkopplung
Two Tone Space, Zweitonabstand



TV
TWT
UMTS

VCO
vorv
VSWR
WCDMA

WLAN

ZF

Tastverhaltnis

Wanderfeldréhre

Universal Mobile Telecommunications System,
Gruppierung von Standard fiir Mobilfunkssysteme der
dritten Generation

Voltage-Controlled Oscillator, spannungsgesteuerter Ozillator
vorverzerrt

Stehwellenverhéltnis

Wideband Code Division Multiple Access,

Ein Mobilkommunikation-Standard der UMTS-Familie
Wireless Local Area Network,

Standard eines lokalen Funknetzwerkes (IEEE-802.11)
Zwischenfrequenz
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Symbolverzeichnis

A(t) Amplitude der Einhiillenden bzw. des komplexen Basisbandes
B Betriebsbedingung

C Kompression, Kapazitéit, je nach Kontext

At Laufzeit des Verstékers

n Effizienz

fe Tragerfrequenz

faktorny  Nichtlinearitatssfaktor
faktor Kleinsignalverstarkungsfaktor

G Verstirkung

r Reflexionsfaktor

Ip Drainstrom

K Ordnung der Nichtlinearitét, konstanter Verstdarkungsfaktor, ja nach Kontext
M Memorytiefe

w Winkelgeschwindigkeit, Kreisfrequenz

We Tragerkreisfrequenz

o(t) Phase der Einhiillenden bzw. des komplexen Basisbandes
To Ausgangswiderstand des Transistors

s(t) moduliertes Hochfrequenzsignal

T Verzogerung

u(t) komplexes Basisband

Upp Versorgungsspannung

Ups Drain-Source-Spannung

Uas Gate-Source-Spannung

Ur FEinsatzspannung

x Eingangssignal, spezielle Bedeutung je nach Kontext

Tk x-Achsen-Skalierungsfaktor, Nichtlinearitatsskalierungsfaktor
Y Ausgangssignal, spezielle Bedeutung je nach Kontext

Ysk y-Achsen-Skalierungsfaktor

Z Impedanz

Abkiirzungen in den Indizes sind im Abkiirzungverzeichnis zu finden. Allgemeine Grofien
der Elektrotechnik sind nicht aufgefiihrt.
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