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Zusammenfassung

Moderne Kommunikationssysteme erlauben die Ubermittlung immer héherer Datenraten.
Aufgrund der begrenzten Frequenzressourcen kommen zunehmend hoherwertige Modula-
tionsverfahren zum Einsatz, durch die das Verhéltnis der Spitzen- zur Durchschnittsleis-
tung der Sendesignale anwéchst. Die Effizienz von Leistungsverstiarkern in Hochfrequenz-
sendern wird bei Vollaussteuerung maximal und geht fiir geringere Ausgangsleistungen
zurlick. Daher sinkt die mittlere Effizienz bei modernen Mobilfunkstandards deutlich.
Eine Moglichkeit zur Effizienzsteigerung von Leistungsverstarkern bei reduzierter Aus-
gangsleistung ist die in dieser Arbeit untersuchte Versorgungsspannungsmodulation. Da-
bei wird die Drainvorspannung des Hochfrequenz-Verstarkers dynamisch an den momenta-
nen Pegel des Ausgangssignals angepasst. Zentrales Element ist ein Spannungsmodulator,
der fiir die Einstellung der Versorgungsspannung verantwortlich ist. Diese Arbeit stellt
verschiedene Konzepte fiir Modulatorschaltungen vor und vergleicht deren Einfluss auf
die Effizienz und die Linearitidt des Verstarkers. Dariiber hinaus wird untersucht, ob die
zusitzliche Anpassung der Gatevorspannung des Transistors die Linearitdt verbessert.
Zunachst werden Kenngrofen zur Charakterisierung von Hochfrequenz-Verstérkern defi-
niert, wobei besonderes Augenmerk auf der Quantifizierung der Linearitat liegt. Daran
schliefst sich eine Ubersicht iiber die Anforderungen des LTE-Standards, eines Mobilfunk-
systems der vierten Generation, an.

Das folgende Kapitel geht auf die Auswahl einer geeigneten Transistortechnologie fiir
den Hochfrequenz-Verstérker ein und identifiziert Galliumnitrid als das aussichtsreichste
Material. Die Funktionsweise eines Transistors dieser Technologie wird erlautert und der
eingesetzte Transistor vorgestellt.

Mit diesem Transistor werden zwei Hochfrequenz-Verstéirker der Klassen AB und F ent-
worfen. Das Augenmerk liegt darauf, dass die Lastimpedanz an der inneren Stromquelle
des Transistors bei den ersten drei Harmonischen mit den theoretischen Werten iiberein-
stimmt. Der Klasse-AB-Verstarker erreicht eine maximale Ausgangsleistung von 41 dBm
und eine Effizienz von 60 % bei der Mittenfrequenz 2,75 GHz. Beim Klasse-F-Verstéirker
werden bei der Betriebsfrequenz 2,65 GHz die Ausgangsleistung 42 dBm und eine Effizienz

von 61 % gemessen.



XVI Zusammenfassung

Bei beiden Verstérkern fiihrt eine Reduzierung der Drainvorspannung zu einem Riickgang
der Verstarkung. Sie soll in einem Gesamtsystem um maximal 0,5 dB schwanken, um eine
ausreichende Linearitdt zu erreichen. Diese Forderung kann mit den entworfenen Verstar-
kern fiir eine variable Versorgungsspannung ohne zuséatzliche Linearisierungsmafnahmen
nicht eingehalten werden, die jedoch nicht Teil dieser Arbeit sind. Aus diesem Grund
wird im Folgenden ein Abfall der Verstiarkung um bis zu 5dB unter den Maximalwert in
Kauf genommen. Mit dieser Vorgabe darf die nominale Drainvorspannung von 28V der
entworfenen Schaltungen héchstens auf 10V beim Klasse-AB-Verstiarker und 14V beim

Klasse-F-Verstarker abgesenkt werden.

Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf der Untersuchung und dem Vergleich verschiede-
ner Schaltungskonzepte fiir die Spannungsmodulatoren zur dynamischen Einstellung der

Drainvorspannung.

Der Linearmodulator basiert auf einem Emitterfolger. Prinzipbedingt ist damit keine Effi-
zienzsteigerung des Gesamtsystems moglich. Da die Schaltung jedoch die geringsten Ver-
zerrungen der betrachteten Modulatoren aufweist, wird sie als Referenz zur Bewertung der
Linearitét herangezogen. Das aufgebaute System bestehend aus den Hochfrequenzverstar-
kern bei 2,7 GHz und dem Linearmodulator ist nach dem Kenntnisstand des Verfassers das
einzige, das bei einer Bandbreite von 20 MHz eine Ausgangsleistung von mehr als 10 W
erreicht. Bei Ansteuerung mit einem LTE-Signal der Bandbreite 20 MHz verringert sich
das Verhéltnis der Nachbarkanalleistungen im Vergleich zum Betrieb mit konstanter Ver-
sorgungsspannung um 5dB bis 10 dB. Der Betrag des Fehlervektors erhoht sich von rund
9% auf 16 % beim Klasse-AB-Verstiarker und von 4 % auf 5% beim Klasse-F-Verstérker.

Beim Buck-Modulator wird die Ausgangsspannung erzeugt, indem zwischen zwei dis-
kreten Spannungen umgeschaltet und das entstehende Rechtecksignal gefiltert wird. Die
Schaltfrequenz muss dabei deutlich iiber der Bandbreite der Ausgangsspannung liegen.
Theoretisch erreicht der Buck-Modulator eine Effizienz von 100 %, in der Praxis treten
dagegen aufgrund der hohen Schaltfrequenzen Umladeverluste auf. Dariiber hinaus darf
der Ausgangsstrom einen Minimalwert nicht unterschreiten. Aufgrund dieser beiden Ein-
schrankungen ist der Buck-Modulator nur bedingt fiir den Einsatz bei der Versorgungs-
spannungsmodulation in breitbandigen Systemen mit hoher Signaldynamik geeignet. Der
in dieser Arbeit realisierte Modulator weist im Vergleich zu Buck-Modulatoren aus der Li-
teratur mit 8 MHz die héchste Schaltfrequenz auf und ermoglicht eine Effizienzsteigerung
des Gesamtsystems mit dem Klasse-AB-Verstarker um 5% im statischen Betrieb. Die
Verstarkung eines LTE-Signals gelingt aufgrund der angefiihrten Schwéchen des Schal-
tungskonzeptes jedoch nicht.
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Beim mehrstufigen Buck-Modulator werden weitere Spannungsstufen eingefiigt, was zu
einer Verringerung der Schaltverluste fithrt. Dies wird an einem dreistufigen Modulator
demonstriert, durch den bei einer Schaltfrequenz von 8 MHz die Effizienz des Klasse-AB-
Verstérkers im statischen Betrieb um 6 % gesteigert werden kann. Dynamische Messungen

mit LTE-Signalen sind auch bei dieser Schaltung nicht moglich.

Der Klasse-G-Modulator kann am Ausgang lediglich zwei diskrete Versorgungsspannun-
gen zur Verfiigung stellen. Der Hochfrequenz-Verstérker arbeitet dadurch nicht immer
in seinem effizientesten Betriebspunkt, doch die Modulatoreffizienz ist insbesondere bei
den am haufigsten auftretenden niedrigen Ausgangsleistungen deutlich héher als bei den
anderen betrachteten Konzepten. In dieser Arbeit lasst sich die Effizienz des Klasse-AB-
Verstérkers bei Ansteuerung mit einem LTE-Signal der Bandbreite 20 MHz von 22 % auf
38 % erhohen, beim Klasse-F-Verstérker steigt der Wert von 20 % auf 32 %. Dies geht mit
einer bezogen auf den Linearmodulator sinkenden Linearitdt einher. Nach dem Kennt-
nisstand des Verfassers stellt dies das Klasse-G-System dieser Leistungsklasse mit der
hochsten Bandbreite dar.

Wie beim Buck-Modulator ldsst sich auch der Klasse-G-Modulator zur Erhéhung der Ef-
fizienz um zusétzliche Stufen erweitern. In dieser Arbeit wird ein dreistufiger Modulator
aufgebaut, dessen mittlere Spannungsstufe dem arithmetischen Mittelwert der beiden an-
deren entspricht. Aufgrund der komplexeren Ansteuerung steigt der Leistungsverbrauch
an und die Effizienz ist etwas geringer als beim zweistufigen Klasse-G-Modulator. Sie be-
tragt 36 % beim Klasse-AB-Verstarker und 32 % beim Klasse-F-Verstéarker. Der Riickgang

der Linearitét ist jedoch weniger stark ausgepragt.

Beim schaltunterstiitzten Linearmodulator sind ein schneller Linearmodulator und eine
effiziente Schaltstufe parallel geschaltet. Wie in dieser Arbeit erstmals analytisch bewie-
sen wird, liegt bei LTE-Signalen der grofite Teil der Leistung bei niedrigen Frequenzen.
In diesem Fall ldsst sich die mittlere Effizienz des Modulators steigern, indem die Band-
breite und damit die Umladeverluste der Schaltstufe begrenzt werden. Bei Ansteuerung
mit der Einhiillenden eines LTE-Signals der Bandbreite 20 MHz kann die Modulatoreffi-
zienz durch diese Mafnahme um knapp 10 % erhoht werden. Im Gesamtsystem sinkt die
Gesamteffizienz leicht auf 20 % beim Klasse-AB-Verstarker und 17 % beim Klasse-F-Ver-
starker. Der Grund hierfiir liegt in dem nach unten begrenzten Drainspannungsbereich

der aufgebauten Verstirker. Die Linearitéat ist vergleichbar mit dem Linearmodulator.
Aufterdem untersucht diese Arbeit, inwiefern die Linearitit eines versorgungsspannungs-

modulierten Verstédrkers durch eine adaptive Einstellung der Gatevorspannung des Tran-

sistors erh6ht werden kann. Die Einstellung der Gatevorspannung erfolgt iiber einen kom-
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plexen programmierbaren Logik-Baustein. Bei einer linearen Abbildungsfunktion zwischen
Drain- und Gatevorspannung fiihrt dies zu einer leichten Verbesserung der Verhéltnisse
der Nachbarkanalleistungen um 1 dB. Der Betrag des Fehlervektors schwankt in Abhéngig-
keit des betrachteten Symbols im Konstellationsdiagramm. Zwar steigt durch die adaptive
Arbeitspunkteinstellung der schlechteste Wert um 2,5 % an, zugleich sinkt der beste Wert
aber um 1,5 %. Dies legt eine weitere Untersuchung der Gatespannungsmodulation nahe,

um eine optimierte Abbildungsfunktion zwischen den Vorspannungen zu finden.
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Abstract

Modern communications systems allow transmission of constantly increasing data rates.
Due to the limited frequency range available for mobile communication, higher-order mo-
dulation schemes are employed, resulting in rising peak-to-average power ratios of the
transmitted signals. Efficiency of power amplifiers becomes maximum at peak output
power und decreases for lower output powers. Therefore, average efficiency drops for mo-
dern communications standards.

One solution to increase power amplifier efficiency in backoff operation is envelope tracking,
which is investigated in this work. In this architecture, the drain bias voltage of the radio
frequency amplifier is dynamically adapted to the instantaneous output power level. The
crucial element is the voltage modulator which is responsible for providing the proper
bias voltage. This work presents several modulator concepts und compares their influence
on power amplifier efficiency and linearity. Furthermore, it is investigated whether the
adaption of the gate bias voltage of the transistor can increase linearity.

First, parameters to characterise the performance of radio frequency amplifiers are defined.
Special focus is on the quantification of linearity. Besides, an overview of the requirements
specified in the LTE standard, a fourth-generation mobile communications system, is
given.

The following chapter discusses the choice of an adequate transistor technology for the
radio frequency amplifier and identifies gallium nitride as the most promising material.
The principle of transistors based on this technology as well as the device used in this
work are presented.

This transistor is used to design two radio frequency amplifiers of classes AB and F. The
main focus is on realising load impedances at the intrinsic current source for the first three
harmonics in accordance with the theoretical values. The class-AB amplifier achieves a
maximum output power of 41dBm and an efficiency of 60% at a centre frequency of
2.75 GHz. For the class-F amplifier, an output power of 42dBm and an efficiency of 61 %
are measured at an operation frequency of 2.65 GHz.

For both circuits, reducing the drain bias voltage results in a lower power gain. It shall not

deviate by more than 0.5dB on system level in order to achieve sufficient linearity. This
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requirement cannot be fulfilled by the designed amplifiers for a variable supply voltage
without further linearisation, which is not investigated in this work. Therefore, a gain
drop up to 5dB below the maximum value is accepted hereinafter. With this in mind, the
nominal drain bias of 28 V may only be reduced down to 10V for the class-AB amplifier
and to 14V for the class-F amplifier.

The main part of this work is the investigation and comparison of different voltage mo-

dulator concepts.

The linear modulator is based on the emitter follower. Inherently to its functional prin-
ciple, this circuit does not allow an increase of overall system efficiency. However, this
modulator causes the fewest distortions. Therefore, it is used as a reference for evaluation
of the linearity of the other modulator concepts. To the best of the author’s knowledge,
the realised setup consisting of a radio frequency amplifier at 2.7 GHz and the linear mo-
dulator is the only one achieving an output power of more than 10 W at a bandwidth of
20 MHz. For an LTE drive signal with a bandwidth of 20 MHz, adjacent channel leakage
ratio decreases by 5dB to 10dB compared to operation with constant drain bias. Error
vector magnitude increases from about 9 % up to 16 % for the class-AB amplifier and from
4% up to 5% for the class-F amplifier.

In a buck modulator, the output voltage is generated by switching between two discrete
voltages. The resulting square wave signal is then filtered. Switching frequency needs to
be considerably higher than the bandwidth of the output signal. In theory, a buck modu-
lator achieves an efficiency of 100 %. In reality, however, switching losses appear due to
the high switching frequencies. Furthermore, the output current must not be lower than
a minimum value to guarantee proper functionality. Because of these two contraints, the
buck modulator is only of limited use for envelope tracking in broadband systems with
high-dynamic signals. The modulator presented in this work operates at a switching fre-
quency of 8 MHz, which is to the author’s knowledge the highest value reported so far for
the considered output powers. Efficiency of the entire envelope tracking system using the
class-AB amplifier is increased by 5 % for a continuous-wave input signal. However, ampli-
fication of an LTE signal is not possible due to the weaknesses of the concept mentioned

above.

In a multi-level buck modulator, additional voltage levels are inserted, resulting in reduced
switching losses. This is demonstrated with a three-level buck modulator. When operating
at a switching frequency of 8 MHz, efficiency of the class-AB amplifier is increased by
6 % under continuous-wave excitation. Dynamic measurements using LTE signals are not

possible for this circuit as well.
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The class-G modulator can provide only two discrete bias voltages at its output. There-
fore, the radio frequency amplifier is not operated at maximum efficiency all the time.
However, modulator efficiency especially for low output voltages, which occur very fre-
quently, is significantly higher than for the other modulator concepts considered in this
work. When exciting the class-AB amplifier with a 20 MHz bandwidth LTE signal, effi-
ciency is increased from 22 % up to 38 %. For the class-F amplifier it rises from 20 % up
to 32 %. This is accompanied by a decreasing linearity compared to the linear modulator.
To the best of the author’s knowledge, this class-G system has the highest bandwidth
published so far.

As for the buck modulator, the class-G modulator can be expanded by more voltage levels
as well. In this work, a three-level class-G modulator is designed. The third voltage is the
arithmetic mean of the two others. Due to the more complex control circuitry, power
consumption increases and efficiency slightly decreases compared to the two-level class-G
modulator. It is 36 % with the class-AB amplifier and 32 % with the class-F amplifier.
However, the decrease in linearity is lower.

In a switch-mode assisted linear modulator, a fast linear modulator and a high-efficiency
switching stage work in parallel. As derived analytically in this work for the first time,
most of the power of an LTE envelope is situated at low frequencies. In this case, average
modulator efficiency can be increased by limiting the bandwidth and thereby the losses
of the switching stage. When driven by the envelope of an LTE signal with a bandwidth
of 20 MHz, modulator efficiency increases by almost 10 % due to this measure. In the
entire envelope tracking system, overall efficiency slightly decreases to 20 % for the class-
AB amplifier and to 17% for the class-F amplifier. The reason for this behaviour is the
limitation of the drain bias voltage to values above a minimum. Linearity is comparable
to the linear modulator.

Besides, this work investigates whether linearity of an amplifier in an envelope tracking
system can be increased by adapting dynamically the gate bias voltage of the transistor.
The gate bias is provided by a complex programmable logic device. A linear mapping
between drain and gate bias voltage is implemented in this work and leads to a slight
improvement of adjacent channel leakage ratio by 1dB. Error vector magnitude fluctuates
with the considered symbol. On the one hand, the worst value increases by 2.5 % due to
the adaptive gate bias. On the other hand, the best value improves by 1.5 %. This suggests
further investigation of gate bias modulation combined with envelope tracking in order to

find an optimized mapping between the bias voltages.






1 Einleitung

In den vergangenen Jahren ist die Mobilkommunikation allgegenwértig geworden. Mit
iiber 4 Milliarden Nutzern weltweit verwendet bereits mehr als die Hélfte der Weltbevol-
kerung tragbare Telefonie und Datendienste [I]. Damit einher geht eine immer engma-
schigere Netzabdeckung, was in einem stetig anwachsenden Energiebedarf fiir den Betrieb
von Basisstationen resultiert. Angesichts dessen sowie des Trends steigender Energiekos-
ten gewinnt die Effizienz einer Basisstation, also das Verhéltnis der Sendeleistung zur
aufgenommenen Leistung, fiir Netzbetreiber zunehmend an Bedeutung. Hinzu kommt,
dass bei der Erschliefsung neuer Méarkte in Schwellen- und Entwicklungsldndern Basissta-
tionen auch in Gegenden errichtet werden, in denen die Energienetze nur unzuverlissig
arbeiten oder gar nicht verfiighar sind. In diesem Fall werden die Sende- und Empfangsan-
lagen mit Generatoren versorgt. Allein der Netzbetreiber Vodafone verbrauchte hierfiir im
Jahr 2011 durchschnittlich mehr als 3,5 Millionen Liter Diesel pro Tag [2]. Hinzu kommt
die Verteilung des Treibstoffs fiir die Generatoren, die bis zu 50 % der Betriebskosten
ausmachen kann [I]. Auch aus 6kologischen Aspekten ist eine hohere Effizienz von Kom-
munikationsnetzen wiinschenswert. Der weltweit durch Telekommunikation verursachte
Ausstoft an Kohlenstoffdioxid betrégt bereits 25 % der Emissionen von Automobilen [3].
Abbildung [L1] zeigt den durch Kommunikationssysteme verursachten Ausstofs an Koh-
lenstoffdioxid im Jahr 2002 sowie die Prognose fiir das Jahr 2020. Es wird erwartet, dass
sich in diesem Zeitraum die Emissionen mehr als verdoppeln. Der grofite Anstieg auf fast
das Dreifache wird fiir die Mobilfunknetze vorausgesagt, zu denen auch die Basisstationen

zahlen.

Mafnahmen zur Effizienzsteigerung werden daher auf allen Ebenen der Kommunikations-
systeme untersucht, angefangen von den Einzelkomponenten in Sendern und Empfangern
bis hin zur Auslegung des gesamten Netzwerks [I]. Auf Komponentenebene fallen die
mit Abstand groften Verluste im Leistungsverstarker des Sendepfades an. Abbildung [I.2]
zeigt das Blockschaltbild eines auf dem Uberlagerungsprinzip basierenden Senders. Als
Leistungsverstarker wird der letzte Verstiarker vor der Antenne bezeichnet. Dessen Ver-
luste machen typischerweise 50 % und mehr des gesamten Senders aus [1],[2]. Eine typische

Verteilung der Verluste in einer Basisstation ist in Abbildung [[.3] aufgetragen. Daher hat
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Abbildung 1.1: Durch Kommunikationssysteme verursachter Ausstoft an Kohlenstoffdi-
oxid in den Jahren 2002 und 2020 (Prognose) [4].
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Abbildung 1.2: Blockschaltbild des Sendepfades einer typischen Basisstation.

eine Effizienzsteigerung des Leistungsverstéarkers die grofite Auswirkung auf die Gesamtef-

fizienz des Systems.

Es gibt eine Reihe verschiedener Verfahren zur Erhohung der Effizienz von Leistungs-
verstirkern, die in der Vorgéngerarbeit [5] verglichen werden. Im Einzelnen erfolgt dort
die Betrachtung des Doherty-Verstérkers [6], des Chireix-Verstarkers [7], des Klasse-S-
Verstérkers [§] und der Versorgungsspannungsmodulation (VSM) [9]. Dabei werden der

Klasse-S-Verstarker und die VSM als besonders vielversprechende Ansétze identifiziert,
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Abbildung 1.3: Typische Verteilung der Verluste auf die Komponenten einer Basissta-
tion [4].

wobei der erstere eher fiir niedrige und letzterer fiir hohe Ausgangsleistungen geeignet ist.
Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit der VSM von Leistungsverstérkern bei Hoch-
frequenz (HF) zur Steigerung der Effizienz. Zur Einordnung der erzielten Ergebnisse gibt
Abschnitt [J] zunéichst einen Uberblick iiber den Stand der Technik. Die Zielsetzung der
vorliegenden Arbeit wird in Abschnitt dargestellt. Abschnitt erlautert die Gliede-

rung der nachfolgenden Ausfiihrungen.

1.1 Stand der Technik

Waéhrend sich die Mobilkommunikation frither weitgehend auf die Telefonie beschréankte,
stehen heute zunehmend Datendienste im Vordergrund, die eine hohe Datenrate erfordern.
Das elektromagnetische Spektrum stellt eine sehr knappe Ressource dar. Insbesondere im
Frequenzbereich zwischen 300 MHz und 3,5 GHz, der einen guten Empfang auch innerhalb
von Gebduden bei fiir tragbare Gerite akzeptabler Antennengrofse erlaubt, gibt es eine
Vielzahl an Kommunikationssystemen und das Spektrum ist vollstéandig ausgenutzt [10].
Aus diesem Grund kénnen die hohen Datenraten nicht durch eine beliebige Vergréfserung
der Kanalbandbreiten erreicht werden. Vielmehr kommen hoherwertige Modulationsver-
fahren zum Einsatz. Wie im Folgenden noch ausfiihrlicher erldutert wird, werden in diesem
Fall die Leistungsverstarker in Zustédnden betrieben, in denen ihre Effizienz deutlich un-
terhalb des maximal erreichbaren Wertes liegt. In aktuell eingesetzten Systemen werden
abhangig vom Kommunikationssystem typischerweise zwischen 20 % und 30 % erreicht
[11].

Daher zeigt sich zunehmendes Interesse an der Effizienzsteigerung von HF-Leistungsver-
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stiarkern durch die VSM sowohl in der Forschung als auch in der Industrie. Erste Schal-
tungsblocke stehen als kommerzielle Produkte zur Verfiigung [12]. Dennoch bleiben die
Auswahl und Optimierung geeigneter Schaltungen fiir die jeweils vorliegende Anwendung
eine Herausforderung. Daher werden im Folgenden verschiedene Konzepte hierfiir vor-
gestellt, untersucht und verglichen. Auf die genaue Zielsetzung dieser Arbeit geht der
folgende Abschnitt ein.

1.2 Zielsetzung

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird untersucht, durch welche Schaltungskonzepte
zur Anpassung der Vorspannungen an den momentanen Pegel des Ausgangssignals sich
die Effizienz von HF-Leistungsverstarkern steigern lasst. Die Untersuchung erfolgt anhand
zweier Verstarker unterschiedlicher Betriebsklassen, die zur Vergleichbarkeit verschiedener
Konzepte als Referenzschaltungen dienen. Bei deren Entwurf liegt besonderes Augenmerk
auf den korrekten Lastimpedanzen, durch welche die Verstarkerklassen definiert sind. Zu
Gunsten dieser Optimierung werden Zugestédndnisse an Ausgangsleistung und Effizienz in
Kauf genommen, da zum einen die HF-Verstérker nicht Kern dieser Arbeit sind, sondern
zur Demonstration der VSM dienen, und zum anderen vom akademischen Standpunkt aus
betrachtet mehr Erkenntnisse gewonnen werden konnen, wenn die Betriebsklasse eindeutig
feststeht.

Fiir diese Verstirker werden anschliefend die Schaltungen zum Einstellen der optima-
len Versorgungsspannung entworfen. Hierbei werden insgesamt sechs Konzepte fiir die
Einstellung der Drainvorspannung und eine Moglichkeit zur Variation der Gatevorspan-
nung untersucht. Fiir alle Schaltungen erfolgen zunédchst theoretische Betrachtungen des
Grundprinzips, anschliefsend werden sie aufgebaut und vermessen. Anhand der Ergebnisse
und Uberlegungen erfolgen schlieklich eine Bewertung und ein Vergleich der betrachteten
Schaltungen.

Fiir die Zielanwendung fallt die Entscheidung auf Basisstationen fiir Long Term Evolution
(LTE), einen Mobilfunkstandard der vierten Generation. Die Wahl ist darin begriindet,
dass LTE zu Beginn der Untersuchungen das modernste Mobilfunksystem mit weitgehend
abgeschlossener Standardisierung darstellt. Der Standard definiert zahlreiche Frequenz-
bénder und Leistungsklassen. Im Folgenden werden die Verstarker fiir das Frequenzband
um 2,65 GHz und maximale Ausgangsleistungen von ungefihr 40 dBm ausgelegt, da auf-
grund vorangehender Arbeiten am Institut in diesem Bereich die meisten Erfahrungen

vorliegen und die erforderliche Messtechnik verfiigbar ist. Dies entspricht laut dem LTE-
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Standard [I3] einer Basisstation hoher Ausgangsleistung des Frequenzbandes VII.

1.3 Gliederung

Das zweite Kapitel fiithrt zundchst die Figenschaften ein, anhand derer die Leistungsver-
stérker in dieser Arbeit charakterisiert werden. Wichtige Kenngroften zur Quantifizierung
der Effizienz und Linearitdt werden definiert. Daneben werden der LTE-Standard kurz
erlautert und die Vorgaben dargestellt, die dieser verlangt.

Kapitel Blbeschéftigt sich mit der Wahl eines Transistors fiir die realisierten HF-Verstérker.
Verschiedene Technologien werden verglichen, um die geeignetste zu identifizieren. Das
Funktionsprinzip eines Transistors in dieser Technologie wird dargestellt. Schliefslich er-
folgt eine kurze Betrachtung des eingesetzten Bauelements.

Unter Verwendung dieses Transistors werden zwei Verstérker der Klassen AB und F ent-
worfen und aufgebaut. Kapitel M stellt ausfiihrlich die Theorie dieser Verstérkerklassen vor,
wobei zunéchst idealisierte Annahmen getroffen und anschliefend Einfliisse von Nichtidea-
litdten betrachtet werden. Auferdem werden die Ergebnisse préasentiert, die sich bei der
Vermessung der Schaltungen ergeben. Hierbei wird auch das Problem geringer Effizienzen
bei niedrigen Ausgangsleistungen herausgearbeitet.

Der im Rahmen dieser Arbeit gewéhlte Ansatz zur Effizienzsteigerung ist die VSM. Ka-
pitel [l erlautert das ihr zugrunde liegende Prinzip. Dabei wird neben der Variation der
Drainvorspannung auf das Potential einer verdnderlichen Gatevorspannung eingegangen.
In der praktischen Umsetzung sind einige Einschriankungen zu beachten, die ebenfalls
dargestellt werden.

Zentrales Element der VSM ist die sogenannte Modulatorschaltung, welche zu jedem Zeit-
punkt die optimale Versorgungsspannung zur Verfiigung stellt. Die untersuchten Konzepte
werden ausfiihrlich in Kapitel [0l vorgestellt. Neben theoretischen Betrachtungen, bei denen
die Einfliisse verschiedener Verlustmechanismen hergeleitet werden, stellt dieses Kapitel
Beispiele vor, in denen die Modulatorschaltungen entworfen und aufgebaut werden. Sie
werden zusammen mit den in Kapitel 4] prasentierten Verstéirkern vermessen. Dies erlaubt
es, die betrachteten Konzepte zu bewerten und zu vergleichen.

Kapitel [l fasst schlieklich die wesentlichen Ergebnisse der Arbeit zusammen und gibt Vor-
schldge fiir Themen, mit denen sich Folgearbeiten auf dem Gebiet der VSM beschiftigen

kénnen.



2 Kenngrofsen von Leistungsverstarkern

HF-Leistungsverstéarker lassen sich durch eine Reihe von Kenngréfien beschreiben. Dieses
Kapitel gibt die Definitionen derjenigen Kenngrofen an, die in der vorliegenden Arbeit

verwendet werden.

Abbildung 2.7] zeigt das Blockschaltbild eines Leistungsverstarkers. Die verfiighare Wirk-
leistung der Signalquelle mit Innenwiderstand R; wird als P,,s definiert. P, bezeichnet
die am Eingang des Verstérkers aufgenommene Wirkleistung und P, gibt die Ausgangs-
leistung des Verstarkers an, die an den Lastwiderstand Rj, abgegeben wird. Die von der

Versorgungsspannungsquelle Upc aufgenommene Gleichleistung wird als Pp¢ bezeichnet.

2.1 Eingangsanpassung

Die Eingangsleistung P, eines Verstirkers entspricht nur bei Leistungsanpassung der ver-
fiigbaren Wirkleistung P,s der Quelle, ansonsten ist P,, < P,. Um die verfiighare Quell-
leistung optimal zu nutzen, wird eine moglichst gute Eingangsanpassung |S;, | angestrebt.

Diese lasst sich gemaf Anhang [Al schreiben als

Pavs - jjin

S | =
Sl = 1/ 25—

(2.1)

P avs Pin P out RL

Leistungs-
verstarker

Abbildung 2.1: Blockschaltbild eines Leistungsverstéarkers.
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2.2 Verstarkung

Es sind verschiedene Definitionen fiir Verstdrkungen gebréuchlich. Die Leistungsverstar-

kung G bestimmt sich durch den Zusammenhang

P out

G:
P

(2.2)

Die Betriebsleistungsverstarkung Gt betrachtet dagegen nicht die tatséchliche Eingangs-
leistung des Verstirkers, sondern die verfiighare Wirkleistung der Quelle. Sie ist definiert
als

Pout

Gr=p (23)

Somit hidngt Gt auch von der Eingangsanpassung ab. Fiir praktische Systeme ist die

Betriebsleistungsverstarkung aussagekréftiger, da eine hohe Leistungsverstiarkung keinen

Nutzen bringt, wenn die verfiighare Leistung am Eingang des Verstérkers reflektiert wird.

2.3 Bandbreite und Mittenfrequenz

HF-Leistungsverstarker weisen ein Bandpassverhalten auf und kénnen somit nur in einem
bestimmten Frequenzbereich betrieben werden. Die Bandbreite B des Verstéarkers ist im
Folgenden definiert als der Bereich, in dem die Verstdrkung um maximal 0,5 dB schwankt.

Die Mittenfrequenz dieses Frequenzbereichs wird als fy bezeichnet.

2.4 Effizienz

Die Effizienz gibt an, welchen Anteil der aufgenommenen Leistung der Verstarker am Aus-
gang als HF-Leistung abgibt. Dabei sind zwei Definitionen gebrauchlich, die sich sowohl

fiir statische als auch fiir dynamische Signalverldufe angeben lassen.

Im statischen (continuous wave, CW) Fall ist das Eingangssignal ein sinusférmiger Span-
nungsverlauf mit konstanter Frequenz und Amplitude. Die Draineffizienz np bestimmt

sich als das Verhéltnis der HF-Ausgangsleistung zur Gleichstrom-Eingangsleistung:

- Pout
Ppc

D (2.4)
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Die leistungsaddierte Effizienz (power-added efficiency, PAE) ist definiert als

Pout - Pin

PAE =
Pre

Unter Verwendung von Gleichung (2.2) lasst sich Gleichung (2.5) umschreiben zu

Pout Rn 1
PAE = 11 - = 1= =. 2.6
PDC < Pout) ™ ( G> ( )

Die PAE erlaubt somit, gleichzeitig eine Aussage iiber die Draineffizienz und die Verstér-

kung zu treffen. Fiir hohe Verstéarkungen gilt PAE =~ np.

Im dynamischen Fall ist das Eingangssignal moduliert und weist Amplituden- und Phasen-
schwankungen auf. Die Effizienzen bestimmen sich dann durch Mittelung der auftretenden
Leistungen unter Verwendung der Auftrittswahrscheinlichkeit p(P,,;) der Ausgangsleis-

tung P,.. Die mittlere Draineffizienz ist gegeben durch

fooop<Pout) : Pout dPout

avg — oo 2.7
an ® f() p(Pout) : PDC(Pout) dPout ( )
und die mittlere PAE berechnet sich zu
- Pou : Pou _Pin Pou dPou
PAB gy = A0 P Lon) - (Pt = Pl o) AP (2.8)

f()oO p(Pout) : PDC(Pout) dPout

2.5 Linearitat

Lineare Schaltungen sind dadurch charakterisiert, dass keine Frequenzen erzeugt werden,
die nicht bereits im Eingangssignal enthalten sind. Nichtlineare Schaltungen generieren
dagegen neue Frequenzen, die das Eingangssignal verzerren und eine grofere Bandbrei-
te aufweisen. Dieser Abschnitt stellt verschiedene Kenngrofien zur Quantifizierung der
Linearitdt vor. Die Kenngrofsen in den Abschnitten 2.5.1] bis 2.5.4] werden bei Ansteue-
rung des Verstarkers mit einem sinusformigen Signal gemessen und werden daher zur
ersten Abschétzung der Linearitdt im Labor herangezogen. Die Anforderungen von Mo-
bilfunkstandards sind dagegen fiir Signale definiert, die auch im praktischen Betrieb einer
Basisstation auftreten. Die zugehorigen Kenngrofen werden in Abschnitt und Ab-
schnitt vorgestellt.

Zur Herleitung der verschiedenen Kenngroéfen wird angenommen, dass das Ubertragungs-

verhalten des Verstarkers durch eine Taylorreihe dritter Ordnung beschrieben sei. Unter
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der Annahme eines Feldeffekttransistors (FET) als nichtlineares Element gilt somit fiir

den Drainstrom ipg in Abhéngigkeit von der Gate-Source-Spannung ugs
Z'Ds(t) = aTo + [0 Ugs(t) + army - ’LLQGS(t) + ars - U?és(t) (29)

mit ar; > 0 und ars < 0 [14].

Es ist zu beachten, dass die Taylorreihe dritter Ordnung eine starke Vereinfachung dar-
stellt, die in der Praxis zu ungenau ist. Die Beschrinkung in diesem Abschnitt erfolgt
lediglich, um bei iiberschaubarer Komplexitat die Ursachen der nichtlinearen Effekte dar-

zustellen. Alle Definitionen gelten analog auch fiir Taylorreihen hoherer Ordnung.

2.5.1 Harmonischenabstand

Zunachst wird der Fall der Eintonanregung betrachtet:
uas(t) = Ugs - cos(2 -7+ f - 1) (2.10)

Damit ergibt sich der Drainstrom

) 1 - A 3 R
ZDs(t):CLTO—f-—'aTQ'UéS—I— CLTl'UGS—I——'CLTg,'UéS COS(QT[ft)
2 4 (2.11)

1 ~ 1 A
+§~aT2~UéS'COS(4~7T'f-t)+Z—l-aT3'UéS~cos(6-7t~f-t).

Aufgrund der nichtlinearen Terme der Taylorreihe entstehen weitere Frequenzkomponen-
ten. Das Verhéltnis der Amplituden hoherer Harmonischen zur Amplitude der Grund-
schwingung wird als Harmonischenabstand bezeichnet. Der Harmonischenabstand der
dritten Harmonischen berechnet sich beispielsweise zu

Lo - Ués

HD3 = 20 - log 4 — . (2.12)
ar1 - Uas + 2 - arg - Udg

Da alle Oberschwingungen mindestens eine Oktave von der Grundfrequenz entfernt sind,
lassen sie sich durch die Anpassnetzwerke ohne groftfen Aufwand filtern und sind in Hin-

blick auf die Linearitdt unproblematisch.
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—— 1. Harmonische bei Eintonanregung
T - - = Intermodulationsprodukt 3. Ordnung 5L
= |
Dj O]P3 E . _:"..o :
= - :
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b[/)‘O | -
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Abbildung 2.2: Verlauf der Ausgangsleistung der ersten Harmonischen und des Inter-
modulationsproduktes 3. Ordnung iiber der Eingangsleistung.

2.5.2 Kompression

Die Verstarkung eines Leistungsverstéarkers ist nicht konstant, sondern nimmt fiir steigen-
de Ausgangsleistungen ab. Dieses Verhalten, das in Abbildung 2.2] dargestellt ist, wird
als Kompression bezeichnet und ldsst sich mithilfe von Gleichung (2I1]) beschreiben. Die

Amplitude des Drainstroms bei der Grundfrequenz héngt iiber den Zusammenhang
. 3 .
Ins(f) = ar1 - Ugs + 7 ors Ucs (2.13)

von der Gatespannung ab. Wegen ars < 0 reduziert sich die Verstarkung fiir steigende
Eingangsleistungen. Eine Quantifizierung erfolgt {iber den 1 dB-Kompressionspunkt Pjgp.
Er gibt die Ausgangsleistung an, bei der die Betriebsleistungsverstirkung 1dB unter der
Kleinsignalverstarkung liegt. Mit Gleichung (2.13]) ergibt sich die Bedingung

20 - log i 0GS’1dB hl % s UgS’IdB ~ _1dB (2.14)
ary - UGS,ldB ’ .

wobel [A]Gs,ldB die Gate-Source-Spannung bei P4 bezeichnet. Damit folgt

- 4
Ucs1a = \/§ ey (10-1/20 — 1). (2.15)

ars
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Abbildung 2.3: Spektrum mit Nichtlinearitdten bis zur dritten Ordnung. Die Zahlen
geben den Term der Taylorreihe an, der die Komponente verursacht.

2.5.3 Intermodulationsabstand dritter Ordnung

Neben der Eintonanregung werden Leistungsverstéarker auch bei Zweitonanregung mit
ucs(t) = Ugs - (cos(2 -7+ fy - 1) 4+ cos(2- 70 fo - t)) (2.16)

charakterisiert, wobei f; &~ f5 ist. Mithilfe von Additionstheoremen folgt, dass das Aus-
gangssignal neben den harmonischen Frequenzen auch Komponenten bei Summen- und
Differenzfrequenzen aufweist. Abbildung zeigt schematisch alle auftretenden Spek-
tralkomponenten. Kritisch sind die Intermodulationsprodukte ungerader Ordnung, die
Komponenten nahe bei f; und f, aufweisen und nur schwer gefiltert werden kénnen.

Ahnlich zum Harmonischenabstand lisst sich der Intermodulationsabstand (intermodula-
tion distortion, IMD) definieren. Er bezeichnet das Amplitudenverhéltnis der tragernéchs-

ten Intermodulationskomponente zu einem der Tréager. Der IMD dritter Ordnung lautet

73
3'aT3'UGS

IMD3 = 20 - log (2.17)

4'CLT1'UGS+9'GT3‘[7€);S .

Zur Unterscheidung wird der IMD3 bei der Frequenz 2 - f; — f5 als IMD3, und der IMD3
bei 2- fo — f1 als IMD3, bezeichnet. Weichen die beiden voneinander ab, so ist der kleinere
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Wert mafsgeblich.

2.5.4 Schnittpunkt dritter Ordnung

Die Amplituden der Spektralkomponenten bei f; und fy bei Zweitonanregung lauten

A 9 )
Ins(fi) = Ips(f2) = ar1 - Ugs + 10T Uls. (2.18)

Fiir kleine Gatespannungen ist der Term dritter Ordnung vernachléssigbar und die Am-
plitude wéchst ndherungsweise linear mit Uss. Tragt man die Ausgangsleistung in einem

doppellogarithmischen Schaubild {iber der Eingangsleistung auf, so ergibt sich eine Gera-

dB
Dekade

in Form der Kompression aus. Der Verlauf ist in Abbildung dargestellt.
Fiir die Amplituden der Intermodulationsprodukte dritter Ordnung gilt

de mit der Steigung 10 . Bei hohen Leistungen wirkt sich der Term dritter Ordnung

Ins(2- fi— fo) = Ips(2- fo — f1) Z;aTg-Ués. (2.19)
In einem doppellogarithmischen Schaubild erhédlt man eine Gerade mit der Steigung
30 ﬁ, die ebenfalls in Abbildung aufgetragen ist. Bei realen Verstarkern weist auch
die Amplitude der Intermodulationsprodukte dritter Ordnung ein Kompressionsverhalten
auf, das durch eine Taylorreihe hoherer Ordnung beschrieben werden kann.

Extrapoliert man die linearen Verldufe der Amplituden im Kleinsignalbereich, so schnei-
den sich die Geraden. Den Schnittpunkt bezeichnet man als den Schnittpunkt dritter
Ordnung (third order intercept point, IP3). Die zugehorige Fingangsleistung wird als ein-
gangsseitiger IP3 (input intercept point, 1IP3) und die zugehorige Ausgangsleistung als
ausgangsseitiger IP3 (output intercept point, OIP3) bezeichnet. Die zugehorige Gatespan-

nung UGSJP?) berechnet sich durch Losen der Gleichung

ari - UGS,IP?, =~ ars- Uésgpg (2.20)

- 4 a
Ucs,ips = 4/ —3 a—Tl- (2.21)
T3

Unter der Annahme einer Taylorreihe dritter Ordnung lasst sich der Zusammenhang

Ucs 1pa < 1 )
20 -lo — =20-log [ —m/——
i (Ugs,ldB) *\Vi—10 o

und ergibt sich zu

~ 9,6dB (2.22)
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zwischen dem 1dB-Kompressionspunkt und dem IP3 herleiten. Der IP3 liegt somit in

guter Ndherung 10 dB iiber dem 1dB-Kompressionspunkt.

2.5.5 Nachbarkanalleistung

Aufgrund der vielen Systeme, die sich das elektromagnetische Spektrum teilen, ist es wich-
tig, dass im Betrieb moglichst wenig Leistung auflerhalb des zugeteilten Frequenzbandes
abgestrahlt wird. Daher werden Leistungsverstarker auch mit Eingangssignalen, die in
realen Ubertragungssystemen auftreten, vermessen. In Standards wie der LTE-Norm [13]
sind verschiedene Kenngrofen zur Quantifizierung von Stéremissionen definiert.

Eine verbreitete Kenngrofe ist das Verhéltnis der Nachbarkanalleistung (adjacent chan-
nel leakage ratio, ACLR). Hierzu werden die mittlere Leistung P, im Sendekanal und
die mittleren Leistungen in den angrenzenden Nachbarkanélen (adjacent channel power,
ACP) gemessen. Sie ergeben sich durch Integration der Leistung tiber den entsprechen-
den Kanal. Im Folgenden gibt der erste Index des ACP den Nachbarkanal an. Der zweite
Index spezifiziert, ob es sich um den oberen (u fiir upper) oder den unteren (¢ fir lower)
Nachbarkanal handelt.

Das ACLR ist definiert als das Verhéltnis der Nachbarkanalleistung zur Leistung des
gesendeten Signals [13]:

ACP

ACLRy, = OPt (2.23)
Pout
ACP

ACLR, , = CP 1 (2.24)
Pout
ACP

ACLRy, = P2 (2.25)
Pout
ACP

ACLR,,, = OP s (2.26)
Pout

2.5.6 Fehlervektor

Die im vorangehenden Abschnitt vorgestellten Kenngrofsen erlauben eine Aussage iiber
die Storemissionen in Nachbarkanélen. Aber auch das Signal selbst wird durch Nichtlinea-
ritdten verzerrt. Dadurch liegen die empfangenen Symbole R im Konstellationsdiagramm
nicht auf den idealen Punkten I, sondern sind wie in Abbildung [2.4] verschoben. Zwi-
schen jedem empfangenen Symbol und dem zugehorigen gesendeten Symbol ldsst sich ein
Fehlervektor E definieren:

E=R-T (2.27)
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Abbildung 2.4: Konstellationsdiagramm und Definition des Fehlervektors.

Der Betrag des Fehlervektors (error vector magnitude, EVM) ist nach [13] definiert als

das Verhaltnis des mittleren Betrags des Fehlervektors zum mittleren Betrag des idealen

Signals:
o 2
J & [Em)
EVM = = - 100% (2.28)
VST

Dabei bezeichnet N die Léange der betrachteten Symbolfolge.

2.6 Anforderungen des LTE-Standards

Nach der Definition wichtiger Kenngrofsen in den vorangehenden Abschnitten werden nun
die Anforderungen des Ubertragungsstandards LTE vorgestellt, auf den die Schaltungen
in der vorliegenden Arbeit optimiert sind.

LTE folgt dem Universal Mobile Telecommunications System (UMTS) nach und zeichnet
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Tabelle 2.1: Anforderungen fiir den Betrieb mit LTE-Signalen [I§].

Kenngrofe Anforderung Testmodell

Mittenfrequenz f 2,62GHz < f; < 2,69 GHz

Bandbreite B > 20 MHz

Mittlere Ausgangsleistung P,y > 24dBm 1.1

ACLR des ersten Nachbarkanals < —44.2dBc 1.1/1.2

ACLR des zweiten Nachbarkanals < —44,2dBc 1.1/1.2

EVM <9% 3.1 (64-QAM)
3.2 (16-QAM)
3.3 (QPSK)

sich neben héheren Datenraten und einer besseren Ausnutzung des zur Verfiigung stehen-
den Spektrums insbesondere durch eine gréfsere spektrale Flexibilitat aus. Hierzu erlaubt
der LTE-Standard [13] insgesamt sechs verschiedene Bandbreiten zwischen 1,4 MHz und
20 MHz, sodass einerseits hohe Ubertragungsraten méglich sind, andererseits aber auch

kleine Liicken im Spektrum fiir LTE-Anwendungen genutzt werden koénnen [15].

Als Zugriffsverfahren wird das orthogonale Frequenzmultiplex (orthogonal frequency-divi-
sion multiplex, OFDM) verwendet. Hierbei wird das Frequenzband in viele Subtriger mit
einem Abstand von 15 kHz unterteilt, die den verschiedenen Nutzern zugewiesen werden.
Der Frequenzabstand der Subtridger entspricht dabei dem Kehrwert der Symboldauer.
Wie sich mit der Fouriertransformation zeigen lasst, weisen die Subtréger in diesem Fall
bei den Mittenfrequenzen aller anderen Subtriger im Spektrum eine Nullstelle auf und
storen sich damit nicht gegenseitig. Im Vergleich zu anderen Zugriffsverfahren ist die Sym-
bolrate bei OFDM sehr niedrig, was eine geringe Storanfalligkeit zur Folge hat. Durch die
grofe Anzahl an Subtrigern kann insgesamt dennoch eine hohe Ubertragungsrate erreicht
werden [I6]. Die einzelnen Subtriger werden bei LTE entweder mit Quadraturphasenum-
tastung (quadrature phase-shift keying, QPSK), 16-Quadratur-Amplituden-Modulation
(QAM) oder 64-QAM moduliert [15],[17].

Die Anforderungen an LTE-Basisstationen finden sich in [I§]. Im Rahmen der vorliegen-
den Arbeit werden die Verstérker fiir das Frequenzband VII von 2,62 GHz bis 2,69 GHz
und Ausgangsleistungen iiber 24 dBm ausgelegt. Dies entspricht den Vorgaben fiir Basis-
stationen mit grofer Reichweite. Aufgrund der Konfigurationsmoglichkeiten hinsichtlich
Bandbreite und Modulationsverfahren kénnen zahlreiche Kombinationen auftreten. Zur
Konformitatspriifung sind typische Signalsequenzen zu verwenden, die als Testmodelle

bezeichnet werden. Tabelle 2.1] listet die zugehorigen Anforderungen und die zu verwen-
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denden Testmodelle auf.
Die Linearitdt wird mithilfe des ACLR und der EVM charakterisiert. Zur Bestimmung
der EVM werden in Gleichung (2:28)) bei der Summation die idealen und die tatséchlich

empfangenen Symbole aller Subtriger beriicksichtigt.
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3 Transistortechnologien

Der zentrale Bestandteil jedes Verstarkers ist ein aktives Bauelement, in dem die eigent-
liche Verstiarkung erfolgt. Zunéchst wurden hierfiir Elektronenréhren eingesetzt, die seit
den 1950er Jahren mehr und mehr durch Transistoren abgeldst werden. Der Vorteil von
Transistoren liegt zum einen in den deutlich niedrigeren Herstellungskosten und zum an-
deren in der hohen Integrationsfihigkeit, wodurch giinstige und kompakte Schaltungen
moglich sind. Daher kommen Rohrenverstérker heute nur noch in Nischenanwendungen
zum Einsatz.

Dieses Kapitel gibt in Abschnitt 1] zunéchst eine kurze Ubersicht iiber die verschie-
denen Transistortechnologien, die fiir HF-Leistungsverstéarker eingesetzt werden konnen.
Abschnitt B2l beschreibt die Grundlagen der auf Galliumnitrid (GaN) basierenden Tech-
nologie, auf die in dieser Arbeit die Wahl féllt. Der in den folgenden Kapiteln verwendete
Transistor wird anschlieffend in Abschnitt vorgestellt.

3.1 Technologievergleich

HF-Leistungstransistoren lassen sich in verschiedenen Technologien realisieren, deren phy-
sikalische Eigenschaften in den Tabellen B.1]l und aufgelistet sind. Im Einzelnen werden
Siliziumcarbid (SiC), Galliumarsenid (GaAs), GaN, Germanium (Ge), Indiumphosphid
(InP) und Silizium (Si) betrachtet. Da die Zahlenwerte in der Literatur zum Teil variie-
ren, sind in den Tabellen Wertebereiche angegeben.

Eine wichtige Anforderung an die Technologie ist die HF-Tauglichkeit. Hierfiir sind ei-
ne hohe Sattigungsgeschwindigkeit und eine hohe Beweglichkeit der Ladungstriager er-
forderlich [19]. Fiir Leistungsanwendungen ist auferdem eine hohe Durchbruchfeldstérke
von Bedeutung, die wiederum von der Bandliicke des Halbleiters abhéngt [20]. Eine ho-
he Durchbruchfeldstéarke erlaubt den Betrieb des Transistors bei hoheren Spannungen.
Mit Transistoren niedriger Durchbruchfeldstérke lassen sich hohe Ausgangsleistungen nur
erreichen, indem der Ausgangsstrom durch vielfache Parallelschaltung vergrofert wird.
Daraus resultiert einerseits ein niedriges Impedanzniveau, was die Anpassung auf das

in der HF-Technik verwendete 50 2-System erschwert [19],[21]. Dariiber hinaus verrin-
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Tabelle 3.1: Eigenschaften von SiC in der 4H-Phase, GaAs und GaN.

Eigenschaft 4H-SiC GaAs GaN
Bandliicke / (eV) 3,2—-33 1,4 3.2—-35
Durchbruchfeldstérke / (10°Vem™) 30 — 35 4,0 —4,2 20 — 30
Elektronenbeweglichkeit / (cm? V™'s™!) 900 — 1140 6000 — 8500 1250 — 1500
Sittigungsgeschwindigkeit / (10" cms™) 0,8 — 2,0 1,0-1,3 1,8 —-27
Wirmeleitfihigkeit / (Wem™! K1) 4,0-4,9 0,5 1,3—-1,7
Quellen [22],123], [19],[22],[23], [19],[22],[23],
[24],[25] [24],[25] [24],[25]

Tabelle 3.2: Eigenschaften von Ge, InP und Si.

Eigenschaft Ge InP Si
Bandliicke / (eV) 0,66 1,3—1,4 1,1
Durchbruchfeldstiirke / (10°V em™!) 23 45-50 30—38
Elektronenbeweglichkeit / (cm? V™'s™1) 3900 5400 1300 — 1500
Sittigungsgeschwindigkeit / (10" cms™!) 0,6 2,0 0,7—1,0
Wirmeleitfahigkeit / (W em™ K1) 0,6 0,7 1,4—-15
Quellen 22]  [22],[24] [19],[22],[23],
[24],[25]

gern die parasitaren Effekte verteilter Strukturen die Bandbreite des Transistors. Auf das
Einfiigen von zusatzlichen Zwischenschichten in der Halbleiterstruktur, durch das sich in
leistungselektronischen Bauelementen die Durchbruchspannung erhohen lésst, wird bei
HF-Transistoren verzichtet, da dies ebenfalls parasitire Kapazititen zur Folge hat. Ne-
ben den elektrischen Eigenschaften ist fiir Leistungsbauelemente auch eine gute thermische
Leitfahigkeit wichtig, um die anfallende Verlustleistung abfiihren zu kénnen.

Aufgrund der grofsen Bandliicken und der damit verbundenen hohen Durchbruchfeldstér-
ken sowie der guten Warmeleitfihigkeiten sind insbesondere SiC und GaN fiir den Einsatz
in Leistungsanwendungen geeignet. Zwar ist die Elektronenbeweglichkeit dieser Materia-
lien geringer als bei GaAs, Ge und InP, doch es lassen sich damit dennoch Leistungstran-
sistoren fiir den GHz-Bereich herstellen, die auch kommerziell verfiigbar sind [26],[27].
Dariiber hinaus besitzen Elektronen in GaN eine sehr hohe Séttigungsgeschwindigkeit,
wodurch eine hohe Transitfrequenz moglich ist.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit werden fiir die Verstarkerschaltungen GaN-Transis-
toren verwendet. Einerseits weist GaN mit 10 — 12 W /mm die doppelte Leistungsdichte
von SiC auf, das lediglich 5 — 6 W/mm erlaubt [24]. Andererseits liegen am Institut auf-
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Abbildung 3.1: (a) Banddiagramm eines AlGaN/GaN-Ubergangs und (b) schemati-
scher Aufbau eines GaN-HEMTs.

grund vorangehender Arbeiten bereits Erfahrungen mit GaN-Baulementen vor [2§8]. Die

Prinzipien dieser Technologie werden im folgenden Abschnitt vorgestellt.

3.2 Galliumnitrid-Transistortechnologie

Bei einem GaN-FET handelt es sich um einen Transistor mit hoher Elektronenbeweg-
lichkeit (high-electron-mobility transistor, HEMT). Er basiert auf einem Ubergang zweier
Halbleitermaterialien mit stark unterschiedlicher Bandliicke. Ublicherweise sind dies GaN
und Aluminiumgalliumnitrid (AlGaN).

Das Banddiagramm eines solchen Ubergangs ist schematisch in Abbildung B.1] (a) dar-
gestellt. Der Verlauf der Valenzbandkante Fy und der Leitungsbandkante F¢ an der
Grenzflache folgt aus der Stetigkeit der Vakuumenergie. Mafigeblich fiir das Verhalten der
AlGaN/GaN-Struktur sind zwei Polarisationseffekte, die spontane und die piezoelektri-
sche Polarisation, die in der Umgebung des Ubergangs auftreten [29).

Ursache fiir die spontane Polarisation sind die polaren Atombindungen der Kristallstruk-
tur, wobei die Polarisation in AlGaN betragsmafig grofser ist als in der GaN-Schicht.
Nahe der Grenzschicht weist die Polarisation somit eine hohe Divergenz auf, die nach [30]
eine Flachenladung zur Folge hat.

Ferner sind die Gitterkonstanten von AlGaN und GaN nicht identisch. Am Heteroiiber-
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gang treten daher mechanische Verspannungen auf, welche die Kristallstruktur deformie-
ren. Aufgrund des piezoelektrischen Effekts bildet sich an der Grenzschicht eine Flachen-
ladung aus. Man spricht daher von piezoelektrischer Polarisation.

Durch die Uberlagerung der beiden Polarisationseffekte entsteht an der Grenzfliche eine
Flachenladung, die stark genug ist, um einige Kristallatome innerhalb der Al1GaN-Schicht
zu ionisieren. Die freien Elektronen werden in Richtung des Ubergangs beschleunigt und
diffundieren in die GaN-Schicht. In direkter N&he der Grenzschicht liegt dort die Lei-
tungsbandkante unterhalb des Fermi-Niveaus Fr und bildet einen Potentialtopf, der die
Elektronen aufnimmt und einen leitfdhigen Kanal bildet. Aufgrund der geringen Aus-
dehnung des Kanals senkrecht zur Grenzfldche bezeichnet man dies als zweidimensionales
Elektronengas (2DEG). Die Ladungstrigerkonzentration des 2DEG ist dabei um ein Viel-
faches grofser als bei anderen Technologien.

Durch Hinzufiigen einer Steuerelektrode und zweier ohmscher Kontakte geméf Abbil-
dung B (b) ldsst sich ein Transistor realisieren. Eine negative Gate-Source-Spannung
wirkt dabei den Polarisationseffekten entgegen und hat eine geringere Ladungstriger-
konzentration im Kanal zur Folge. Ublicherweise handelt es sich bei GaN-HEMTs um
selbstleitende Transistoren. Auch das in dieser Arbeit eingesetzte Bauelement leitet bei
der Gate-Source-Spannung ugs = 0'V.

Aufgrund grofser Herausforderungen bei der Herstellung von einkristallinen GaN-Scheiben
werden GaN-HEMTs tiblicherweise auf einem Tréagersubstrat gefertigt. Bei Leistungstran-
sistoren ist hier vor allem SiC verbreitet, da zum einen dessen Gitterkonstante dhnlich zu
der von GaN ist und es zum anderen eine hohe Warmeleitfahigkeit aufweist und damit

die Verlustleistung gut abfiihren kann [28§].

3.3 Eingesetzter Transistor

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit werden fiir die HF-Verstéarker Transistoren vom Typ
CGH40010F des Herstellers Cree eingesetzt. Dabei handelt es sich um AlGaN/GaN-
Transistoren auf einem SiC-Substrat mit einer nominalen Ausgangsleistung von 10 W.
Die Versorgungsspannung ist im Datenblatt [27] mit 28 V angegeben.

Fiir den Schaltungsentwurf wird vom Hersteller ein Grofssignal-Simulationsmodell zur Ver-
fiigung gestellt, in dem auch die Effekte des Gehduses geméaft Abbildung[3.2] beriicksichtigt
sind. Das Transistormodell ist laut Herstellerangaben [31] giiltig fiir Drainvorspannungen
zwischen 28V und 22V und weicht fiir geringere Werte zunehmend vom Verhalten des

realen Transistors ab. Die parasitire Drain-Source-Kapazitit Cpg ist in [27] mit 1,3 pF an-
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Abbildung 3.2: Drainseitiges Gehdusemodell des Transistors CGH40010F [33].

gegeben und kann laut Herstellerangaben auch fiir variierende Drain-Source-Spannungen

als ndherungsweise konstant angenommen werden [32]. Mit diesen Angaben kénnen wih-

rend des Schaltungsentwurfs durch Simulation die Spannungs- und Stromverldufe am

inneren Transistor bestimmt werden, die mafigeblich fiir die Effizienz eines Verstirkers

sind.

Das simulierte Ausgangskennlinienfeld des Transistors ist fiir verschiedene Gatespannun-

gen ugs in Abbildung dargestellt. Der maximale Drainstrom [, betragt ungefihr

2 A, die Kniespannung Uk liegt — abhéngig von der Dimensionierung des Verstarkers —

im Bereich zwischen 4V und 5V. Mit Kenntnis dieser Gréfsen lassen sich in Kapitel ] die

beispielhaft entworfenen Verstarkerschaltungen dimensionieren.
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Drainstrom ipg in A —
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Drain-Source-Spannung upg in V —

Abbildung 3.3: Simulation des Ausgangskennlinienfelds des Transistors.
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4 Leistungsverstarker

Durch eine geeignete Beschaltung lassen sich mit einem oder mehreren Transistoren Ver-
starker entwerfen. Diese werden zunéchst grob in Betriebsmodi eingeteilt, die angeben, ob
ein Transistor als gesteuerte Stromquelle oder als Schalter eingesetzt wird. Eine feinere
Unterteilung ergibt sich durch die Verstarkerklassen, die hinsichtlich der Beschaltung und

Ansteuerung der Transistoren unterschieden werden.

In dieser Arbeit werden ausschlieklich Verstarker betrachtet, bei denen der Transistor als
Stromquelle betrieben wird. Im Einzelnen sind dies die linearen Verstérker der Klassen A,
AB, B und C, die in Abschnitt 4.1l beschrieben werden, sowie der Klasse-F-Verstérker, auf
den in Abschnitt eingegangen wird. Die nachfolgenden Abschnitte stellen deren Funk-
tionsprinzipien vor und leiten die Eigenschaften der Schaltungen her. Auferdem werden

Beispiele fiir die Realisierung der Verstérker gegeben.

Auf Schaltverstérker wird nicht weiter eingegangen, ndhere Informationen hierzu finden
sich in der Literatur [5],[14].

Abbildung 4.1: Prinzipschaltbild eines linearen Verstérkers.
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Abbildung 4.2: Simulierte Ubertragungskennlinie des eingesetzten Transistors und idea-
lisierte Knickkennlinie.

4.1 Lineare Verstarker

4.1.1 Der ideale lineare Verstarker

Abbildung [4.1] zeigt das Prinzipschaltbild eines linearen Verstérkers. Der Transistor ist
am Gate mit Ug und am Drain mit Upc vorgespannt. Die Vorspannungen werden iiber
die Induktivitidten Lpc zugefithrt. Diese seien so grof, dass sie fiir Gleichstrom einen
Kurzschluss und fiir alle auftretenden Harmonischen einen Leerlauf darstellen. Der sich
ergebende Ruhestrom von Drain nach Source wird mit /; bezeichnet. Zur Wechselstrom-
kopplung des Ein- und Ausgangs sind an Gate und Drain die Blockkondensatoren Cac
eingefiigt. Deren Kapazitdten sind so gewahlt, dass sie fiir alle Frequenzanteile mit Aus-
nahme des Gleichanteils als Kurzschluss betrachtet werden konnen. Der Parallelresonator
begrenzt die Bandbreite des Ausgangssignals. Seine Resonanz tritt bei der Signalfrequenz
fo auf, bei der er als Leerlauf wirkt. Alle hoheren Harmonischen werden kurzgeschlos-

sen und sind nicht im Ausgangsspektrum vorhanden. Abbildung zeigt die Ubertra-
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gungskennlinie des Transistors. Diese wird fiir die folgenden analytischen Betrachtungen
durch die ebenfalls dargestellte idealisierte Knickkennlinie angendhert. Hierbei héngt der
Drainstrom ausschlielich von der Gate-Source-Spannung ugg ab. Uberschreitet diese die
Schwellspannung Uy, so setzt ein Stromfluss ein, der linear mit ugs zunimmt. Ab ei-
ner Gate-Source-Spannung von Ugs max treten Sattigungseffekte ein und der Strom bleibt

konstant bei seinem Maximalwert I,,.

Die nachfolgende Analyse der Schaltung orientiert sich an [14]. Bei linearen Verstirkern
wird der Transistor mit einem sinusférmigen Eingangssignal um den Arbeitspunkt Ug so
ausgesteuert, dass die Gate-Source-Spannung zu keinem Zeitpunkt Ugs max liberschreitet.

Damit ergibt sich fiir den Verlauf des Drainstroms mit Abbildung 4.2l der Zusammenhang

I I - 0 I I - 0 0
iDs(Q)Z{ q+ 1, -cos(f) , Iy+ I, - cos(f) > | (4.1)

0 , sonst

wobei 6 den Phasenwinkel und I, die Amplitude des Sinusanteils des Drainstroms be-
zeichnen. In Abschnitt . T.T.Twird der Verstérker zunéchst bei Vollaussteuerung betrach-
tet. Diesem Betriebszustand kommt besondere Bedeutung zu, da die Schaltung hierfiir
optimiert wird. Auferdem erfolgt die Definition der Verstéirkerklassen anhand der Strom-
verldufe bei Vollaussteuerung. Auf das Verhalten bei reduzierter Ausgangsleistung wird
anschliefend in Abschnitt eingegangen.

4.1.1.1 Der ideale lineare Verstarker bei Vollaussteuerung

Wie in Abbildung .3 dargestellt, erreicht das Maximum des Drainstroms bei Vollaussteue-
rung gerade den Wert [,,,x. Die Amplitude des Drainstroms wird in diesem Fall mit I, max
bezeichnet. Zur mathematischen Beschreibung des am Gate eingestellten Arbeitspunktes
dient der Leitwinkel o bei Vollaussteuerung. Er ist definiert als der Phasenwinkel, {iber
dem der Drainstrom wahrend einer Periode einen von Null verschiedenen Wert annimmt.
Abhéngig vom Leitwinkel werden lineare Verstéarker in Klassen eingeteilt. Die Zuordnung
ist in Tabelle [.T] aufgelistet.

Das Verhalten linearer Verstarker bei Vollaussteuerung wird in Anhang [B.1] hergeleitet.
Es zeigt sich, dass die Ausgangsleistung des Verstidrkers maximal wird, wenn fiir den

Lastwiderstand der optimale Wert

_ Unc 1 — cos (%)
RL,opt — m Q7T m (42)
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Abbildung 4.3: Strom- und Spannungsverldufe eines idealen linearen Verstérkers bei
Vollaussteuerung.

Tabelle 4.1: Definition der Verstarker-Klassen in Abhéngigkeit vom Leitwinkel a bei

Vollaussteuerung.
Klasse «
A 2.7
AB T...2-7T
B T
C 0...7

gewihlt wird. Dabei ist zu beachten, dass bei Leistungsverstirkern der optimale Lastwi-
derstand im Gegensatz zu Kleinsignalverstirkern nicht durch konjugiert komplexe An-
passung bestimmt werden kann, da diese nicht die maximal zuldssigen Werte fiir die
Drain-Source-Spannung upg und den Drainstrom ipg beriicksichtigt. Ry, op ist dagegen
das Ergebnis einer Optimierung unter Beriicksichtigung der Nebenbedingungen ipg < Ijax

und 0 < ups < Upax [14], wobei Upax die maximal zuléssige Drain-Source-Spannung des
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Abbildung 4.4: Ausgangsleistung und Effizienz linearer Verstérker bei Vollaussteuerung
in Abhéngigkeit vom Leitwinkel.

Transistors bezeichnet.
Als weitere Entwurfsregel ergibt sich fiir die Wahl der Drainvorspannung der Zusammen-
hang
Upc = Ymax (4.3)
2
Mit diesen Dimensionierungen berechnet sich die Ausgangsleistung bei Vollaussteuerung

zu

O s
Pout max — UDC = a Sln(a) . (44)
’ 4.7 1 — cos (%)

Fiir die Draineffizienz bei Vollaussteuerung gilt

a — sin(a)

4-sin(%)—2-oz-cos(%)'

(4.5)

"D, max =

Die Verlaufe der Ausgangsleistung und der Draineffizienz bei Vollaussteuerung sind in

Abbildung d.4] iiber dem Leitwinkel aufgetragen. Die Effizienz wéchst mit sinkendem Leit-
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Abbildung 4.5: Verstarkung linearer Verstiarker bei Vollaussteuerung in Abhéngigkeit
vom Leitwinkel.

winkel von 50 % im Klasse-A-Betrieb bis auf 100 % im tiefen Klasse-C-Betrieb an. Jedoch
geht in letzterem Fall die Ausgangsleistung stark zuriick, weshalb in der Praxis haupt-
sachlich Verstarker der Klassen AB und B zum Einsatz kommen. Im Klasse-B-Betrieb ist

die Ausgangsleistung ndherungsweise identisch zum Klasse-A- und Klasse-AB-Verstérker
und die Effizienz mit bis zu 78,5 % deutlich hoher als im Klasse-A-Betrieb.
Neben der Effizienz ist die Betriebsleistungsverstarkung G von Interesse. Es ergibt sich

folgender Zusammenhang:

o 1 UDC ’ [max ’ Ri . «
Gr = 2 (Uasmme — U (v — sin(a)) (1 Ccos <2>> . (4.6)

In Abbildung ist der Verlauf der Verstarkung bezogen auf die Verstarkung Gt a im

Klasse-A-Betrieb iiber dem Leitwinkel o aufgetragen, die zugleich die maximale Ver-

starkung darstellt. Fiir kleinere Leitwinkel vergrofsert sich zum einen die erforderliche

Eingangsleistung zum FErreichen der Vollaussteuerung und fiir < 7t sinkt zudem die
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Ausgangsleistung ab, was einen starken Riickgang der Verstarkung zur Folge hat.

4.1.1.2 Der ideale lineare Verstarker bei reduzierter Ausgangsleistung

Signale des LTE-Standards &ndern nicht nur die Phase, sondern auch die Amplitude des
HF-Trégers. Somit wird der Verstérker nicht nur bei Vollaussteuerung betrieben, weshalb
im Folgenden dessen Verhalten bei reduzierter Ausgangsleistung betrachtet wird.
Die Amplitudendnderung wird mathematisch durch den Faktor § beschrieben, um den
die Amplitude I, des Drainstroms im Vergleich zur Vollaussteuerung skaliert wird. Dabei
gelte 0 < 8 < 1 und es folgt

Iy = B+ Iyomas. (4.7)

Der Ruhestrom héngt ausschlieflich von der Gatevorspannung ab und bleibt somit un-
verdndert. Als Lastwiderstand wird weiterhin der optimale Wert geméf Gleichung (£2)
verwendet.

Analog zum Leitwinkel bei Vollaussteuerung wird der tatséchliche Leitwinkel & als der
Phasenwinkel definiert, iber dem der Drainstrom bei reduzierter Ausgangsleistung von

Null abweicht. Hiermit ldsst sich der Stromverlauf im Intervall [—7t; 7t] angeben zu

Ig+ 1y -cos(d) 0] <$§
ZDS(G):{ 0q+ p COS() 7| |< 2 . (48)

, sonst

Aufgrund der erh6hten Komplexitéit bei der Berechnung wird im Folgenden auf die Her-
leitungen der Ergebnisse verzichtet. Sie finden sich in Anhang [B.2
Fiir den Klasse-A- und den Klasse-B-Verstéarker vereinfachen sich die Ergebnisse deutlich.
In beiden Féllen ergibt sich die Ausgangsleistung zu
62

Pout,A - Pout,B - UDC : -[max ' Z (49)
Da die Eingangsleistung ebenfalls proportional zu 32 ist, weisen der Klasse-A- und der
Klasse-B-Verstirker in der Theorie ein lineares Ubertragungsverhalten auf.

Die Effizienz im A-Betrieb betragt

1

ﬁD,A(ﬁ) = 5 ) 52

1 P out

2 Pout,max

(4.10)

Sie fallt quadratisch iiber dem Skalierungsfaktor S beziehungsweise linear iiber der auf

ihren Maximalwert normierten Ausgangsleistung ab. Fiir den Klasse-B-Verstéarker ergibt



30 4 | eistungsverstarker

100 ‘ | ‘
— Klasse A (o =2-m) |
1]+~ Klasse AB (a = 1,5 m) St
..... Klasse B (a = m) "
80 1. . Klasse C (o = 0,5 - 7) " |
T 70}
IS
(@)
<
N 50
2
N
S 40)
g
z
A 30 |
20 |
10 | -
0 -'h'.‘.r-.'.-'-:- suns®
—-30 —25 —90 = o i 0

Norm. Ausgangsleistung Pt/ Pout.max in dB —

Abbildung 4.6: Effizienzen verschiedener linearer Verstérker bei reduzierter Ausgangs-
leistung.

sich dagegen ein linearer Verlauf der Effizienz {iber 3, was einem wurzelférmigen Abfall

iiber der normierten Ausgangsleistung entspricht:

1

UD,B(B):Z’T['ﬁ:

1 T Pout
4 Pout,rnax

(4.11)
In Abbildung ist die Effizienz tiber der normierten Ausgangsleistung fiir verschiede-
ne Klassen linearer Verstiarker aufgetragen. Man erkennt, dass die Effizienz unabhéngig
von der Verstarker-Klasse fiir sinkende Aussteuerung zuriickgeht. Weiterhin ist zu sehen,
dass sich ein Klasse-AB-Verstarker nahe der Vollaussteuerung wie ein Klasse-B-Verstéarker
verhélt und sich fiir kleine Aussteuerungen an den Verlauf des Klasse-A-Verstarkers an-

nahert.

Unter den getroffenen Annahmen erreicht man die Reduzierung von I, um den Faktor 3,

indem die Amplitude der Eingangsspannung ebenfalls mit £ skaliert wird. Damit ergibt
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Abbildung 4.7: Betriebsleistungsverstarkung bezogen auf die Verstarkung des Klasse-A-
Verstarkers bei Vollaussteuerung verschiedener linearer Verstirker bei
reduzierter Ausgangsleistung.

sich eine verfiighare Wirkleistung von

(UGS,max - Uth)2 . 62
B (@)

2

Prs = (4.12)

N —

Fiir Verstirker der Klassen A und B ist die Verstiarkung unabhéngig von der Aussteuerung
konstant. Sie betrigt im Klasse-A-Betrieb

UDC : ]max : Ri

Gra=2. 4.13
A (UGS,maX thh)2 ( )
und im Klasse-B-Betrieb ) /
Grp = = 20 Tmax " TH 4.14
P 2 (UGS,max thh)2 ( )

Abbildung [£.7] zeigt den Verlauf der Verstarkung fiir verschiedene Leitwinkel bezogen auf
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den Wert im Klasse-A-Betrieb bei Vollaussteuerung in Abhéngigkeit von der Ausgangs-
leistung. Auch hier zeigt der Klasse-AB-Verstérker fiir eine kleine Ausgangsleistung das
Verhalten eines Klasse-A-Verstarkers, um sich bei groferer Aussteuerung dem B-Betrieb

anzunahern.

4.1.2 Einflusse von Nichtidealitaten

Bei der Analyse linearer Verstiarker im vorangehenden Abschnitt werden mehrere Ideali-
sierungen angenommen, die in der Praxis nicht giiltig sind. Im Folgenden wird erlédutert,
wie sich die in der Realitdt auftretenden Nichtidealitdten auf das Verhalten der Schaltung

auswirken.

4.1.2.1 Kniespannung

Wie in Abbildung B.3] zu erkennen, ist der Drainstrom nur fiir upg > Uk ausschlieklich
von der Gatespannung abhéngig. Aus diesem Grund muss sichergestellt werden, dass die
Drain-Source-Spannung stets zwischen Uk und U, liegt. Hierzu wird die Amplitude
der Drain-Source-Spannung auf Upc — Uk verringert, was durch eine Reduzierung des

optimalen Lastwiderstands auf den Wert

U
Ry opt,x = (1 - U_K> * Ry, opt (4.15)
DC

erreicht wird. Da der Drainstrom auch bei Berticksichtigung der Kniespannung weiterhin

dem idealen Verlauf folgt, reduziert sich die Ausgangsleistung des Verstirkers ebenfalls

um den Faktor ( — UU—DKC> Damit ergibt sich eine Effizienzminderung aufgrund der Knie-
spannung von
Uk
=1-— 4.16
MK Upc ( )

Fir ups < Uk kommt es zu einem Einbruch des Drainstroms, wodurch dessen Verlauf
nicht mehr dem eines linearen Verstarkers entspricht. Die hoheren Harmonischen haben
einen starkeren Einfluss und bewirken eine Verformung der Spannungen und Strome,
die in einer hoheren Effizienz resultiert. Daher kann die Effizienz linearer Verstarker in
der Realitiit bei starker Ubersteuerung iiber den theoretisch abgeleiteten Werten liegen.
Jedoch wird in diesem Fall nicht mehr von einem linearen Verstarker gesprochen. Fiir eine

ausfiihrliche Betrachtung linearer Verstirker bei Ubersteuerung wird auf [14] verwiesen.
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4.1.2.2 Nichtlineare Ubertragungskennlinie

Die in Abschnitt [.1.T] getroffene Annahme, dass fiir Uy, < ugs < Ugsmax €in linearer
Zusammenhang zwischen der Gate-Source-Spannung und dem Drainstrom besteht, ist
in der Praxis nur naherungsweise giiltig. In der Realitdt weicht der Verlauf eines realen
Transistors von der idealen Kennlinie in Abbildung ab.

Die Nichtlinearititen der Ubertragungskennlinie wirken sich auch auf die Linearitit des
Verstéarkers aus. Daher weisen in der Realitat auch Verstéarker der Klassen A und B, die
unter idealisierten Annahmen vollkommen linear sind, Nichtlinearitdten auf. Andererseits
konnen in bestimmten Arbeitspunkten die Nichtlinearitdten des Transistors gerade die
nichtlinearen Effekte eines Klasse-AB-Verstérkers ausgleichen [34]. Daher kommen in der
Praxis héaufig Verstiarker der Klasse AB zum Einsatz, da diese einen guten Kompromiss

zwischen Effizienz und Linearitat darstellen.

4.1.2.3 Parasitare Elemente des Transistors

Wie in Abschnitt [3.3] dargestellt, treten aufgrund des physikalischen Aufbaus des Tran-
sistors und der Einfliisse des Transistorgehduses parasitiare Effekte auf, die sich durch
das Ersatzschaltbild in Abbildung modellieren lassen. Entscheidend fiir das Verhalten
der Verstédrkerschaltung sind die Strom- und Spannungsverldufe am inneren Transistor,
die durch die parasitidren Elemente bereits stark von denen am &ufseren Anschluss des
Gehéauses abweichen.

Die Anschlussstrukturen werden im Ersatzschaltbild durch passive Bauelemente mit kon-
stantem Wert nachgebildet, deren Einfliisse wiahrend des Schaltungsentwurfs rechnerisch
korrigiert werden konnen. Nicht vollstdndig korrigiert werden kann die parasitire Drain-
Source-Kapazitit Cpg, die, wie in Abschnitt beschrieben, von der Drain-Source-Span-
nung abhéngt. Dadurch stellt der Transistor ein gedédchtnisbehaftetes System dar, was

sich in einer Verringerung der Linearitat dufert.

4.1.3 Beispiel

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird mit dem in Abschnitt vorgestellten Transis-
tor ein Klasse-AB-Verstarker entworfen, der die Anforderungen fiir LTE-Basisstationen
nach Abschnitt erfiillt. Die maximale Ausgangsleistung im Klasse-AB-Betrieb P,y ap
soll erreicht werden, wenn das Maximum des Drainstroms den Wert I, = 2 A annimmt.

Hierzu werden die optimalen Impedanzen bis zur dritten Harmonischen beriicksichtigt.
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Abbildung 4.8: Lastimpedanzen des Klasse-AB-Verstérkers (a) an der inneren Strom-
quelle und (b) am Gehéuse des Transistors (Normierung auf 50 2).
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Abbildung 4.9: Schematischer Aufbau der Anpassnetzwerke.

Eine ausfiihrliche Beschreibung des Entwurfs findet sich in [35]. Die Kniespannung wird
dabei zu Ugx = 5V gewihlt, ein guter Kompromiss zwischen Effizienz und Linearitét er-
gibt sich fiir einen Leitwinkel von o &~ 1,15 - 7t. Die Drainvorspannung wird auf den im
Datenblatt angegebenen Wert Upc = 28 V eingestellt, woraus eine maximale Drainspan-
nung Upax = 2 - Upc = 56 V resultiert. Mit Gleichung (4.2]) und (£I5) berechnet sich fiir

die Grundfrequenz eine optimale Lastimpedanz von

Ubpc 1 —cos (%) Uk
Ry, =—2-m-—=2 . [ 1— — ) = 220Q. 4.17
Rl . T sin(a) Upc (4.17)

Die zweite und dritte Harmonische werden kurzgeschlossen. Abbildung .8 (a) zeigt die
Lage der Impedanzen bei den ersten drei Harmonischen im Smith-Diagramm. Durch das
Gehéause werden sie auf die in Abbildung .8 (b) dargestellten Punkte am &ufieren An-
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Abbildung 4.10: Simulierte Verldufe der Drain-Source-Spannung und des Drainstroms
des entworfenen Klasse-AB-Verstarkers am inneren Transistor.

schluss des Transistors transformiert.

Die erforderlichen Impedanzen werden durch das in Abbildung schematisch darge-
stellte Anpassnetzwerk in Mikrostreifentechnik realisiert. Der optimale Lastwiderstand
Ry, opt k bei der Grundfrequenz wird durch eine A/4-Leitung aus dem 50 ©-Abschluss trans-
formiert. Die Kurzschliisse bei den Oberschwingungen entstehen durch Stichleitungen, die
so ausgelegt sind, dass sie die Anpassung bei der Grundfrequenz nicht beeinflussen.

Die Simulations- und Messergebnisse der sich mit der Ausgangsanpassung ergebenden
Impedanzen sind ebenfalls in Abbildung A8 eingetragen. Es herrscht eine sehr gute Uber-
einstimmung mit den gewiinschten Werten. Lediglich die Kurzschliisse sind nicht optimal,
sondern weisen einen kleinen ohmschen Widerstand auf, der auf die Verluste der Mikro-
streifenleitungen zuriickzufiihren ist.

Abbildung B.10l zeigt die simulierten Verldufe von upg und ipg, die sich mit der Aus-
gangsanpassung ergeben. Die fiir einen Klasse-AB-Verstéarker typischen halbsinusféormigen

Strom- und sinusférmigen Spannungsverldufe sind deutlich zu erkennen.
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Abbildung 4.11: Messergebnisse des Klasse-AB-Verstérkers: (a) Verstéarkung fiir diverse
Eingangsleistungen und (b) Eingangsanpassung bei P, = 26 dBm.
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In der Messung lédsst sich der Verstiarker im Frequenzbereich von 2,65 GHz bis 2,85 GHz
betreiben und weist damit das gewiinschte Bandpassverhalten auf. Dabei liegt die Mitten-
frequenz mit 2,75 GHz ungefahr 100 MHz iiber der angestrebten Zielfrequenz. Der Verlauf
der Verstarkung iiber der Frequenz ist in Abbildung [11] (a) dargestellt. Sie hat inner-
halb des gesamten Bandes einen Wert von mehr als 14 dB, die 0,5 dB-Bandbreite betragt
180 MHz fiir P,y = 24dBm. Die Eingangsanpassung |Sy;|, die in Abbildung 111 (b) zu

sehen ist, liegt bei allen Frequenzen und Leistungen unterhalb von —5dB.

In Abbildung (a) ist die Verstarkung bei der Frequenz 2,75 GHz iiber der Aus-
gangsleistung aufgetragen. Sie verlduft im Kleinsignalbetrieb annédhernd konstant und
zeigt bei hohen Leistungen Kompressionsverhalten. Der 1dB-Kompressionspunkt liegt
bei Pigg = 41dBm. Da der Verstéirker in diesem Punkt jedoch schon iibersteuert wird,
kann in diesem Fall nicht mehr von einem Klasse-AB-Betrieb gesprochen werden. Abbil-
dung (b) zeigt ebenfalls bei 2,75 GHz die Effizienzen iiber der Ausgangsleistung. Die
Draineffizienz erreicht ihr Maximum von 62,1 % bei einer Ausgangsleistung von 41,1 dBm.
Die PAE betragt dabei 59,8 %. Fiir reduzierte Ausgangsleistung ergibt sich der in Ab-
schnitt [L.1.1] vorausgesagte Abfall, der durch eine Halbierung der Effizienz bei einem

Riickgang von P,,; um 6 dB charakterisiert ist.

Zur Bestimmung der Linearitdt kommen die in Abschnitt vorgestellten Kenngrofien
zum Einsatz. Der Abstand der zweiten Harmonischen vom Trager im 1 dB-Kompressions-
punkt betrigt 35,7 dBc. Eine Messung der dritten Harmonischen ist aufgrund der begrenz-
ten Bandbreite der zur Verfiigung stehenden Messtechnik nicht mdéglich. Weiterhin wird
der Verstéarker mit Zweitonanregung untersucht. Die Amplituden der beiden Trager sowie
der Intermodulationsprodukte dritter Ordnung sind in Abbildung aufgetragen. Der
auf den Ausgang bezogene Schnittpunkt dritter Ordnung liegt bei 50,3 dBm, was knapp
10 dB hoher als der 1-dB-Kompressionspunkt ist. Dies deckt sich mit den Herleitungen in
Abschnitt 22541

Abschliefsend erfolgt die Ansteuerung des Verstarkers durch LTE-Signale mit einer Band-
breite von 20 MHz. Die mittlere Ausgangsleistung ist dabei gerade so gewéahlt, dass Ppax
des Signals der maximalen Ausgangsleistung des Verstérkers entspricht. Die EVM liegt
im Klasse-AB-Betrieb je nach Trager bei bis zu 8,8 %, womit die Anforderungen des Stan-
dards eingehalten werden. Das ACLR betragt —28 dBc im ersten beziehungsweise —45 dBc
im zweiten Nachbarkanal. Damit sind weitere Linearisierungsmafsnahmen erforderlich, die

jedoch im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht weiter verfolgt werden.

Tabelle fasst die wesentlichen Charakteristika des entworfenen Verstarkers zusammen

und bietet einen Vergleich zu anderen verdffentlichten linearen Verstdarkern. Da in der
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Abbildung 4.12: Messergebnisse des Klasse-AB-Verstarkers bei f = 2,75 GHz: (a) Ver-
starkung und (b) Effizienz.
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Abbildung 4.13: Gemessene Intermodulationsprodukte dritter Ordnung und IP3 des
Klasse-AB-Verstarkers bei einem Trégerabstand von 1kHz.

Literatur iiblicherweise das Verhalten in Kompression und nicht im theoretischen Klasse-
AB-Betriebspunkt angegeben wird, beziehen sich die Werte in der Tabelle zur besseren
Vergleichbarkeit ebenfalls auf den 1-dB-Kompressionspunkt.

4.2 Klasse-F-Verstarker

Wie in Abbildung [4.4] dargestellt, steigt die Effizienz linearer Verstérker bei Vollaussteue-
rung fiir sinkende Leitwinkel an. Jedoch kommt es zu einem starken Riickgang der Aus-
gangsleistung und Verstarkung im Klasse-C-Betrieb, weshalb in der Praxis der Leitwinkel
nicht auf Werte unterhalb von 7t reduziert wird. Alternativ kann die Effizienz durch For-
mung der Drain-Source-Spannung erhéht werden. Dies bezeichnet man als einen Klasse-
F-Verstirker. Das Schaltungsprinzip wurde erstmalig in [36] veroffentlicht.

Abschnitt [£.2.1] betrachtet zundchst den Klasse-F-Verstiarker unter der Annahme eines
idealen Transistors. Die Einfliisse von Nichtidealitdten werden in Abschnitt unter-
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Tabelle 4.2: Lineare Verstiarker mit Ausgangsleistungen iiber 2 W aus der Literatur.

Referenz [37] [38] 139] [40] Diese Arbeit
135]
Jahr 2010 2010 2010 2011 2012
Technologie GaN LDMOS GaN GaAs GaN
Frequenz 245GHz 269GHz 245GHz 1,98 GHz 2,75 GHz
Verstarkung 12,3dB 13,6dB  41,0dB*  14,0dB 15,4dB
max. Ausgangsleistung 34,7dBm 33,0dBm 36,0dBm 39,0dBm  41,0dBm
max. PAE 42.5 % 39,0 % 50,0 % 45,0 % 59,9 %

* Mit Vorverstarker

sucht. Abschnitt [£.2.3] geht schlieflich auf einen im Rahmen dieser Arbeit entworfenen

Klasse-F-Verstarker ein.

4.2.1 Der ideale Klasse-F-Verstarker

Ausgangspunkt der Betrachtungen ist der Klasse-B-Verstéarker, dessen Verldufe von upg
und ipg in Abbildung A4l (a) dargestellt sind. Aufgrund der Uberlappung von Spannung
und Strom ist die Verlustleistung, die sich aus dem Produkt der beiden Gréfen berech-
net, ungleich Null. Bei kleineren Leitwinkeln verringert sich diese Uberlappung und die
Effizienz steigt geméfs Abbildung [4.4] an.

Fiir einen rechteckformigen Verlauf von upg geméf Abbildung [4.14] (b) ist zu jedem Zeit-
punkt entweder die Drain-Source-Spannung oder der Drainstrom Null, wodurch keine
Verluste auftreten und der Verstirker eine Effizienz von 100 % aufweist. Prinzipiell 1asst
sich fiir beliebige Leitwinkel ein geeigneter rechteckformiger Spannungsverlauf angeben.
Besonders giinstig ist jedoch der Betrieb bei o = 7, da in diesem Fall ipg nur gerad-
zahlige Harmonischen und upg nur ungeradzahlige Harmonischen aufweist. Dadurch ist
sichergestellt, dass der Verstarker nur Leistung bei der Grundfrequenz abgibt.

Die Spannungs- und Stromverldufe in Abbildung A.T4] (b) setzen sich aus unendlich vie-
len Harmonischen zusammen. In der Praxis beschrankt man sich iiblicherweise auf eine

Betrachtung der ersten drei Harmonischen:
ups(f) = Upc + Uy - cos(0) + Us - cos(3 - 0) (4.18)

Wie in Anhang hergeleitet wird, ergibt sich die maximale Effizienz, wenn der Gleich-
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Abbildung 4.14: Verldufe von Drainspannung und -strom (a) eines Klasse-B- und (b) ei-
nes Klasse-F-Verstarkers unter Beriicksichtigung aller Harmonischen.
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Abbildung 4.15: Verlidufe von Drainspannung und -strom eines Klasse-F-Verstéarkers
unter Beriicksichtigung der ersten drei Harmonischen.

anteil der Drain-Source-Spannung zu

Umax
Upc = 5 (4.19)
und die Amplitude der dritten Harmonischen zu
1

gewahlt werden. Abbildung [4.15] zeigt die resultierenden Spannungs- und Stromverlaufe.
Wie in Anhang hergeleitet, ergeben sie sich fiir eine frequenzabhangige optimale

Lastimpedanz Ry, op¢ mit

Upc

Imax

(4.21)

=

RL,opt (fO) -

Riope(2- fo) =0 (4.22)
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Abbildung 4.16: Prinzipschaltbild eines Klasse-F-Verstéarkers.

RL,opt(g . fo) = OQ. (423)

Aufgrund der Frequenzabhéngigkeit der Lastimpedanz auch bei hoheren Harmonischen
sind Klasse-F-Verstéirker im Allgemeinen schmalbandiger als lineare Verstérker.

Die Ausgangsleistung betragt in diesem Fall

: Imax
Py = Upc - Tmax. (4.24)
2.3
Die Draineffizienz berechnet sich zu
T~ 90,69%. (4.25)

77D,F:2‘\/§

Abbildung [4.16 zeigt das Prinzipschaltbild eines Klasse-F-Verstérkers. Im Vergleich zum
linearen Verstarker in Abbildung 1] wird ein Parallelschwingkreis mit der Resonanzfre-

quenz 3 - fy hinzugefiigt, der den Leerlauf bei der dritten Harmonischen bewirkt.

4.2.2 Einflusse von Nichtidealitaten
4.2.2.1 Kniespannung

Wie beim linearen Verstarker wird auch beim Klasse-F-Verstarker der zuldssige Betriebs-
bereich fiir die Drain-Source-Spannung des Transistors nach unten hin durch die Knie-
spannung Uk begrenzt. Die daran angepasste Dimensionierungsregel

U
RL,opt,K = (1 - U_K) : RL,opt (426)
DC
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sowie die daraus resultierende Effizienzminderung

sind identisch zum linearen Verstérker.

Allerdings kann die Kniespannung auch gezielt dazu genutzt werden, um den gewiinsch-
ten Verlauf von upg nach Abbildung zu erhalten. Ubersteuert man den Transistor
leicht in den Bereich der Kniespannung, so verringert sich der Drainstrom. Aufgrund der
Wechselwirkungen zwischen upg, ips und den Lastimpedanzen bei den verschiedenen Har-
monischen kénnen die Verlaufe nicht analytisch bestimmt, sondern nur unter Verwendung
iterativer Verfahren angenihert werden. Ein Beispiel dafiir ist in [I4] aufgefiihrt. Dort wird
gezeigt, dass der Einfluss der Kniespannung qualitativ zu einem Abflachen von upg um
Uk fithrt. Da beim Klasse-F-Verstarker alle geradzahligen Harmonischen kurzgeschlossen
sind, wird ein halbwellensymmetrischer Verlauf der Drain-Source-Spannung erzwungen,
wodurch sich der gewiinschte Verlauf nach Abbildung ergibt.

4.2.2.2 Nichtlineare ["Jbertragungskennlinie

Auch die nichtlineare Ubertragungskennlinie des Transistors hat beim Klasse-F-Verstérker
zunédchst dhnliche Auswirkungen wie beim linearen Verstédrker und bewirkt einen Riick-
gang der Linearitat. Da beim Klasse-F-Verstéarker jedoch bewusst Anteile bei der dritten
Harmonischen erzeugt werden sollen, kann die nichtlineare Ubertragungskennlinie gezielt
zur Formung der Drain-Source-Spannung genutzt werden. Allerdings reicht die Nichtli-
nearitdt in der Regel nicht aus, um die gewiinschten Verldufe von upg und ipg zu erhalten.
Hierfiir sind zusétzlich die in Abschnitt B22.21] beschriebenen Effekte bei Ubersteuerung

des Transistors erforderlich [14].

4.2.2.3 Parasitare Elemente des Transistors

Wie beim linearen Verstarker miissen auch beim Klasse-F-Verstarker die parasitiaren Ele-
mente beim Schaltungsentwurf berticksichtigt und deren Einfliisse eingerechnet werden.
In der praktischen Umsetzung stellt dies insbesondere bei der dritten Harmonischen eine
grofte Herausforderung dar. Bei der Frequenz 3 - fy muss an der inneren Stromquelle des
Transistors ein Leerlauf realisiert werden. Wie Abbildung zu entnehmen, liegt direkt
parallel dazu die parasitidre Drain-Source-Kapazitat Cpg, die sich bei steigenden Frequen-

zen immer mehr wie ein Kurzschluss verhéalt. Dies erschwert beim Klasse-F-Verstarker die
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Abbildung 4.17: Lastimpedanzen des Klasse-F-Verstérkers (a) an der inneren Strom-
quelle und (b) am Gehéuse des Transistors (Normierung auf 50 2).

Realisierung eines guten Leerlaufes bei der dritten Harmonischen, wéhrend beim linearen

Verstarker bei 3 - fo ohnehin ein Kurzschluss angestrebt wird.

4.2.3 Beispiel

Dieser Abschnitt stellt beispielhaft einen Klasse-F-Verstarker fiir eine LTE-Basisstation
vor, der im Rahmen dieser Arbeit entworfen wird. Zur guten Vergleichbarkeit kommt
wie bei dem in Abschnitt vorgestellten Klasse-AB-Verstéarker der Transistor aus
Abschnitt B.3 zum Einsatz. Die maximale Ausgangleistung soll ebenfalls bei einem Drain-
strom I, = 2 A erreicht werden.

Eine ausfiihrliche Beschreibung des Entwurfs findet sich in [41]. Dabei wird die Knie-
spannung zu Ugx = 4V gewédhlt. Die Drainvorspannung betrigt wie im Datenblatt des
Transistors angegeben 28 V. Damit ergibt sich mit den Gleichungen (4.21]) und (£.20) fiir

die Grundfrequenz rechnerisch ein optimaler Lastwiderstand von

4V 28V 4
RL,opt,K(fO) = (1 )

R I A A A0 42
28V) oA 5 AT (4.28)

Im Zuge einer Optimierung wird dieser Wert leicht auf Ry opex(fo) = 29,18 erhoht.
Fiir die zweite Harmonische wird ein Kurzschluss und fiir die dritte Harmonische ein
Leerlauf realisiert. Abbildung [£17] (a) zeigt die Lage der an der inneren Stromquelle des

Transistors zu realisierenden Impedanzen im Smith-Diagramm. Aufgrund des Einflusses
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Abbildung 4.18: Schematischer Aufbau der Anpassnetzwerke.
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Abbildung 4.19: Simulierte Verlaufe von Drainspannung und -strom des entworfenen
Klasse-F-Verstéirkers an der inneren Stromquelle des Transistors.
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des Gehéauses ergeben sich die Impedanzen in Abbildung ET7] (b), die am Anschluss des

Transistors erforderlich sind.

Zur Transformation des Lastwiderstands von 50 €2 auf die gewiinschten Werte wird ein An-
passnetzwerk verwendet, das in Abbildung [4.1§ schematisch dargestellt ist. Die Transfor-
mation bei der Grundfrequenz erfolgt iiber eine A/4-Leitung, der Kurzschluss und Leerlauf
werden durch kurzgeschlossene Stichleitungen erzeugt. Die Realisierung der Impedanzen
durch das Anpassnetzwerk wird sowohl durch Simulation als auch durch Messung verifi-
ziert. Wie in Abbildung BI7 zu sehen, ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung mit
den angestrebten Impedanzen. Lediglich die Leerldufe bei der dritten Harmonischen wei-
sen aufgrund der unvermeidlichen Verluste einen endlichen Widerstand auf, der jedoch
hinreichend grofs ist, um naherungsweise als Leerlauf betrachtet werden zu kénnen. Die si-
mulierten Strom- und Spannungsverldufe an der inneren Stromquelle des Transistors sind
in Abbildung dargestellt. Wéahrend der Drainstrom eine leichte Verzerrung aufweist
und von der idealen Form eines Halbsinus abweicht, entspricht upg beinahe perfekt dem

theoretischen Verlauf.

Wie in Abbildung 120 (a) zu sehen, weist der entworfene Verstéarker innerhalb der im LTE-
Standard definierten Bandbreite von 2,61 GHz bis 2,69 GHz eine Verstdrkung von iiber
10dB auf. Die 0,5 dB-Bandbreite liegt bei 50 MHz und ist damit wie erwartet deutlich
geringer als bei dem Klasse-AB-Verstédrker aus Abschnitt A.1.3l Sie wird maximal bei der
Mittenfrequenz 2,65 GHz und erreicht einen Wert von 13,7 dB in Kompression und 14,1 dB
im Kleinsignalbereich. Die Eingangsanpassung |S1;| betrégt bei dieser Frequenz —8,2dB
und wird bei 2,64 GHz mit —9,8 dB minimal. Dies ist in Abbildung (b) dargestellt.

Die Verstérkung tiber der Ausgangsleistung bei fo = 2,65 GHz ist in Abbildung [1.21] (a)
aufgetragen. Sie weist vom Kleinsignalbereich her kommend eine Uberhéhung von 14,1 dB
auf, bevor sie aufgrund der Kompression zuriickgeht. Der 1-dB-Kompressionspunkt liegt
bei 42 dBm. Abbildung @.21] (b) zeigt die Effizienz des Klasse-F-Verstérkers iiber der Aus-
gangsleistung. Die Draineffizienz erreicht einen maximalen Wert von 64,8 % bei einer Aus-
gangsleistung von 42 dBm. Dabei wird eine PAE von 61,2 % erzielt. Die Effizienzen sinken
zu kleineren Ausgangsleistungen hin ab, wobei sich die fiir einen Klasse-B-Arbeitspunkt

typische Halbierung der Effizienz bei einer Reduzierung von P,,; um 6 dB ergibt.

Zur Quantifizierung der Linearitdt wird zunéchst das Ausgangsspektrum des Verstér-
kers im 1-dB-Kompressionspunkt bei Eintonanregung betrachtet. Die zweite Harmonische
weist einen Abstand von 45dBc vom Tréager auf, bei der dritten Harmonischen betrigt
der Abstand 33 dBc. Des Weiteren erfolgt eine Untersuchung des Verstirkers mit Zweiton-

anregung. Die Amplituden der beiden Tréger sowie der Intermodulationsprodukte dritter
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Abbildung 4.20: Messergebnisse des Klasse-F-Verstarkers: (a) Verstarkung fiir diverse
Eingangsleistungen und (b) Eingangsanpassung bei P, = 26 dBm.
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Abbildung 4.21: Messergebnisse des Klasse-F-Verstarkers bei f = 2,65 GHz: (a) Ver-
starkung und (b) Effizienz.
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Abbildung 4.22: Gemessene Intermodulationsprodukte dritter Ordnung und IP3 des
Klasse-F-Verstéarkers bei einem Trégerabstand von 1kHz.

Ordnung sind in Abbildung [£.22] aufgetragen. Der OIP3 betragt 51,7 dBm und liegt damit
wie in Abschnitt 2.5.4] hergeleitet ungefdhr 10 dB iiber dem 1-dB-Kompressionspunkt des
Verstarkers.

Schliefslich wird der Klasse-F-Verstarker mit LTE-Signalen charakterisiert. Fiir ein Signal
mit der maximalen Bandbreite von 20 MHz liegt die EVM je nach Trager zwischen 2,7 %
und 3,8 %, womit die Anforderungen des Standards eingehalten werden. Auch das ACLR
des zweiten Nachbarkanals erfiillt mit —47 dBc beziehungsweise —52 dBc die Vorgaben.
Jedoch deutet die Asymmetrie bereits an, dass Nichtlinearitdten aufgrund von Speicher-
effekten auftreten. Dies ist auch die Ursache, dass das ACLR des ersten Nachbarkanals
mit —36 dBc und —38 dBc iiber dem geforderten Wert liegt. Es sind weitere Linearisie-
rungsmafnahmen erforderlich, die jedoch nicht Gegenstand der vorliegenden Arbeit sind.
Eine Zusammenfassung der wichtigsten Kenngroken des entworfenen Verstarkers findet
sich in Tabelle .3l Sie enthélt zum Vergleich auch Klasse-F-Verstéarker, die in der Literatur

veroffentlicht wurden.
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Tabelle 4.3: Klasse-F-Verstarker mit Ausgangsleistungen iiber 2 W aus der Literatur.

Referenz [42] [43] [44] [45] Diese Arbeit
[41]
Jahr 2011 2010 2011 2008 2012
Technologie GaN GaN GaN LDMOS GaN
Frequenz 2,7GHz 58GHz 354GHz 2,1GHz 2,65 GHz
Verstarkung 16,6 dB 12,0dB 14dB 23dB 14dB

max. Ausgangsleistung 37,1dBm 33,4dBm 472dBm 35,9dBm  42,0dBm
max. PAE 62 % 1% 62 % 7% 61 %
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5 Das Grundprinzip der adaptiven Einstellung

der Vorspannungen

Wie in Kapitel [l gezeigt, ist es moglich, lineare HF-Leistungsverstiarker mit Effizienzen
von iiber 60 % zu betreiben, wenn sie voll ausgesteuert werden. Fiir reduzierte Ausgangs-
leistungen geht die Effizienz dagegen schnell zuriick. Bei Mobilfunksystemen der zweiten
Generation wie beispielsweise dem Global System for Mobile Communication (GSM) stellt
dies keine Einschréankung dar, da hier nur die Phase des Tréagers, nicht aber die Amplitude
moduliert wird, wodurch der Verstéarker immer voll ausgesteuert ist. Moderne Mobilfunk-
standards der dritten und vierten Generation wie UMTS und LTE modulieren dagegen
zusitzlich die Amplitude, um eine héhere Ubertragungsrate zu erreichen. Dadurch liegt
die Ausgangsleistung des Verstérkers im zeitlichen Mittel unterhalb des Maximums und
die mittlere Effizienz geht zuriick.

Eine wichtige Kenngrofe fiir Signale verédnderlicher Amplitude ist das Verhéltnis der ma-
ximalen zur mittleren Signalleistung (peak-to-average power ratio, PAPR), das auch als
Crest-Faktor bezeichnet wird. Es ist definiert als

PAPR =10 - log <Pmax> : (5.1)
out

Je grofer das PAPR des Eingangssignals ist, umso geringer ist die mittlere Effizienz eines
Leistungsverstérkers. Dies wird in Tabelle (.1l verdeutlicht, welche die mittleren Effizi-
enzen der im vorigen Kapitel prasentierten Beispielverstarker bei Ansteuerung mit LTE-
Testsignalen erreichen. Zum Vergleich ist auch die maximale PAE bei Vollaussteuerung
angegeben.

In [5] werden verschiedene Verfahren untersucht, mit denen auch bei reduzierter Ausgangs-
leistung Verstirker hoher Effizienz realisiert werden kénnen. Ein besonders vielverspre-
chender Ansatz ist die VSM. Sie wurde erstmals 1983 von Adel Saleh und Donald Cox in
[9] vorgeschlagen und basiert auf einer dynamischen Anpassung der Gate- und Drainvor-
spannung des Transistors an den momentanen Ausgangspegel des Verstérkers. Im heutigen
Sprachgebrauch, der auch im Folgenden verwendet wird, bezeichnet die VSM ausschlief-

lich die Variation der Drainvorspannung. Fiir die Einstellung der Gatevorspannung wird
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Tabelle 5.1: Mittlere Effizienzen der HF-Verstérker fiir verschiedene Eingangssignale.

Testmodell PAPR PAE s PAE o
Klasse AB Klasse F
CW 0dB 59,9 % 61,2%

LTE-Testmodell 1.1 (20 MHz) 11,6dB 22,4 % 19,6 %
LTE-Testmodell 1.2 (20 MHz) 11,6dB 223 % 19,6 %
LTE-Testmodell 3.1 (20MHz) 12,6dB  17,8% 17.7%

der Begriff der adaptiven Arbeitspunkteinstellung (AAE) eingesetzt.
In diesem Kapitel werden die Grundprinzipien der beiden Konzepte vorgestellt. Ab-
schnitt 5.1] geht auf die VSM ein, in Abschnitt 5.2l wird das Potential der AAE erlautert.

5.1 Versorgungsspannungsmodulation

5.1.1 Grundprinzip

In Abschnitt A T.1.2] wird analytisch hergeleitet, dass die Effizienz eines HF-Verstéarkers bei
reduzierter Ausgangsleistung stark zuriickgeht. Abbildung 511 (a) illustriert den Grund
dafiir. Sie zeigt den zeitlichen Verlauf der Drain-Source-Spannung fiir ein amplitudenmo-
duliertes HF-Signal. Dabei schwankt upg mit verdnderlicher Amplitude um die Drainvor-
spannung Upc. Bei Vollaussteuerung wird der zur Verfligung stehende Spannungsbereich
komplett ausgenutzt und P, wird maximal. Reduziert sich die Ausgangsleistung des
Verstéarkers, so geht die aufgenommene Gleichleistung Ppc nicht in demselben Make zu-
riick und die Effizienz sinkt ab. Die anfallenden Verluste lassen sich grafisch durch die
Flache zwischen der ¢-Achse und der unteren Einhiillenden von upg veranschaulichen, die
in Abbildung [5.1] (a) hervorgehoben ist.

Bei der VSM wird die konstante Drainvorspannung durch eine zeitlich verédnderliche Ver-
sorgungsspannung ., ersetzt, die in Abhéngigkeit vom Momentanwert der Einhiillenden
A(t) des Ausgangssignals variiert wird. Fiir kleine Ausgangsleistungen wird e, abge-
senkt. Dadurch sinkt die maximale Ausgangsleistung des Verstérkers und er arbeitet stets
in Kompression, was mit einer hohen Effizienz einhergeht. Abbildung B.1] (b) zeigt den
sich ergebenden zeitlichen Verlauf von upg.

In Abbildung sind die gemessenen Effizienzen der im vorigen Kapitel entworfenen
Verstéarker fiir verschiedene Drainvorspannungen zu sehen. Auch hier wird das Potential
der VSM deutlich. So erreicht beispielsweise der Klasse-AB-Verstéarker in statischen Mes-
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Abbildung 5.1: Verlauf der Drainspannung eines Transistors mit variierender Einhiil-
lender (a) fiir konstante Versorgungsspannung und (b) mit VSM.
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Abbildung 5.2: Gemessene PAE (a) des Klasse-AB-Verstérkers und (b) des Klasse-F-

Verstérkers fiir verschiedene Drainvorspannungen.
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sungen bei einer Ausgangsleistung von 30 dBm mit einer Drainvorspannung von 28 V eine
PAE von unter 20 %. Senkt man Upc auf 10V ab, so steigt die PAE auf deutlich iiber
40 % an. Eine eingehende theoretische Betrachtung des Verhaltens linearer Verstarker bei

variabler Versorgungsspannung erfolgt in Anhang

Die variable Drainvorspannung te,, wird mithilfe eines Spannungsmodulators erzeugt. Da
der Modulator eine endliche Effizienz n,; aufweist, miissen auch dessen Verluste bei der
Berechnung der Gesamteffizienz 7., beriicksichtigt werden:

Pout _ Pout Penv

Thtot = P

= . 5.2
DC Penv PDC N ( )

Dabei bezeichnet P,,, die Modulatorausgangsleistung beziehungsweise die aufgenommene
Leistung des HF-Verstérkers. Somit ist eine moglichst hohe Modulatoreffizienz notwendig,

um den erhohten Schaltungsaufwand zu rechtfertigen.

Das Prinzip der VSM ist nicht auf lineare Verstérker beschrankt. Es ist auch moglich, die
Drainvorspannung von Schaltverstiarkern zu variieren und damit ein amplitudenmodulier-
tes Ausgangssignal zu erzeugen. Dieses Konzept wurde erstmals in [46] vorgeschlagen und

ist unter dem Namen Envelope Elimination and Restoration (EER) bekannt.

Da sich jedoch dafiir abweichende Anforderungen an die Modulatorschaltungen ergeben,
beschrianken sich die Betrachtungen im Folgenden auf die VSM mit linearen Verstérkern.

Auf wichtige Aspekte der praktischen Umsetzung geht der folgende Abschnitt ein.

5.1.2 Praktische Implementierung

Abbildung zeigt das Blockdiagramm einer praktischen Umsetzung der VSM. Der HF-
Pfad unterscheidet sich nicht von einer gewohnlichen Endstufe. Die Inphase- und Qua-
draturkomponente i(t) und ¢(t) des Sendesignals werden in einem Signalverarbeitungs-
block auf den HF-Tréger moduliert und steuern in Form der Eingangsspannung wu;,(t)
den Leistungsverstirker an. Das verstiarkte Signal we.(t) wird der Last zugefiihrt. Zen-
trales Element der VSM ist der Spannungsmodulator, der zu jedem Zeitpunkt die optimale
Drainvorspannung e,y (t) des HF-Verstéarkers zur Verfiigung stellt. Dessen Eingangssignal
A’(t) wird ebenfalls von dem Signalverarbeitungsblock zur Verfiigung gestellt. Fiir einen
optimalen Betrieb muss dabei auf die Synchronisierung von w,(¢) und A’(t) geachtet

werden.

In der Theorie ist das Eingangssignal A’(¢) des Spannungsmodulators identisch mit der



5.1 Versorgungsspannungsmodulation 57
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Abbildung 5.3: Blockschaltbild der VSM.
Einhiillenden A(t) des HF-Signals. Sie berechnet sich zu
A(t) = /12(t) + ¢3(1). (5.3)

Dabei kann A(t) zeitweise auch sehr kleine Werte annehmen. Fiir reale HF-Verstérker
sinkt die Verstarkung fiir niedrige Versorgungsspannungen haufig stark ab, weshalb A’(t)
nicht beliebig reduziert werden kann. Dies verdeutlicht Abbildung 5.4l in der die Verstéar-
kungen der im Rahmen dieser Arbeit entworfenen Beispielverstarker fiir verschiedene Upc
aufgetragen sind. Die Drainvorspannung des Klasse-AB-Verstérkers kann bis auf 10V re-
duziert werden, ohne dass die Verstiarkung um mehr als 5 dB unter das Maximum absinkt,

beim Klasse-F-Verstarker ist eine Variation zwischen 14 V und 28 V méglich.

Prinzipiell kann die Spannungsabhéngigkeit der Verstarkung verringert werden, indem
geeignete Eingangs- und Ausgangsimpedanzen fiir den Transistor gewéhlt werden. Diese
sind nicht auf die maximale Drainvorspannung optimiert, sondern stellen fiir alle Werte
von Upc einen Kompromiss dar, was beispielsweise in [40] erreicht wird. In der vorliegen-
den Arbeit ist eine derartige Optimierung nicht méglich, da wie in Abschnitt B.3] erldutert

das Transistormodell nur bei hohen Versorgungsspannungen giiltig ist.

Aufgrund des Riickgangs der Verstdrkung bei niedrigen Werten von Upc wird die Ver-
sorgungsspannung nur bei hohen Ausgangsleistungen an die Einhiillende angepasst. Sinkt
A(t) unter einen Grenzwert, so bleibt die Ausgangsspannung des Modulators konstant.

Mathematisch lasst sich der Verlauf durch eine nach unten hin begrenzte Einhiillende

Aun(®) = { Alt) fiir  A(t) > anm - Ama 5.4)

Alim * Amax fur A(t) < Qlim - Amax
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Abbildung 5.4: Gemessene Verstdrkung (a) des Klasse-AB-Verstiarkers und (b) des
Klasse-F-Verstérkers fiir verschiedene Drainvorspannungen.
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beschreiben. Dabei gibt der Begrenzungsfaktor ay,, an, bei welchem Bruchteil der maxi-
malen Einhiillenden A,,,, die Begrenzung einsetzen soll. Wird uepn, () geméfs Ay, (f) ein-
gestellt, so ergibt sich die Drain-Source-Spannung nach Abbildung (a). Man erkennt,
dass die Flidche zwischen der Einhiillenden und der Zeitachse nicht komplett verschwindet
und der HF-Verstarker damit nicht die maximal mogliche Effizienz erreicht. Jedoch ist
die Fliche deutlich kleiner als ohne VSM in Abbildung 5.1l (a). Dementsprechend ist auch
mit einer nach unten begrenzten variablen Drainvorspannung eine deutliche Effizienzstei-
gerung moglich.

Entspricht e,y (t) exakt der Einhiillenden beziehungsweise der begrenzten Einhiillenden
des HF-Signals, so sinkt die Linearitdt des HF-Verstérkers, da er stets in Kompression
betrieben wird und Schwankungen in der Drainvorspannung direkt auf das HF-Signal auf-
moduliert werden. Zur Verbesserung der Linearitat wird die Modulatorausgangsspannung
in der Praxis stets etwas grofer als die Einhiillende gewéhlt, was eine etwas geringere Ef-
fizienz zur Folge hat. Hierbei gilt es, einen sinnvollen Kompromiss zwischen den beiden
Zielgrofen Effizienz und Linearitédt zu finden.

Die vorangehenden Ausfithrungen beruhen auf der Annahme, dass ey (t) wertekontinu-
ierlich eingestellt wird, was in der Literatur auch als Klasse-H-Verstéarker bezeichnet wird.
Ein alternativer Ansatz ist der sogenannte Klasse-G-Verstérker, bei dem die Versorgung
des HF-Verstarkers mit wertediskreten Drainvorspannungen erfolgt [47]. Der Verlauf der
Drain-Source-Spannung hierfiir ist in Abbildung (b) aufgetragen. Im Vergleich zur
wertekontinuierlichen VSM ist die Effizienz geringer, jedoch vereinfacht sich der Schal-
tungsaufwand des Spannungsmodulators aufgrund des einfachen Ausgangssignals. Dies
wird in Abschnitt 6. ndher erldutert, der ausfiihrlich verschiedene Konzepte fiir Span-

nungsmodulatoren untersucht.

5.2 Adaptive Arbeitspunkteinstellung

In Anhang [Dl wird gezeigt, dass durch die VSM die Effizienz eines Klasse-B-Verstérkers
theoretisch fiir alle Ausgangsleistungen auf 78,5 % gesteigert werden kann, was gerade der
maximalen Effizienz dieser Klasse bei Vollaussteuerung entspricht. Bei Verstirkern der
Klassen A und AB sinkt die Effizienz dagegen auch mit variabler Drainvorspannung ab,
die Anpassung von .y, bewirkt lediglich, dass np fiir kleine Ausgangsleistungen schwécher
abfallt.

Den Grund hierfiir verdeutlicht Abbildung 5.6l die den Drainstrom eines idealen Klasse-

AB-Verstérkers bei Vollaussteuerung und fiir reduzierte Ausgangsleistung zeigt. Bei ver-
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Abbildung 5.6: Drainstrom eines idealen Klasse-AB-Verstérkers bei Vollaussteuerung
und reduzierter Ausgangsleistung.

ringerter Aussteuerung wird der tatsdchliche Leitwinkel & grofier als der Leitwinkel o
bei Vollaussteuerung. Dabei hingt & ausschliefslich vom Pegel des Eingangssignals und
dem durch die Gatevorspannung festgelegten Drain-Ruhestrom I, ab. Wird die Drainvor-
spannung geméfs Abschnitt B.1] reduziert, so verhélt sich der Verstérker wie in Vollaus-
steuerung, jedoch bei einem groferen Leitwinkel als urspriinglich eingestellt. Wie in Ab-

schnitt . T.T.1] ausgefiihrt, geht dies mit einer geringeren Effizienz einher.
Aus diesem Grund schlagen Saleh und Cox in [9] neben der VSM auch die Anpassung

der Gatevorspannung und damit des Drain-Ruhestromes an den momentanen Pegel des
Ausgangssignals vor. Dies wird als AAE bezeichnet. Durch die gleichzeitige Variation
der Gate- und Drainvorspannung ist es theoretisch moglich, die Effizienz fiir alle Ver-
starkerklassen iiber den kompletten Betriebsbereich konstant zu halten. Eine eingehende

theoretische Analyse erfolgt in [48] und [49].

Die Auswirkung der AAE auf die Effizienz ist umso geringer, je kleiner I, gewéhlt wird.

Der Klasse-B-Verstarker ist am Gate auf die Schwellspannung Uy, des Transistors vor-
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gespannt und weist unabhéngig von der Aussteuerung einen Leitwinkel von 7t auf. Aus
diesem Grund ergibt sich in der Theorie auch dann eine konstante Effizienz tiber der Aus-
gangsleistung, wenn ausschlieflich die Drainvorspannung variiert wird. Daher rechtfertigt
die mogliche Effizienzsteigerung im Allgemeinen nicht den Aufwand einer AAE von Ver-
stiarkern im Klasse-B- und tiefen Klasse-AB-Betrieb. Dies gilt auch fiir die in Kapitel @l
vorgestellten Beispielschaltungen.

Jedoch hat die Gatevorspannung auch grofen Einfluss auf die Verstiarkung. Dies wird in
Abbildung 5.7 (a) deutlich, welche die Verstdrkung des in Abschnitt [L.1.3] priasentierten
Klasse-AB-Verstarkers fiir verschiedene Gatevorspannungen zeigt. Die Drainvorspannung
betragt dabei 28 V. Man erkennt, dass Gt bei einer Gatevorspannung von —3,31V die
geringsten Schwankungen {iber der Ausgangsleistung aufweist, was eine hohe Linearitét
bedeutet. Jedoch lésst sich durch eine Variation der Gatevorspannung die Verstéarkung
variieren, was eine weitere Linearisierung des Verstarkers erlaubt. Dies wurde erstmals
1979 in [50] vorgeschlagen.

Wie in Abbildung [B.4] gezeigt, hat auch die Drainvorspannung grofen Einfluss auf die
Verstarkung. Durch eine geeignete Wahl von Ug kann auch bei geringeren Werten von
Upc ein maximal flacher Verlauf von Gt erreicht werden, jedoch ist der optimale Span-
nungswert abhéngig von der Drainvorspannung. Dies bestétigt Abbildung 5.1 (b), in der
zum Vergleich die Verstiarkung iiber der Ausgangsleistung fiir eine Drainvorspannung von
10V aufgetragen ist. In diesem Fall variiert die Verstarkung bei einer Gatevorspannung
von —3,31 V um mehr als 1dB und G weist fiir Ug = —3,15V die geringste Abhéngigkeit
von der Ausgangsleistung auf.

Daher wird im Rahmen dieser Arbeit auch untersucht, inwiefern sich die Linearitét ei-
nes Systems mit Versorgungsspannungsmodulation durch eine gleichzeitige Variation der
Gatevorspannung steigern liasst. Auf den hierzu entworfenen Gatemodulator, die erzielten

Messergebnisse und die daraus gewonnenen Erkenntnisse geht Abschnitt ein.
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Abbildung 5.7: Gemessene Verstarkung des Klasse-AB-Verstérkers fiir verschiedene Ga-
tevorspannungen (a) bei Upc = 28 V und (b) bei Upc = 10V.



64

6 Praktische Realisierung der

Spannungsmodulatoren

6.1 Versorgungsspannungsmodulatoren

Wie in Abschnitt B.1.1] erldutert, erfordert die VSM eine Modulatorschaltung, die jeder-
zeit die optimale Drainvorspannung und den erforderlichen Drainstrom zur Verfiigung
stellt. Dies muss schnell genug geschehen, um den Anderungen von P, folgen zu kénnen.
Fiir eine hohe Gesamteffizienz des Systems ist zudem nach Gleichung (5.2]) eine moglichst
hohe Effizienz ny des Spannungsmodulators wiinschenswert. Die Herausforderung beim
Entwurf eines Spannungsmodulators besteht darin, die Ziele einer hohen Ausgangsleis-
tung, die sich aus dem Produkt der Ausgangsspannung und des Ausgangsstroms ergibt,
einer hohen Bandbreite und einer hohen Effizienz zu vereinen. Hierzu kénnen verschie-
dene Schaltungskonzepte zum Einsatz kommen, die in diesem Abschnitt vorgestellt und
untersucht werden.

Zunéchst stellt Abschnitt die im Rahmen der vorliegenden Arbeit gestellten Spezifi-
kationen fiir die Modulatoren dar, die sich aus den Eigenschaften der HF-Verstérker und
den Anforderungen des LTE-Standards ableiten lassen. Die folgenden Abschnitte erldutern
die untersuchten Modulatorkonzepte und gehen auf deren praktische Implementierungen

und die Messergebnisse ein. Die Modulatoren lassen sich in vier Gruppen einteilen:

e Linearmodulatoren (Abschnitt [G.1.2])

e Buck-Modulatoren, basierend auf iiberabtastenden Schaltern (Abschnitt [6.1.3 und

Abschnitt E.T.4)

e Klasse-G-Modulatoren, unter Verwendung von Schaltern ohne Uberabtastung (Ab-
schnitt B8 und Abschnitt [6.1.6])

e Hybridlosungen, die durch Parallelschaltung eines Schaltmodulators und eines Li-
nearmodulators entstehen und im Folgenden als schaltunterstiitzte Linearmodula-

toren (switch-mode assisted linear modulators, SMALMSs) bezeichnet werden (Ab-

schnitt 6.1.7)
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Abschnitt [6.1.8] fasst die wesentlichen Erkenntnisse zusammen und vergleicht die verschie-

denen Schaltungskonzepte.

6.1.1 Anforderungen

Zunéchst werden die Anforderungen betrachtet, die sich aus den Eigenschaften des HF-
Verstérkers ergeben. Im Einzelnen sind dies der Ausgangsspannungs- und Ausgangsstrom-
bereich.

Die Ausgangsspannung e, ist nach oben hin durch die im Datenblatt des HF-Transistors
angegebene nominale Drainvorspannung bestimmt. Fir die in Kapitel [ vorgestellten
Schaltungen betragt diese 28 V. Nach unten hin wird e,,, wie in Abschnitt aus-
gefiithrt, durch den Abfall der Verstarkung beschrankt. Da die Drainvorspannung des
Klasse-AB-Verstéarkers geméfs Abbildung [5.4] weiter als beim Klasse-F-Verstiarker redu-
ziert werden kann, bestimmt ersterer die untere Grenze der Modulatorausgangsspannung
und legt diese auf 10V fest.

Die vom HF-Verstarker aufgenommenen Draingleichstrome sind in Abbildung fiir ver-
schiedene Drainvorspannungen iiber der Ausgangsleistung aufgetragen. Sie steigen zu ho-
hen Ausgangsleistungen hin an. Da P, fiir die maximale Drainvorspannung Upg = 28 V
am groften wird, ergibt sich in diesem Fall auch fiir Ipc der Maximalwert. Er ist beim
Klasse-F-Verstéarker grofer als beim Klasse-AB-Verstiarker und nimmt einen Wert von
knapp 910mA an. Sieht man eine Reserve von 10% vor, so miissen die Modulatoren
einen Ausgangsstrom i.,, = 1 A liefern konnen. Dies entspricht bei einer maximalen Mo-
dulatorausgangsspannung von te,, = 28V einem Lastwiderstand von R.,, = 282, den
die Modulatoren bei Vollaussteuerung treiben miissen.

Die Anforderungen an die Bandbreite der Modulatoren wird durch die Signale bestimmt,
die von dem System verstirkt werden sollen. In dieser Arbeit ist die Zielanwendung ei-
ne LTE-Basisstation. Wie in Abschnitt erlautert, konnen LTE-Signale Bandbreiten
zwischen 1,4 MHz und 20 MHz aufweisen. Fiir die Modulatoren wird die maximale Band-
breite von 20 MHz angestrebt. Dies stellt insbesondere fiir die Buck-Modulatoren eine
grofie Herausforderung dar, da diese auf dem Prinzip der Uberabtastung basieren und
daher bei Schaltfrequenzen von iiber 100 MHz betrieben werden miissten. Dies ist unter
Berticksichtigung der Anforderungen an Ausgangsspannung und -strom nicht realisierbar.
Aus diesem Grund wird fiir die Buck-Modulatoren im Folgenden lediglich eine Bandbreite
von 1,4 MHz gefordert.

Die letzte wichtige Kenngrofe stellt die Effizienz der Modulatoren dar. Fiir eine maximale

Gesamteffizienz des Systems muss diese moglichst hoch sein. In den folgenden Abschnitten
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Abbildung 6.1: Gemessene drainseitige Versorgungsstrome (a) des Klasse-AB- und
(b) des Klasse-F-Verstérkers fiir verschiedene Drainvorspannungen.
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Tabelle 6.1: Anforderungen an die Drainspannungsmodulatoren.

Grofse Anforderung
Modulatorausgangsspannung ey 10V...28V
Modulatorausgangsstrom iy, 1A
Bandbreite 20 MHz
(Buck-Modulatoren: 1,4 MHz)
Effizienz ny maximal
Upcm

Abbildung 6.2: Aufbau eines Linearmodulators.

werden mehrere Modulatorkonzepte unter anderem hinsichtlich ihrer Effizienz verglichen,
die abhéngig von der gewéhlten Realisierung schwankt. Daher wird keine harte Forderung
an 7y gestellt, es wird jedoch bei allen Entwiirfen auf eine Maximierung der Effizienz unter
Einhaltung der iibrigen Anforderungen geachtet.

Fiir die praktische Realisierung ist auferdem zu beachten, dass das Eingangssignal A’(t)
aufgrund der Eigenschaften des verwendeten Signalgenerators einen maximalen Wertebe-
reich zwischen 0V und 1V aufweist.

Tabelle fasst die Anforderungen an die Spannungsmodulatoren nochmals zusam-
men. Dabei sollen alle Modulatoren in diskreter Schaltungstechnik unter Verwendung
von Bauelementen fiir die Leistungselektronik verwendet werden. Auf den Einsatz von

HF-Leistungstransistoren wird verzichtet.

6.1.2 Linearmodulator
6.1.2.1 Grundprinzip

Der Linearmodulator, dessen prinzipieller Aufbau in Abbildung [6.2] dargestellt ist, basiert

auf der nicht-invertierenden Operationsverstérkerschaltung [51]. Unter der Annahme idea-
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ler Bauelemente liegt am Ausgang des Operationsverstirkers aufgrund der Riickkopplung
auf den invertierenden Eingang stets die Spannung an, durch welche die Eingangsspan-
nungsdifferenz verschwindet. Damit ergibt sich die Ausgangsspannung nach [51] zu

R+ R,

uenv(t) - R, ’ A/(t) (61)

Reale Operationsverstarker, deren Bandbreiten im MHz-Bereich liegen, erreichen iibli-
cherweise nicht den erforderlichen Ausgangsstrom von bis zu 1 A. Aus diesem Grund wird
dem Operationsverstiarker ein diskreter Bipolartransistor in Kollektorschaltung mit der

Versorgungsspannung Upc v als Ausgangstreiber nachgeschaltet.

Zur Herleitung der Verluste und der Effizienz des Linearmodulators wird angenommen,
dass die Stromverstarkung des Transistors so grofs sei, dass die Stromaufnahme des Opera-
tionsverstarkers vernachlassigt werden kann. Ebenso wird der Strom durch das Riickkopp-
lungsnetzwerk nicht beriicksichtigt. Dies ist realistisch, da in der Praxis die Widerstinde
Ry und R, deutlich grofer gewahlt werden als der Lastwiderstand R.,, des Modulators,
der in erster Naherung als konstant angenommen werden kann. Unter diesen Annahmen

treten die Verluste ausschliefslich im Bipolartransistor auf.

Der Spannungsabfall iiber dem Transistor betragt Upc ym — Ueny. Damit berechnet sich die

Verlustleistung des Linearmodulators zu

PV = (UDC,M - uenv) . Z.env

Ueny
- (UDC,M - uenv) : Renv (62)
1 9 Upcm
B Renv Hen * Renv o

Die Verlustleistung verlauft quadratisch iiber der Modulatorausgangsspannung und ent-
spricht einer nach unten gedffneten Parabel. Py wird maximal fir te,, = Upc/2 und

nimmt in diesem Fall den Wert

Ubom
Py = —"— 6.3
v 4 - Renv ( )
an. Die Effizienz des Modulators folgt zu
u2
penv ﬁ
’[’]M —= —= " "
Penv + PV R%:\,, + (UDC,M - uenv) ' RZVV
eny (6.4)

Ubcm
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Abbildung 6.3: Effizienz und Verlustleistung eines idealen Linearmodulators iiber der
Ausgangsspannung.

Abbildung stellt den Verlauf der Effizienz und der Verluste iiber der Modulatoraus-
gangsspannung dar. Beide sind in erster Naherung unabhéngig von der Betriebsfrequenz,
weshalb die Bandbreite des zu iibertragenden Signals keinen Einfluss auf die Effizienz hat
[52].

Die Gesamteflizienz eines Verstéirkersystems lédsst sich mithilfe eines Linearmodulators
nicht erhchen, da die VSM keinen Einfluss auf den Verlauf des Drainstroms hat. Damit
wird der Versorgung iiber den Linearmodulator der gleiche Strom wie ohne VSM entnom-
men. Die Versorgungsspannung bleibt ebenfalls unverdndert. Damit ist die aufgenommene
Gleichleistung des Systems identisch zu einem Verstérker mit konstanter Versorgungsspan-
nung. Bei unverdnderter Ausgangsleistung éndert sich somit die Gesamteffizienz nicht,
die Verluste verteilen sich lediglich auf den Modulator und den HF-Verstarker. Dies lasst
sich auch mathematisch nachweisen, indem 7p bei konstanter Versorgungsspannung nach
Gleichung (B.31)) mit der Gesamteffizienz nach Gleichung (5.2) unter Verwendung der

Gleichungen (6.4)), (D.2)) und (D.8§)) verglichen wird.
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30V

Abbildung 6.4: Schaltplan des realisierten Linearmodulators.

6.1.2.2 Beispiel

In Abbildung 6.4]ist der im Rahmen von [53] entworfene Schaltplan eines Linearmodula-
tors dargestellt. Die Spannungsverstarkung erfolgt in zwei Stufen. In der ersten Stufe wird
A’(t) um den Faktor 6 erhoht, die Verstiarkung der Endstufe betrégt 4,7. Damit ergibt
sich eine Gesamtverstiarkung des Linearmodulators von 28,2. Beim Operationsverstarker
der zweiten Stufe handelt es sich um eine auf hohe Leistungen optimierte Komponente
mit integriertem Ausgangstreiber, die den erforderlichen Strom liefern kann. Daher ist

kein weiterer externer Bipolartransistor zur Stromverstirkung notwendig.

Abbildung (a) zeigt die gemessene Effizienz des Linearmodulators fiir verschiedene
Ausgangsspannungen, wenn dieser an einem konstanten Lastwiderstand von 272 be-
trieben wird. Die Effizienz liegt ungefahr 4 % unter dem berechneten Wert nach Glei-
chung (6.4]). Die Diskrepanz ergibt sich einerseits durch den bei den theoretischen Herlei-
tungen nicht beriicksichtigten Stromfluss durch das Riickkoppelnetzwerk und andererseits
durch die zusétzlichen Verluste aufgrund der Nichtidealitdten der verwendeten Operati-
onsverstérker. Dies wird auch in Abbildung (b) deutlich, in der die Verlustleistung
iiber der Modulatorausgangsspannung aufgetragen ist. Die gemessenen Werte sind zwi-
schen 1W und 2W gréfer als berechnet.

Nach der Betrachtung des Modulators bei ohmscher Belastung werden die in Kapitel [
vorgestellten Leistungsverstiarker mit dem Ausgang der Schaltung verbunden. Zunéchst
erfolgt eine statische Vermessung des Gesamtsystems, bei welcher der Modulator eine
Gleichspannung liefert und der HF-Verstérker rein sinusformig angesteuert wird. Die re-
sultierenden Effizienzkennlinien sind in Abbildung sowohl fiir den Klasse-AB- als auch
fiir den Klasse-F-Verstéirker dargestellt. Zum Vergleich ist auch die PAE bei einer kon-
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Abbildung 6.5: (a) Effizienz und (b) Verlustleistung des realisierten Linearmodulators

iiber der Ausgangsspannung mit festem Lastwiderstand.
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Abbildung 6.6: Gemessene statische Gesamteffizienz des VSM-Systems mit Linearmo-
dulator und (a) Klasse-AB-Verstirker und (b) Klasse-F-Verstarker.
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stanten Versorgungsspannung Upc = 28 V in die Schaubilder eingetragen.

Wie bereits im vorigen Abschnitt hergeleitet, liegt die Effizienz der VSM-Systeme mit
Linearmodulator unter der eines HF-Verstéirkers mit konstanter Versorgungsspannung.
Idealerweise sollten alle Kurven exakt aufeinander liegen. Da bei der Messung die Mo-
dulatoreffizienz nach Abbildung (a) etwas geringer ausfallt als in der Theorie, ist
im vorliegenden Fall auch die Gesamteffizienz niedriger als beim Betrieb mit konstanter

Versorgungsspannung.

Bei den dynamischen Messungen wird das System mit einem LTE-Signal der Bandbreite
20 MHz angesteuert. Das Modulatoreingangssignal A’(t) wird nach Abschnitt B.1.2] grofer
gewahlt als die Einhiillende A(¢), um die Linearitdt zu erhéhen. Dies erfolgt nach dem

Zusammenhang

A(t) = At) - (1,05 0,05 ii”) | (6.5)

Dadurch wird bei kleinen Amplituden, die hdufiger auftreten, ein groferer Abstand zwi-
schen der Modulatorausgangsspannung und der Einhiillenden des HF-Signals eingehalten,
was sich positiv auf die Linearitdt auswirkt. Zudem wird A’(t) geméf Abbildung (a)
nach unten hin begrenzt, so dass ue,, stets grofer als 10 V beim Betrieb mit dem Klasse-
AB-Verstérker und grofer als 14V beim Betrieb mit dem Klasse-F-Verstérker bleibt.

Das System mit dem Klasse-AB-Verstérker erreicht bei einer mittleren Ausgangsleistung
von 29,2dBm eine PAE von 15,3 %. Das ACLR betriagt —21 dBc im ersten und —33 dBc
im zweiten Nachbarkanal. Die EVM liegt bei 16,4 %.

Mit dem Klasse-F-Verstiarker betriagt die PAE 12,2 %, wenn eine Ausgangsleistung von
29,9dBm eingestellt wird. Es ergibt sich ein ACLR von —31dBc im ersten und —39 dBc

im zweiten Nachbarkanal bei einer EVM von 5,1 %.

Eine ausfiihrliche Diskussion der Ergebnisse bei der dynamischen Messung erfolgt in Ab-

schnitt [6.1.8] wo die untersuchten Modulatorkonzepte verglichen werden.

Mit einem Linearmodulator kann prinzipbedingt keine Effizienzsteigerung erzielt werden,
weshalb sich fast keine Veroffentlichungen hierzu finden. Daher wird auf einen Literatur-
vergleich verzichtet. Nach dem Kenntnisstand des Verfassers handelt es sich jedoch um
das einzige VSM-System mit Linearmodulator, das bei einer Bandbreite von 20 MHz mehr
als 10 W erreicht.
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Abbildung 6.7: Aufbau eines Buck-Modulators.

6.1.3 Buck-Modulator

6.1.3.1 Grundprinzip

Wie im vorigen Abschnitt erldutert, lasst sich die Effizienz des Gesamtsystems mit ei-
nem Linearmodulator nicht steigern. Alternative Modulatorkonzepte mit hoherer Effizi-
enz lassen sich mit Schaltungen realisieren, die auf aus der Leistungselektronik bekannten
Gleichstromstellern basieren. Der im Folgenden betrachtete Buck-Modulator stellt eine
Erweiterung des Tiefsetzstellers dar. Sein prinzipieller Aufbau ist in Abbildung dar-
gestellt.

Kernelement ist die Leistungsendstufe bestehend aus der Freilaufdiode D; und dem Schalt-
transistor 77, der iiber den Gateanschluss pulsférmig angesteuert wird. Fiir ein hohes Po-
tential am Gate von T} leitet der Transistor und verbindet die obere Versorgungsspannung
Upcm+ des Modulators mit dem Ausgangsknoten der Schaltstufe, dessen Potential ug da-
mit ebenfalls Upc iy betragt. Ist die Gate-Source-Spannung des Schalttransistors Null, so
sperrt dieser und iiber die Diode liegt die niedrige Versorgungsspannung Upc yv— am Aus-
gang der Schaltstufe. In leistungselektronischen Anwendungen gilt meist Upcy— = 0V.
Da ey in der vorliegenden Anwendung jedoch nach unten hin beschréankt ist, kann bei
Buck-Modulatoren auch ein hoherer Wert gewéhlt werden [54]. Dadurch verringern sich
zum einen die Schaltverluste, zum anderen sinken die Anforderungen an die eingesetzten
Bauelemente hinsichtlich der maximalen Sperrspannung, was den Einsatz kleinerer und

damit schnellerer Transistoren und Dioden erlaubt.

Insgesamt ergibt sich damit am Ausgang der Schaltstufe ein pulsféormiger Spannungsver-
lauf ug(t), der durch das Leitverhéltnis D und die Schaltfrequenz f; charakterisiert ist.
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Innerhalb des Grundintervalls gilt der Zusammenhang

U fir |t < 2
O (6.6)
UDC,M— flir |t’ > 2 f

Mit Hilfe der Fourierreihe lasst sich ug auch schreiben als

=2 — -
us(t) = D-Upcmt+(1—D)-Upcm— +Z (UDC’M;' - Ubca-) -sin (v D) - cos(2uTtfit).

v=1

(6.7)
Der nachfolgende Tiefpass, der in Abbildung beispielhaft durch ein Filter zweiten
Grades bestehend aus L; und C dargestellt ist, weist eine Grenzfrequenz unterhalb von

fs auf. Damit ergibt sich am Modulatorausgang nidherungsweise die Spannung
uenv(t) = D . UDC,M+ —|— (1 — D) . UDC,M—' (68)

Durch die Anpassung des Leitverhaltnisses kann jede beliebige Spannung zwischen Upc ai+
und Upc m- eingestellt werden. Dabei ist darauf zu achten, dass die maximale Bandbreite
VOn Ueny deutlich kleiner als die Schaltfrequenz ist, so dass die Harmonischen der Schalt-
vorgange aus dem Signal gefiltert werden konnen.

Das Steuersignal fiir den Schalttransistor wird durch eine Schaltung zur Pulsweitenmodu-
lation (PWM) generiert. Sie besteht aus einem Komparator, der ein analoges Eingangssig-
nal mit einer dreieckférmigen Spannung der Frequenz f vergleicht. Ist das Eingangssignal
grofser als die Dreieck-Spannung, so wird der Transistor eingeschaltet, ansonsten sperrt er.
Zur Erh6éhung der Signaltreue am Modulatorausgang wird ey, auf den invertierenden Ein-
gang eines weiteren Operationsverstiarkers zuriickgefiihrt, an dessen nicht-invertierendem
Eingang die Einhiillende A’(t) anliegt, was einen Proportionalregler darstellt. Durch einen
Spannungsteiler im Riickkoppelpfad wird zusétzlich eine Verstéarkung des Eingangssignals

erreicht.

6.1.3.2 Schaltungsdimensionierung

Der Buck-Modulator weist mit der Charakteristik des Ausgangsfilters und der Schaltfre-
quenz zwei Grofen auf, die fiir einen optimalen Betrieb ausgelegt werden miissen.

Um die Verluste zu minimieren, wird die Anzahl der Filterelemente und damit auch die
Filterordnung gering gehalten und liegt liblicherweise zwischen zwei und vier. Hier wird

ein Filter zweiten Grades geméfs Abbildung angenommen. Die Ubertragungsfunktion
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des Filters bestimmt sich zu

Renv
F(j-w)= : 6.9
_<J ) (j'w>2'Ll'Cl'Renv+j'w'L1+Renv ( )
Mit der Definition der Grenzfrequenz
! (6.10)
Wy = .
¢ LGy
lasst sich dieses Ergebnis auch in normierter Darstellung schreiben als
. 1
F(j-w) = (6.11)

) .
LW 1 5w
('] Wg) + Renv-C1 J Wg + 1

Zur Minimierung der Verzerrungen soll das Filter einen maximal flachen Verlauf aufweisen
[55], um eine moglichst konstante Gruppenlaufzeit tiber der Frequenz sicherzustellen. Dies

entspricht einem Butterworth-Tiefpass, der nach [56] die Ubertragungsfunktion

1

F(j-w)= X (6.12)
(i-2) +v2-i- 2+
g g
besitzt. Damit ergeben sich die Bauelemente zu
Ch— 1 (6.13)
' \/§ s Wg - Renv .
2- Renv
L, = V2 B (6.14)

Wg

Die Grenzfrequenz des Filters ist so zu wéhlen, dass einerseits die Schaltfrequenz und
deren Harmonische moglichst stark geddmpft werden, andererseits aber das Modulator-
ausgangssignal u.,, innerhalb seiner Bandbreite nicht verzerrt wird. Dies ist umso ein-
facher zu realisieren, je hoher die Schaltfrequenz f; im Vergleich zur Signalbandbreite
gewahlt wird. Als Faustformel gilt, dass f; mindestens um den Faktor sechs bis sieben
iiber der Bandbreite der Modulatorausgangsspannung liegen sollte [55], [57]. Dies wird in
Anhang [E]l ndher betrachtet. Die dort hergeleiteten Formeln machen auch deutlich, dass
sich durch die Anhebung der unteren Versorgungsspannung Upc - auch der Durchgriff

der PWM-Pulsfolge auf das Ausgangssignal reduzieren lasst.
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6.1.3.3 Verlustmechanismen

Werden der Transistor und die Diode als ideale Schalter betrachtet, so treten keine Ver-
luste auf und der Buck-Modulator besitzt eine Effizienz von 100 %. In der Realitét ist
diese Annahme aufgrund von parasitdren Effekten der Bauelemente nicht giiltig. Deren
Einfliisse werden in diesem Abschnitt abgeschétzt. Wie in Anhang [E.1] hergeleitet, ldsst
sich die Gesamteffizienz des Modulators fiir kleine Verluste durch das Produkt der durch
jeden einzelnen Verlustmechanismus verursachten Effizienzminderungen annéhern. Dies

stellt zugleich eine Abschétzung der Effizienz nach unten hin dar.

Bei der Bestimmung der Verluste wird vereinfachend angenommen, dass sich das Verhal-
ten des HF-Verstarkers durch einen konstanten Widerstand R.,, beschreiben lasst. Dies
ist ndherungsweise giiltig, solange der Verstéirker in Kompression betrieben wird. Dariiber
hinaus gehen die Herleitungen von einem konstanten Ausgangsstrom der Schaltstufe aus,
was zuléssig ist, wenn die Induktivitdt L; des Ausgangsfilters hinreichend grofs gewahlt
wird. Der Strom entspricht in diesem Fall dem Modulatorausgangsstrom i.,,. Ausgehend
von diesen Voraussetzungen werden in den Anhéngen [[.2] bis [F.5 die Effizienzminderun-

gen hergeleitet.
Uber der Diode des Buck-Modulators fillt im leitenden Zustand stets eine konstante

Kniespannung Uk p ab. Diese bewirkt die Effizienzminderung

1

1 Uk | Upc, M4+ —Uenv
tUenv  Upc,m+—Upc,m-+Uk D

KD = (6.15)

Die Effizienz sinkt fiir steigende Kniespannungen Uk pp ab. Dariiber hinaus weist 7k p eine
Abhéngigkeit von der Modulatorausgangsspannung ., auf. Wie sich durch die Betrach-
tung der Ableitung von nx p nach ue,, zeigen léasst, ist die Effizienz fiir kleine Modulator-
ausgangsspannungen am geringsten und steigt fiir groflere Werte von ., streng monoton

arll.

Der Leistungstransistor weist im leitenden Zustand einen Durchlasswiderstand R,, auf,

der die Effizienzminderung

1

1 Ron'(uenv*UDC,I\A—)
+ ro - —Ron
Reny (UDC,M+ UDC,M—) Ron tenv

MR = (6.16)

zur Folge hat. Auch hier héngt nr zum einen von der parasitiren Grofse R,, und zum
anderen von der Ausgangsspannung ue,, ab. Mit steigendem Durchlasswiderstand ver-

ringert sich erwartungsgeméf die Effizienz der Schaltung, gleiches gilt auch fiir steigende
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Modulatorausgangsspannungen.

Die bis hier betrachteten Verlustmechanismen hiangen ausschliefslich von den parasitér-
en Eigenschaften der Bauelemente, dem Ausgangsspannungsbereich des Modulators und
dem Lastwiderstand ab, welchen der HF-Verstarker fiir den Modulator darstellt. Die im
Folgenden betrachteten Schaltverluste werden dagegen zusétzlich von der Schaltfrequenz
fs beeinflusst.

Die Effizienzminderung aufgrund von parasitiren Induktivitiaten betragt

1

I

= (6.17)

wobei L, die Summe der parasitdren Induktivitdten des Transistors und der Diode be-
zeichnet. Sie héngt ausschliefslich von der Schaltfrequenz und der parasitdren Induktivitat
ab und steigt fiir grofere Werte dieser Parameter. Hier wird ersichtlich, dass fiir eine Op-
timierung der Effizienz die Schaltfrequenz nicht hoher als erforderlich gew#hlt werden
sollte.

Dies folgt auch aus der Effizienzminderung aufgrund von parasitdren Kapazititen, die

sich zu
1

14 (—UDCM“UDQMY - fo - Cy - Reny

Uenv

ne = (6.18)

berechnet. C}, bezeichnet dabei die Summe der Drain-Source-Kapazitiat des Transistors
und der Diodenkapazitidt. Dariiber hinaus hingt n¢ auch von der Differenz der Versor-
gungsspannungen Upcyy und Upca— ab. Die Effizienz ist umso hoher, je geringer die
Versorgungsspannungsdifferenz ist. Dies ist einer der Griinde, aus dem die Diode der
Schaltstufe nicht mit Masse verbunden ist, sondern durch eine grofere Spannung versorgt
wird. Da die Verluste aufgrund der parasitdren Kapazitdten unabhéngig von der Aus-
gangsspannung sind, steigt die Effizienz fiir hohere Ausgangsleistungen, die bei grofsen
Modulatorausgangsspannungen auftreten. Dadurch ergibt sich eine zusétzliche Abhéngig-

keit von ey -

6.1.3.4 Beispiel

Zunéchst wird nur die Endstufe des Buck-Modulators betrachtet. Abbildung zeigt den
Schaltplan der in 58] fiir diese Arbeit entworfenen Schaltung. Die Schaltfrequenz liegt bei
8 MHz und die Grenzfrequenz des Filters, dessen Dimensionierung aufgrund von Opti-
mierungen wahrend der Simulation leicht von den Regeln aus Abschnitt abweicht,
betrigt 2 MHz.
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Abbildung 6.8: Schaltplan der realisierten Endstufe fiir einen Buck-Modulator.

Fiir den Transistor ist aufgrund des schnelleren Schaltverhaltens ein n-Kanal-MOSFET
gewdhlt. Dieser wird durch die Gate-Source-Spannung angesteuert. In der vorliegenden
Schaltung ist der Source-Anschluss mit dem Ausgangsknoten der Schaltstufe verbunden
und weist damit kein konstantes Potential auf. Daher kommt ein Treiberbaustein mit
einer Bootstrap-Schaltung zum Einsatz.

Liegt am Eingang des Treibers ein Low-Signal, so werden der an das Gate angeschlossene
Ausgang und die Riickfiihrung des Source-Potentials verbunden. Damit wird die Gate-
Source-Spannung zu Null gesetzt und der Transistor sperrt. Der Ausgangsknoten der
Schaltstufe liegt in diesem Fall auf einem Potential von ungefahr 10 V. Die obere Platte
des Kondensators Cg wird iiber die Diode Dy auf ein Potential von etwa 20 V aufgeladen.
Der Spannungsabfall {iber Cg betragt damit ungefahr 10V.

Wechselt das Eingangssignal des Treibers in den High-Zustand, so wird der Boost-Eingang
mit dem Gate verbunden und der Transistor beginnt zu leiten. Dadurch steigt das Potenti-
al am Ausgang der Schaltstufe auf 28 V an. Da der Spannungsabfall iiber dem Kondensator
Cg keinen Sprung aufweisen kann, steigt das Potential am Boost-Eingang des Treibers
auf 38 V. Die Diode Dy wird in diesem Fall in Sperrrichtung betrieben und entkoppelt
den Knoten von der Versorgungsspannung 20 V.

Die Bootstrap-Schaltung stellt sicher, dass die Gate-Source-Spannung des Transistors im
High-Zustand unabhéngig vom Source-Potential stets 10 V betrigt. Dabei ist zu beachten,
dass der Transistor nicht dauerhaft im leitenden Zustand verweilen kann, da Cg in diesem
Fall aufgrund von Leckstromen langsam entladen wird. Dadurch sinkt die Gate-Source-
Spannung ab, bis der MOSFET trotz des High-Signals am Eingang sperrt.

Zur Evaluation wird der Treiber durch eine Pulsfolge mit konstantem Leitverhéltnis ange-
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steuert. Da der Signalgenerator nicht den erforderlichen Pegel zur Verfiigung stellen kann,
ist ein Komparator mit einer Referenzspannung vorgeschaltet. Das Eingangssignal A’(t)

weist einen rechteckférmigen Verlauf mit dem Leitverhaltnis D auf.

Zunachst wird der Modulator bei verschiedenen Leitverhéltnissen mit einem konstanten
Lastwiderstand vermessen. Dabei wird D zwischen 0,1 und 0,7 gewéhlt. Grofere Leitver-
héltnisse werden nicht eingestellt, da die Bootstrap-Schaltung, wie oben erlautert, kein
dauerhaftes Leiten des Schalttransistors erlaubt. Die Effizienzen liegen durchweg iiber
85 %. Bei kleinen Modulatorausgangsspannungen tritt jedoch das Problem auf, dass nur
ein sehr geringer Strom in die Last fliefst. Da die Induktivitdt diesen ndherungsweise
konstant hélt, dndert sich ie¢,, auch im High-Zustand kaum. Dadurch wird der auf 28 V
aufgeladene Ausgangsknoten der Schaltstufe nur wenig belastet und das Potential ug sinkt
nicht auf 10 V zuriick. Dies hat zur Folge, dass us(t) nicht den gewiinschten rechteckformi-
gen Verlauf aufweist und kein direkter Zusammenhang zwischen dem Leitverhéltnis und

der Ausgangsspannung ., besteht.

Dieser Effekt ist ausfiihrlich in [5I] beschrieben und stellt insbesondere dann eine Her-
ausforderung dar, wenn der Modulator mit einem HF-Verstéirker verbunden ist und das
System durch ein Signal mit hohem PAPR angesteuert wird. In diesem Fall tritt der un-
glinstige Zustand eines fast unbelasteten Buck-Modulators besonders haufig auf. Zwar ist
es prinzipiell moglich, dieses unerwiinschte Verhalten durch die Vergroferung von Ly zu
unterbinden, doch dies fithrt zugleich zu einer Verschiebung der Grenzfrequenz und einer
Anderung der Charakteristik des Ausgangsfilters. Da die Schaltfrequenz mit 8 MHz nahe
an der Signalbandbreite von 1,4 MHz liegt, ist die Filterdimensionierung in der betrachte-
ten Schaltung jedoch von grofser Bedeutung. Eine Vergrofserung von L; wirkt sich damit
ebenfalls negativ auf das Ausgangssignal aus. Daher ist der Buck-Modulator fiir breitban-
dige Kommunikationssysteme mit hohem PAPR nur eingeschrinkt geeignet. Angesichts
dessen wird im Rahmen dieser Arbeit darauf verzichtet, die Modulatorschaltung um einen
Pulsweitenmodulator und einen Regelkreis zur Einstellung der Ausgangsspannung zu er-

weitern.

Der Vollstéandigkeit halber wird der Modulator mit dem Klasse-AB-Leistungsverstérker in
einer statischen Messung betrieben. Die Effizienz ist in Abbildung[6.9iiber der Ausgangs-
leistung aufgetragen. Die angegebenen Modulatorausgangsspannungen entsprechen dem
Mittelwert von ey, der bei maximalem Ausgangsstrom gemessen ist. Verfolgt man die
Trajektorie maximaler Effizienz bei verschiedenen Leitverhéltnissen des Buck-Modulators,
so erkennt man eine Effizienzsteigerung von bis zu 14 % bei einer Ausgangsleistung von

35 dBm. Bei einer Ausgangsleistung von 29 dBm, was der mittleren Ausgangsleistung eines
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Abbildung 6.9: Gemessene statische Gesamteffizienz des VSM-Systems mit Buck-Mo-
dulator und Klasse-AB-Verstérker.

LTE-Signals entspricht, betriagt die Effizienzsteigerung noch 5 %.

In Tabelle[6.2sind die Ergebnisse nochmals zusammengefasst und anderen VSM-Systemen
mit Buck-Modulatoren und Ausgangsleistungen iiber 2 W gegeniibergestellt. Die in die-
ser Arbeit realisierte Schaltung weist mit 8 MHz die mit Abstand hochste Schaltfrequenz
auf. Uber die Bandbreite des Buck-Modulators kann keine eindeutige Aussage getroffen
werden. Das Ausgangsfilter lasst zwar Signalfrequenzen bis zu 1,4 MHz passieren, jedoch
ist die Schaltung wie oben ausgefiihrt nur bei einer ausreichenden Belastung funktionsfa-
hig. Die Bandbreite ist somit nicht iiber dem vollen Aussteuerbereich gegeben. Betrachtet
man die Bandbreiten der Vergleichssysteme in Tabelle [6.2] so féllt auf, dass diese mit
deutlich langsameren Signalen betrieben werden. Dies legt nahe, dass die Ansteuerung
eines Buck-Modulators mit LTE-Signalen mit Standardkomponenten, die fiir den Ein-
satz in leistungselektronischen Anwendungen ausgelegt sind, ein zu ambitioniertes Ziel
ist. Integriert man die Modulatorschaltungen dagegen in einem speziellen HF-Prozess fiir

Leistungsanwendungen wie beispielsweise LDMOS oder GaAs auf einen Chip, so lassen
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Tabelle 6.2: VSM-Systeme mit Ausgangsleistungen iiber 2W unter Verwendung von
Buck-Modulatoren aus der Literatur.

Referenz [61] [62] [63] Diese Arbeit [58]
Jahr 1998 2009 2007 2012
Modulator:

Schaltfrequenz 3,3 MHz 1 MHz 1 MHz 8 MHz
Bandbreite 150 kHz 15kHz 50 kHz < 1,4 MHz
Spannungsbereich 0...10V 5...28V  12...28V 10...28V
HF-Verstarker:

Klasse B AB AB AB
Technologie GaAs  LDMOS* k.A. GaN
Frequenz 1,4GHz 400 MHz 360 MHz 2,75 GHz
max. Ausgangsleistung 43 dBm 53 dBm 43 dBm 41 dBm
max. Effizienz 57 % k.A. k.A. 60 %
Gesamtsystem.:

Testsignal 2-Ton TEDS** TETRA2*** CW
PAPR 18dB 9,6dB 10,9dB 11,7dB Backoft
Effizienz ohne VSM 7% 23% 9% 18%
Effizienz mit VSM 35% 44 % 16 % 23 %
Linearisierung nein ja nein nein

* lateral double-diffused metal-oxide-semiconductor, laterale zweifach diffundierte
Metall-Oxid-Halbleiter-Struktur

** Terrestrial Trunked Radio Enhanced Data Service, Standard fiir digitalen Biindelfunk
***% Terrestrial Trunked Radio, Standard fiir digitalen Biindelfunk

sich Schaltfrequenzen tiber 100 MHz [59] bis zu 1 GHz [60] erreichen.

6.1.4 Mehrstufiger Buck-Modulator

6.1.4.1 Grundprinzip

Aufgrund der grofen Bandbreiten und der damit verbundenen hohen Schaltfrequenzen
der Buck-Modulatoren sind hauptséchlich die kapazitiven Verluste fiir deren Effizienz-
minderung verantwortlich. Aus Gleichung (6.I8)) ist ersichtlich, dass die Verluste neben
fs aulerdem vom Quadrat der Spannungsdifferenz Upc avt+ — Upcm— abhéangen, die durch
den Modulator geschaltet wird. Somit stellt die Reduzierung der Spannungsénderung am
Ausgang der Schaltstufe eine Moglichkeit zur Erhohung der Modulatoreffizienz dar. Um

dennoch den Aussteuerbereich von ,, nicht zu reduzieren, wird eine zusétzliche Versor-
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Abbildung 6.10: Aufbau eines dreistufigen Buck-Modulators.

gungsspannung Upc o eingefiihrt, die zwischen Upc a4 und Upca— liegt. Fiir niedrige
Modulatorausgangsspannungen wird der Ausgang zwischen Upc yo und Upcy— und fiir

hohe Werte fiir te,, zwischen Upc vt und Upc o umgeschaltet.

Aufgrund der zusatzlich eingefiihrten Spannungsstufe Upcavo nennt man die schaltungs-
technische Umsetzung dieses Prinzips einen dreistufigen Buck-Modulator. Die Grundidee
wird in [64] vorgeschlagen, in [65] erfolgt erstmalig die Anwendung als Modulator in der

VSM. Eine Erweiterung auf vier und mehr Stufen ist ebenfalls méglich.

Abbildung zeigt den prinzipiellen Aufbau eines dreistufigen Buck-Modulators. Dabei
handelt es sich um die Schaltung in Abbildung [6.7], die um einen Zweig fiir die Spannung
Ubcmo erweitert ist. Die Ansteuerung erfolgt wie in der zweistufigen Variante durch den
Vergleich des Signals mit dreieckféormigen Spannungsverlaufen. Dabei ist die Dreieckspan-
nung in der Ansteuerung fiir den Transistor 77 so weit nach oben verschoben, dass ihr
Minimum gerade dem Maximum der Dreieckspannung in der Ansteuerung des Transistors
T, entspricht. Fiir kleine wey, ist T} dadurch stets sperrend, wahrend fiir grofe Modulator-
ausgangsspannungen 75 dauerhaft leitet und 77 geschaltet wird. Um zu verhindern, dass
in letzterem Fall Upc vt und Upc v Uber die Transistoren kurzgeschlossen sind, ist die
Diode D, vorgesehen, die fiir us(t) > Upc o in Sperrrichtung betrieben wird.

Bei der Dimensionierung des Ausgangsfilters und der Schaltfrequenz sind die Gleichungen
aus Abschnitt und Anhang [E] giiltig, wobei die Schaltspannung Upc v+ — Upcv—
nun durch Upcmo — Upc - beziehungsweise Upcymy — Upcmo zu ersetzen ist. Dadurch
reduziert sich bei gleicher Schaltfrequenz nach Gleichung (6.7)) die Restwelligkeit des Mo-
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dulatorausgangssignals. Alternativ kann fiir eine gewiinschte Restwelligkeit f; geringer als
beim zweistufigen Buck-Modulator gewéhlt werden, wodurch sich geringere Schaltverluste
und damit eine hohere Effizienz ergeben.

Die Verluste berechnen sich analog zum in Anhang [F] betrachteten zweistufigen Buck-
Modulator, wenn in Abhangigkeit vom Schaltzustand entweder Upc vt oder Upc m— durch
Ubc,mo ersetzt wird. Insbesondere die kapazitiven Verluste lassen sich durch die zusatzliche
Schaltstufe reduzieren. Zwar erhoht sich hierbei durch den zusétzlichen Transistor die
parasitiare Kapazitit, die wihrend eines Schaltvorgangs umgeladen wird. Da diese jedoch
nur linear und die geschaltete Spannung quadratisch in die Verluste eingeht, ldsst sich die

Effizienz dennoch steigern.

6.1.4.2 Beispiel

Abbildung [6.17] zeigt den Schaltplan der Endstufe eines dreistufigen Buck-Modulators,
der im Rahmen dieser Arbeit aufgebaut wird. Es handelt sich dabei um die Schaltung des
zweistufigen Buck-Modulators aus Abschnitt [6.1.3.4] die um einen dritten Zweig erweitert
ist. Die zugehorige Spannung wird willkiirlich zu Upcmo = 20V gewahlt, was ungefahr
dem arithmetischen Mittelwert von Upc my und Upc m— entspricht. Die Ansteuerung der
Transistoren erfolgt jeweils mit einem Treiber und einer Bootstrap-Schaltung. Eine de-
taillierte Beschreibung des Entwurfs findet sich in [58].

Die in Abschnitt geschilderten Probleme des zweistufigen Buck-Modulators tre-
ten bei der dreistufigen Variante ebenfalls auf. Auch hier wird der Ausgangsknoten der
Schaltstufe bei kleinen Stromen nicht entladen, wodurch keine definierte Ausgangsspan-
nung eingestellt werden kann. Dariiber hinaus ist die Ansteuerung komplizierter. Aus
diesen Griinden wird wie schon bei der zweistufigen Variante auf den Aufbau der kom-
pletten Schaltung mit Pulsweitenmodulator und Regelschleife verzichtet.

Die Untersuchungen beschréanken sich somit auf die Endstufe im statischen Betrieb. Dabei
wird bei einem festen Tastverhéltnis mit der Schaltfrequenz 8 MHz entweder zwischen
der unteren und der mittleren Versorgungsspannung oder der mittleren und der oberen
Versorgungsspannung umgeschaltet. Die Effizienz liegt beim Betrieb an einem konstanten
Lastwiderstand stets iiber 85%. Dies ist annahernd identisch zum zweistufigen Buck-
Modulator.

Abschliefsend wird der dreistufige Buck-Modulator zusammen mit dem Klasse-AB-Ver-
stiarker aus Abschnitt .13 statisch betrieben. Die Effizienz iiber der Ausgangsleistung
ist fiir das minimale und maximale Tastverhéltnis des Modulators in Abbildung

aufgetragen. Die Effizienzsteigerung ist minimal hoher als beim zweistufigen Modulator
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Abbildung 6.11: Schaltplan der realisierten Endstufe fiir einen dreistufigen Buck-Mo-
dulator.

und betragt 18 % bei einer Ausgangsleistung von 35 dBm. Bei einer Ausgangsleistung von
29 dBm wird ein Wert von 24 % erreicht.

Tabelle fasst die Ergebnisse des dreistufigen Buck-Modulators zusammen und gibt
einen Vergleich zu Beispielen aus der Literatur. Der in dieser Arbeit vorgestellte Modu-
lator arbeitet bei deutlich héheren Schaltfrequenzen als die vergleichbaren Schaltungen.
Betrachtet man die Systeme aus der Literatur, so erreichen diese lediglich Bandbreiten
von ungefihr 100 kHz. Fiir die hier realisierte Schaltung lasst sich dariiber keine Aussage
treffen, da sie nur statisch charakterisiert ist. Aus Tabelle wird jedoch ersichtlich, dass
sich wie beim zweistufigen Buck-Modulator kein VSM-System mit Ausgangsleistungen

iiber 2 W und Bandbreiten im Megahertz-Bereich realisieren lasst.
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Abbildung 6.12: Gemessene statische Gesamteflizienz des VSM-Systems mit dreistufi-

gem Buck-Modulator und Klasse-AB-Verstérker.
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Tabelle 6.3: VSM-Systeme mit Ausgangsleistungen iiber 2W unter Verwendung von

mehrstufigen Buck-Modulatoren aus der Literatur.

Referenz [66] [67] [67] Diese Arbeit [5§]
Jahr 2010 2010 2010 2012
Modulator:

Anzahl der Stufen 3 3 3

Schaltfrequenz 46MHz 16MHz 1,6 MHz 8 MHz
Bandbreite 100 kHz 95 kHz 95 kHz k.A.
Spannungsbereich 4...12V 4...12V 4...12V 10...28V
HFE-Verstarker:

Klasse B B A AB
Technologie k.A. k.A. k.A. GaN
Frequenz 27TMHz  27TMHz  27MHz 2,75 GHz
max. Ausgangsleistung 50dBm  53dBm  55dBm 41 dBm
max. Effizienz k.A. k.A. k.A. 60 %
Gesamtsystem:

Testsignal AM EDGE*  EDGE CW
PAPR 4,3dB k.A. k.A. 11,7 dB Backoft
Effizienz ohne VSM 35 % 13% 13% 18%
Effizienz mit VSM 57 % 27 % 22 % 24 %
Linearisierung nein nein nein nein

* Enhanced Data Rates for GSM Evolution, Technik zur Erhohung der Datenrate bei GSM
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Abbildung 6.13: Aufbau eines Klasse-G-Modulators.

6.1.5 Klasse-G-Modulator

6.1.5.1 Grundprinzip

Die in den vorangehenden Abschnitten vorgestellten Buck-Modulatoren basieren auf dem
Prinzip der Uberabtastung. Dies erfordert bei breitbandigen Ubertragungsverfahren sehr
hohe Schaltfrequenzen. Bei der im LTE-Standard definierten maximalen Bandbreite von
20 MHz muss f; beispielsweise iiber 100 MHz liegen. Dies hat enorme Schaltverluste zur
Folge und ist insbesondere bei hohen Leistungen eine grofe Herausforderung an die schal-
tungstechnische Realisierbarkeit.

Eine Alternative zu Buck-Modulatoren stellt der Klasse-G-Modulator dar. Er wird erst-
mals in [68] fiir Audioanwendungen vorgeschlagen. In [69] erfolgt eine Ubertragung des
Konzepts auf HF-Verstéarker. Der Modulator eignet sich fiir einen Klasse-G-Verstérker,
dessen Grundidee in Abschnitt eingefiihrt wird, und muss somit abhingig vom Pegel
des Ausgangssignals eine von zwei diskreten Ausgangsspannungen zur Verfiigung stellen.
Das Prinzipschaltbild des Klasse-G-Modulators in Abbildung ist im Wesentlichen
identisch zum Buck-Modulator, lediglich das Ausgangsfilter ist weggelassen. Dadurch
nimmt die Modulatorausgangsspannung e, nur die Werte Upc nm4 oder Upc - an. Ein-
gangsseitig ist der PWM-Modulator zur Erzeugung des Steuersignals der Endstufe durch
einen einfachen Komparator ersetzt, der die Einhiillende A’(¢) mit einer Referenzspannung
User,1 vergleicht.

Da der Klasse-G-Modulator im Gegensatz zu den Buck-Modulatoren keine Uberabtastung
des Ausgangssignals erfordert, muss der Modulator lediglich auf Schaltfrequenzen in der
Grofenordnung der Signalbandbreite ausgelegt werden. Dadurch halten sich die Schalt-
verluste in Grenzen, womit sich die niedrigere Effizienz des HF-Verstérkers aufgrund der

nicht in jedem Moment optimal eingestellten Versorgungsspannung kompensieren lésst.
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Abbildung 6.14: Schaltplan des realisierten Klasse-G-Modulators.

Die Verluste berechnen sich prinzipiell analog zum Buck-Modulator. Eine analytische
Herleitung ist jedoch nicht moglich, da zum einen kein direkter Zusammenhang zwischen
Ueny UNd 7oy, besteht und zum anderen die Schaltfrequenz fs nicht fest ist, sondern vom

Verlauf der Einhiillenden A’(¢) sowie der Wahl der Referenzspannung abhéngt.

6.1.5.2 Beispiel

Der Schaltplan des in [58] aufgebauten und in [70] veréffentlichten Klasse-G-Modulators
ist in Abbildung zu sehen. Die obere Versorgungsspannung Upc s+ der Endstufe
betragt 28 V, Upc - wird auf 10V eingestellt, wenn der Modulator mit dem Klasse-AB-
Verstarker verbunden wird. Beim Betrieb mit dem Klasse-F-Verstirker wird die untere
Versorgungsspannung zu Upcv- = 14V gewdhlt. Zur Ansteuerung des Leistungstransis-
tors kommt wie bei den Buck-Modulatoren eine Bootstrap-Schaltung zum Einsatz. Das
Schaltsignal wird durch einen Komparator zur Verfiigung gestellt, dessen Referenzspan-
nung durch einen einstellbaren Spannungsteiler erzeugt wird.

Die statische Messung der Modulatoreffizienz an einem konstanten Lastwiderstand ist fiir
einen Klasse-G-Modulator nicht sinnvoll, da in diesem Fall lediglich zwei Spannungen
eingestellt werden konnen. Aus diesem Grund werden direkt die statischen Messungen
beim Betrieb mit den HF-Verstirkern betrachtet. Die Effizienzverlaufe sind in Abbil-
dung dargestellt. Bei hohen Ausgangsleistungen wird der Leistungsverstérker mit
einer konstanten Spannung von 28 V versorgt. Dies ist identisch zum Fall mit konstanter
Versorgungsspannung, weshalb die Effizienzen in beiden Féllen denselben Verlauf aufwei-

sen. Das Umschalten auf die niedrige Versorgungsspannung fiihrt zu einem sprunghaften
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Abbildung 6.15: Gemessene statische Gesamteffizienz des VSM-Systems mit Klasse-G-
Modulator und (a) Klasse-AB-Verstérker und (b) Klasse-F-Verstarker.
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Anstieg der Effizienz bei kleinen Ausgangsleistungen.

In der Praxis werden zunéchst die Effizienzkurven fiir beide Versorgungsspannungen auf-
getragen. Der Hochpunkt der PAE bei Upcm- ist ungefdhr identisch zum 1dB-Kom-
pressionspunkt bei dieser Versorgungsspannung und wird als Schwelle zum Umschalten
auf die hohe Versorgungsspannung gewéhlt. Die Leistung muss nun noch in eine Referenz-
spannung umgerechnet werden, die {iber das Potentiometer einzustellen ist. Dies geschieht

iiber den Zusammenhang

max { Py}
max { Pou}

U ZODCM_ L Ao (6.19)

Uenv=Upc,M+

Uref,l =

Die vom Generator gelieferte Einhiillende ist stets derart normiert, dass A, = 1V gilt.
Damit ergibt sich beim Klasse-AB-Verstéarker eine Referenzspannung von 0,43V, beim
Klasse-F-Verstarker gilt Uyer; = 0,504 V.

Mit diesen Einstellungen werden die dynamischen Messungen durchgefithrt. Mit dem
Klasse-AB-Verstérker ergibt sich bei einer Ausgangsleistung von 29,7 dBm eine PAE von
38,1 %, was eine Effizienzsteigerung von 16 % bedeutet. Das ACLR betrdgt —16 dBc im
ersten und —25dBc im zweiten Nachbarkanal. Die EVM liegt bei 31,6 %.

Die Effizienz des Klasse-F-Verstirkers betragt 32,2 %, wenn er mit einem LTE-Signal
bei der mittleren Ausgangsleistung von 30,3 dBm betrieben wird. Das ACLR des ersten
Nachbarkanals liegt in diesem Fall bei —25 dBc, im zweiten Nachbarkanal werden —36 dBc
erreicht. Die EVM betragt 11,5 %.

Tabelle fasst die wesentlichen Eigenschaften der beiden Aufbauten zusammen und
vergleicht die Ergebnisse mit Klasse-G-Systemen aus der Literatur. Das hier vorgestellte
System erreicht nach dem Kenntnisstand des Verfassers die hochste Bandbreite im be-
trachteten Leistungsbereich. Die Effizienzsteigerung ist vergleichbar mit [71] und [72], die
durch Signale mit dhnlicher PAPR angesteuert werden.
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Tabelle 6.4: VSM-Systeme mit Ausgangsleistungen {iber 2W unter Verwendung von
Klasse-G-Modulatoren aus der Literatur.

Referenz [71] [72] [73] Diese Arbeit
[58],[70]

Jahr 2008 2010 2011 2012 2012

Modulator:

Bandbreite 2 MHz 6 MHz 10 MHz 20 MHz

obere Spannung 26V 40V 19V 28V

untere Spannung 19V 20V 15V 10V 14V

HF-Verstarker:

Klasse AB k.A. J AB F

Technologie LDMOS LDMOS  GaN GaN GaN

Frequenz 859 MHz k.A. 2,6 GHz 2,75GHz 2,65 GHz

max. Ausgangsleistung 41 dBm 56dBm 43dBm 41dBm  42dBm

max. Effizienz k.A. 56 % k.A. 60 % 61 %

Gesamtsystem:

Testsignal W-CDMA* OFDM LTE LTE LTE

PAPR 10,3dB 10dB 6,bdB 11,6dB 11,6dB

Effizienz ohne VSM 27 % 19% k.A. 22 % 20 %

Effizienz mit VSM 36 % 34 % 56 % 38 % 32%

Linearisierung nein nein nein nein nein

* Wideband Code-Division Multiple Access, breitbandiges Code-Multiplex-Zugriffsverfahren
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Abbildung 6.16: Aufbau eines dreistufigen Klasse-G-Modulators.

6.1.6 Mehrstufiger Klasse-G-Modulator

6.1.6.1 Grundprinzip

Wie bei den Buck-Modulatoren kann auch der Klasse-G-Modulator um weitere Schalt-
stufen ergénzt werden. Abbildung zeigt beispielhaft das Prinzipschaltbild eines um
eine dritte Spannung Upc mo erweiterten Klasse-G-Modulators. Die Einhiillende A’(t) des
HF-Signals wird nun mit zwei verschiedenen Referenzspannungen verglichen. Liegt A’(t)
iiber der hohen Referenzspannung, so leiten beide Transistoren T und T5. Die Diode D,
verhindert in diesem Fall einen Kurzschluss zwischen den Spannungsquellen Upc vt und

Ubc,mo-

Der mehrstufige Klasse-G-Modulator erlaubt aus zwei Griinden eine Effizienzsteigerung
im Vergleich zur zweistufigen Variante. Zum einen reduzieren sich analog zum Buck-
Modulator die Schaltverluste durch die Verringerung der Schaltspannungen bei niedrigen
Werten der Einhiillenden. Zudem wird der Strom nun nicht mehr der Spannungsquelle
Upc M+ entnommen, sondern der kleineren Spannung Upc wo. Da der vom HF-Verstérker
aufgenommene Strom unabhéngig von der Versorgungsspannung ist, sinkt damit bei
gleichbleibender Ausgangsleistung die aufgenommene Gleichleistung, was ebenfalls einen

Anstieg der Effizienz zur Folge hat.
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Abbildung 6.17: Schaltplan des realisierten dreistufigen Klasse-G-Modulators.

6.1.6.2 Beispiel

Abbildung [6.17 zeigt den Schaltplan des im Rahmen dieser Arbeit entworfenen mehrstufi-
gen Klasse-G-Modulators, der die Einstellung von drei diskreten Spannungsstufen erlaubt.
Dabei handelt es sich um eine Erweiterung des zweistufigen Klasse-G-Modulators, auf den
in Abschnitt eingegangen wird. Dessen Schaltung in Abbildung ist um einen
Zweig fiir eine weitere Versorgungsspannung erganzt. Eine detaillierte Beschreibung des
Entwurfs erfolgt in [58].

Im Folgenden ist Upc v+ = 28 V. Diese Spannung ist durch den Nennwert im Datenblatt
des HF-Transistors bestimmt. Die Wahl der niedrigen Spannungsstufe hiangt davon ab,
welcher HF-Verstéarker von dem Modulator versorgt wird und ergibt sich aus der minima-
len Drainvorspannung nach Abschnitt Handelt es sich um den Klasse-AB-Verstérker
aus Abschnitt L.1.3] so wird Upcv— = 10V eingestellt. Die Bootstrap-Schaltung wird in
diesem Fall mit 20V versorgt. Beim Betrieb mit dem Klasse-F-Verstarker gilt dagegen
Ubpcm— = 14V und die Versorgungsspannung der Bootstrap-Schaltung erhoht sich auf
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24 V. Die mittlere Versorgungsspannung betragt Upcao = 20 V. Dieser Wert ist willkiir-
lich gewahlt und entspricht nadherungsweise dem arithmetischen Mittel von Upc a4 und
UbcM--

Wie beim zweistufigen Klasse-G-Modulator ist die Charakterisierung der Schaltung an
einem konstanten Lastwiderstand nicht sinnvoll. Daher werden direkt die Ergebnisse der
statischen Messung betrachtet, bei denen der HF-Verstérker mit CW-Signalen verschiede-
ner Eingangsleistung angesteuert wird, wahrend ihn der Modulator mit einer konstanten
Versorgungsspannung versorgt. Die Eingangsleistung wird so lange erhdht, bis die PAE ihr
Maximum erreicht. In diesem Fall wird u,,, auf die ndchste Stufe angehoben und die Mes-
sung fortgesetzt. Die gemessenen Verldufe der PAE sind in Abbildung aufgetragen.
Aufgrund der drei Spannungsstufen weisen die Effizienzen drei Maxima auf. Die zugeho-

rigen Leistungen werden zur Berechnung der Schaltschwellen herangezogen, die analog zu
Gleichung (6.19)) erfolgt:

max {Pout}|uenV:UDc,Mo A (6 20)

Uretn =
ref,1 \ max {Pout}|uem,:UDC,M+

max { Py } |
\ max { Py }

uenv:UDC,M— . Amax (621)

uenv:UDC,M+

Uref,2 =

Beim Betrieb mit dem Klasse-AB-Verstérker ergeben sich die Schaltschwellen bei User1 =
0,79V und U2 = 0,43V. Steuert man das Klasse-G-System mit einem LTE-Signal
der Bandbreite 20 MHz an, so erhélt man bei einer Ausgangsleistung von 29,6 dBm eine
mittlere PAE von 35,8 %. Zur Bestimmung der Linearitit wird das ACLR betrachtet. Im
ersten Nachbarkanal betragt es —18 dBc, im zweiten Nachbarkanal ergeben sich —26 dBc.
Die EVM erreicht Werte bis zu 29,3 %. Die Resultate sind in [74] veroffentlicht.

Wird der Klasse-G-Modulator mit dem Klasse-F-Verstiarker verbunden, so erhédlt man
Uretq = 0,75V und U,er2 = 0,53 V. Bei einer Ausgangsleistung von 30,4 dBm betragt die
PAE 31,8 %. Die Verhaltnisse der Nachbarkanalleistungen liegen bei ACLR; = —29dBc
und ACLR,; = —39 dBc. Die maximale EVM betragt 8,2 %.

Weiteres Potential zur Steigerung der Effizienz und Linearitét ergibt sich durch die Wahl
der mittleren Versorgungsspannung Upcao. Abhéngig von der Signalstatistik ist deren
optimale Lage nicht zwangsldufig der hier gewahlte arithmetische Mittelwert von Upc w+
und Upcm—. Durch weitergehende Systemsimulationen, die aus Zeitgriinden in der vor-
liegenden Arbeit nicht durchgefiihrt werden kénnen, ist eine Optimierung moglich.

Tabelle vergleicht die Ergebnisse des Klasse-G-Modulators mit verdffentlichten Syste-
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Abbildung 6.18: Gemessene statische Gesamteffizienz des VSM-Systems mit dreistufi-
gem Klasse-G-Modulator und (a) Klasse-AB-Verstérker und (b) Klas-
se-F-Verstéarker.
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Tabelle 6.5: VSM-Systeme mit Ausgangsleistungen iiber 2W unter Verwendung von
mehrstufigen Klasse-G-Modulatoren aus der Literatur.

Referenz [75] [76] Diese Arbeit
[58],[74]
Jahr 2012 2012 2012 2012
Modulator:
Anzahl der Stufen 3* k. A¥ 3
Bandbreite 2 MHz k.A. 20 MHz
obere Spannung 24V 4.4V 28V
mittlere Spannung 18V k.A. 20V
untere Spannung 12V 1,6V 10V 14V
HF-Verstdrker:
Klasse E k.A. AB F
Technologie LDMOS GaAs GaN GaN
Frequenz 125MHz 1,95 GHz 2,75GHz 2,65 GHz
max. Ausgangsleistung 51 dBm 33dBm 41dBm  42dBm
max. Effizienz 85 % k.A. 60 % 61 %
Gesamtsystem:
Testsignal 64-QAM HSDPA** LTE LTE
PAPR 8,6dB 5,4dB 11,6dB  11,6dB
Effizienz ohne VSM k.A. 42 % 22 % 20 %
Effizienz mit VSM 44 % 47 % 36 % 32 %
Linearisierung ja nein nein nein

* mit nachgeschaltetem Linearmodulator
** High Speed Downlink Packet Access, Technik zur Erhohung der Datenrate bei UMTS

men, die auf mehrstufigen Klasse-G-Modulatoren basieren. Da in den Publikationen keine
VSM linearer HF-Verstirker erfolgt, sondern EER-Systeme realisiert werden, die einen
wertekontinuierlichen Verlauf von e, erfordern, kommt ein abgewandeltes Konzept zum
Einsatz, das in [77] vorgestellt wird. Dabei werden die diskreten Versorgungsspannungen
nicht direkt dem HF-Verstarker zugefiihrt, sondern versorgen einen zwischengeschalteten

Linearmodulator, dessen Effizienz dadurch deutlich gesteigert werden kann.

Aufgrund der Abwandlung des Konzeptes lassen sich die Ergebnisse aus den Veroffentli-
chungen nicht direkt mit dem im Rahmen dieser Arbeit entworfenen System vergleichen.
Es lasst sich jedoch feststellen, dass der hier vorgestellte Modulator eine deutlich hohere

Bandbreite als die Schaltung in [75] erreicht. In [76] ist keine Bandbreite angegeben.
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Upc,m+

Abbildung 6.19: Aufbau eines SMALM.

6.1.7 Schaltunterstiitzter Linearmodulator
6.1.7.1 Grundprinzip

Die bis hier betrachteten Modulatorkonzepte eignen sich nur bedingt fiir die Ubertragung
breitbandiger Signale. Die in Abschnitt und Abschnitt vorgestellten Buck-
Modulatoren arbeiten bei niedrigen Schaltfrequenzen sehr effizient. Da sie aber auf dem
Prinzip der Uberabtastung basieren, sind sie fiir hohe Bandbreiten nur schwer zu rea-
lisieren. Die Uberabtastung kann durch die Wahl einer Klasse-G-Architektur umgangen
werden, jedoch treten hier hohere Verluste im HF-Verstarker auf, da die Versorgungsspan-
nung meist grofer als erforderlich ist. Der in Abschnitt vorgestellte Linearmodulator
erreicht prinzipiell die hochsten Bandbreiten, aufgrund der hohen Verluste lésst sich je-
doch die Gesamteffizienz durch ihn nicht steigern und es ergeben sich hohe Anforderungen
an die maximal zuldssige Verlustleistung des Spannungsmodulators.

Bei dem nachfolgend vorgestellten SMALM, dessen prinzipieller Aufbau in Abbildung[6.19
zu sehen ist, werden ein Buck- und ein Linearmodulator parallel geschaltet. Bei der Linear-
stufe handelt es sich um eine nicht-invertierende Operationsverstéirkerschaltung. Aufgrund
der Riickkopplung des Ausgangsknotens auf den invertierenden Eingang weist ey, stets
den verstarkten Verlauf des Eingangssignals auf. Im Gegensatz zum Linearmodulator muss
die Linearstufe hier jedoch nicht den kompletten Strom i.,, liefern, sondern wird von der
parallel geschalteten effizienten Schaltstufe unterstiitzt, die bei richtiger Auslegung der
Schaltung den grofsten Anteil des Ausgangsstroms zur Verfiigung stellt.

Die Ansteuerung der Schaltstufe erfolgt durch einen Zweipunkt-Regler, der den Betrag

des Ausgangsstroms iy, der Linearstufe minimiert. Das Funktionsprinzip wird anhand
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einer konstanten Ausgangsspannung u.,, veranschaulicht. Dabei muss die Bedingung
UDC,M+ > Ueny > UDC,M— (622)

erfiillt sein. Die Linearstufe stellt sicher, dass ., zu jedem Zeitpunkt den gewiinschten

Wert annimmt. Unter der Annahme einer ohmschen Last wird dadurch der Ausgangsstrom

. uenv

Tony = 6.23

o Renv ( )
eingeprégt. Der Beitrag iy;, der Linearstufe zum Ausgangsstrom wird tiber den Messwider-
stand Ry in eine Spannung umgewandelt, die zur weiteren Verarbeitung einem Kompa-
rator mit Hysterese zugefiihrt wird. Der Widerstand Ry ist zur Minimierung der Verluste

moglichst klein zu wahlen.

Ist der Strom der Linearstufe grofer als ein durch die Hysterese vorgegebener positiver
Schwellwert I, so schaltet der Komparator den Transistor 77 in den leitenden Zustand
und die Diode D sperrt. Da die Ausgangsspannung ue,, des Modulators eingepragt wird
und gemék obiger Annahme kleiner als Upcs ist, weist der Ausgangsstrom iy, der
Schaltstufe die konstante Steigung
dige 1

. s 24
& L (Upcvt — Uenv) > 0 (6.24)

auf und steigt linear an. Aufgrund des konstanten Modulatorausgangsstroms i, folgt

daraus unter Beriicksichtigung der Knotenregel
ienv = ijin + Z’sw (625)

ein linearer Abfall von iy,. Dieser dauert so lange an, bis 4, den negativen Schwellwert

— I}, der Komparator-Hysterese erreicht. Zu diesem Zeitpunkt wird der Transistor in den

sperrenden Zustand gebracht und die Diode D, leitet. Damit ergibt sich die Steigung
digw 1

q = L_1 . (UDC,M— — Uenv) <0 (626)

des Spulenstroms. Sie ist negativ, da stets teny > Upc— gilt. Geméf Gleichung (6.25))
hat dies zur Folge, dass iy, linear ansteigt, bis wieder der obere Schwellwert der Hyste-
rese erreicht wird. Dadurch wirkt der SMALM als selbstschwingendes System. Fiir eine

kleine Hysterese I}, des Komparators liefert die effiziente Schaltstufe den Hauptanteil des
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Abbildung 6.20: Stromverldufe eines SMALM bei einer konstanten Eingangsspannung.

Ausgangsstroms, was in einer hohen Gesamteffizienz des Modulators resultiert. Die sich
ergebenden Stromverldufe sind in Abbildung [6.20] veranschaulicht.

6.1.7.2 Schaltfrequenz

Zur Bestimmung der Schaltfrequenz f; wird zunéchst die Zeit T, berechnet, wihrend der T}
leitet. Sie ist identisch mit der Dauer, wihrend der der Ausgangsstrom 4y, der Linearstufe
von der positiven Schwelle der Hysterese I, zur negativen Schwelle —I;, absinkt. Mit
Gleichung (6.24)) ergibt sich der Ansatz

Ty

disw
- . - T M+ = Uenv ), 2
d T I (Upcv+ — Ueny) (6.27)

21

der sich zu .
Ty=2-1,-Ly- (6.28)

UDC,M—{— — Uenv
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Abbildung 6.21: Verlauf der Schaltfrequenz eines SMALM iiber der Ausgangsspannung.

umformen lasst. Analog dazu léasst sich die Zeit Ty bestimmen, wéhrend der 4, von —1

auf I, ansteigt. Sie berechnet sich zu

1

To=2-1,-L;- ) 6.29
P ey — Upc,m— (6.29)

Die Schaltfrequenz betragt damit
- L 1 ' —uZ . 4 Uenv * (Upcmt + Upcnv—) — Upcvs - Uponvi— (6.30)

ST+ T, 2-1y- Ly Upc,m+ — Upcv— o
Dies lasst sich umschreiben zu
U — U — env U, - env U -
fo= DC,M+ DCM— (1 o u DC,M ) ) U DC,M ' (6.31)
2- Iy Ly Upcmt — Upcm-/  Upcmt — Upcm-

Abbildung [6.27] zeigt den Verlauf der Schaltfrequenz iiber der Modulatorausgangsspan-

nung. Sie wird maximal, wenn die Ausgangsspannung exakt in der Mitte zwischen Upc my
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Abbildung 6.22: Ersatzschaltbild der Ausgangsstufe eines Operationsverstarkers zur
Berechnung der Verluste eines SMALM.

und Upc - liegt und nimmt hier den Wert

Upcm+ — Upcm-
ma, <= : : 6.32
x{f} = D (632
an. Die Schaltfrequenz ist sowohl zur Hysterese 2 - I}, als auch zur Induktivitat L; umge-
kehrt proportional. Man erkennt weiterhin, dass wie beim Buck-Modulator die Schaltfre-
quenz und damit die Schaltverluste geringer werden, wenn fiir eine vorgegebene Hysterese
und Induktivitét die untere Versorgungsspannung Upc - erhoht wird. Sie ist daher in

der praktischen Realisierung so groft wie mdglich zu wihlen.

6.1.7.3 Effizienz

Zur Bestimmung der Effizienz eines idealen SMALM wird angenommen, dass die Schalt-
stufe verlustlos ist und der Messwiderstand R); hinreichend klein gewahlt wird, so dass er
vernachléssigt werden kann. In diesem Fall treten ausschlieflich in der Linearstufe Verluste

auf.

Zu deren Berechnung wird fiir den Operationsverstirker der Linearstufe eine Ausgangs-
stufe nach Abbildung angenommen. Fir i, > 0 fliefst der Strom aus der Quelle
der oberen Versorgungsspannung durch den Endstufen-Transistor 753 zum Ausgang des
Operationsverstirkers. Der Spannungsabfall {iber dem Transistor ist konstant und be-
tragt Upcm4 — Uenyv- Ist der Ausgangsstrom der Linearstufe negativ, so wird dieser iiber
den Endstufen-Transistor 7; zur unteren Versorgungsspannung Upc - abgeleitet. Wie
in Abbildung [6.20] dargestellt, oszilliert der Strom 4;;, dabei dreieckférmig zwischen —1I,

dzlm diSW

und I, wobei die Steigung “fi* = — == betragt. Damit lésst sich die Verlustleistung der
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Linearstufe berechnen zu

1 0 UDC M+ — Uenv
Py = : —Upyy) - | — 22 t) dt
% T, + 1. /?(UDC,MJF Ueny ) ( L
7 U —u
+/ (teny — Upcm—) - ( DC’ME i ~t> dt
0 ! (6.33)
0 Ueny — UDC,M—
+ (tenv — Upcm—) - | — -t dt
_% L1
T
2 env ~ U —
+/ 2 (UDC,MJr - Uenv) . (u 7 DM : t) dt] .
0 1
Lost man die Integrale, so erhélt man
1
Py = 1 Iy - (Ubcms+ — Upcu-). (6.34)

Die Verluste sind somit unabhéngig von der Ausgangsspannung te,, und werden aus-
schlieflich durch die Hysterese I, und die Differenz der Versorgungsspannungen bestimmt.

Unter Beriicksichtigung der Ausgangsleistung

u2

Popy = =2 6.35
RBHV ( )

folgt damit die Effizienz eines idealen SMALM zu

1 1

™M B ™ | Pl Upcus—Upons)” (6.36)

2
4'uenv

In der Realitédt kann die Schaltstufe nicht als verlustlos angenommen werden. Die auftre-
tenden Verlustmechanismen sind identisch zum Buck-Modulator und berechnen sich wie
in Anhang [[] hergeleitet. Insbesondere bei hohen Schaltfrequenzen werden die Umlade-

verluste der parasitdren Kapazitdten dominant.

6.1.7.4 Bandbreite

In den vorangehenden Abschnitten wird von einer konstanten Modulatorausgangsspan-
nung ey, ausgegangen. Im Folgenden wird das Verhalten eines SMALM bei einem zeitlich

verdnderlichen Ausgangssignal untersucht. Zunéchst erfolgt die Bestimmung der Schalt-
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frequenz f;. Ausgangspunkt der Betrachtungen ist die Knotenregel
Z-lin<t) = Z-env(t) - st(t) (637)

Differenziert man diese, so ergibt sich

dZ‘lin - dienv disw

3 (O =) ——~(). (6.38)

Leitet der Transistor 77, dann gilt aufgrund der Eigenschaften einer Induktivitét

disw £ — UDC,M+ - uenv(t)

6.39
= (1) - (6.39)
Bei sperrendem Transistor ergibt sich analog dazu
d'SW U — = Uenv t
fsw () - Upcat- = teny (). (6.40)

dt Ly

Bezeichnet man die Dauer, wihrend der T} leitet, wie im statischen Fall als 7j, und
die Sperrdauer des Transistors als Tj, so erhélt man unter der Annahme, dass iy,(t)

naherungsweise linear verlduft, die Zusammenhénge

dZ.lin o dienv UDC,M+ — Uenv (t)
o &L= ( 7 &) I Ty (6.41)

dilin dienv UDC M— — Uenv (t)
t)-T, = t) — : ST 42
w01 (T - (6.42)

Der Komparator schaltet um, sobald sich 4, um 2 - I, beziehungsweise —2 - [}, gedndert

hat. Damit lassen sich die Gleichungen

d' in
(";t (t)-Ty=—2-1, (6.43)
d. in
élt ()T, =2- I (6.44)

aufstellen. Aufgelost nach T, und Tj ergibt sich

2.1 L
T=——= L (6.45)
Ly %(t) — Upcmy + Ueny(t)
2.1 L
T, = b . (6.46)

Ll : dzé;;w(t) - UDC,M— + uenv(t)
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Damit folgt die Schaltfrequenz des SMALM fiir eine zeitlich verdnderliche Ausgangsspan-

nung unter der oben getroffenen Annahme, dass iy, (t) linear verlauft, ndherungsweise zu

s 1 (RL_iV - Qeny (1) gy (8) — UDC,M—) : (UDC,M+ — Ueny (1) — g - Sax (t))

T+ T, 2-1y- Ly - (Upcms — Ubcue)
(6.47)

Bei Modulatorausgangssignalen geringer Bandbreite kann die Schaltstufe dem Signalver-
lauf folgen und zeigt das gewiinschte Verhalten nach Abbildung (a). Fiir hohe Band-
breiten steigt % an und bewirkt, dass fs nach Gleichung (6.47) negativ wird. In diesem
Fall ist die Induktivitdt L, so grof, dass die Schaltstufe dem Ausgangssignal nicht mehr

folgen kann, und die Linearstufe liefert den fehlenden Strom an die Last. Dies ist in
Abbildung [6.23] (b) dargestellt.

Fiir einen Verlauf der Strome nach Abbildung (b) geht die Effizienz des Modulators
stark zuriick, da die Linearstufe einen groferen Anteil am Gesamtstrom liefert und damit
ihre im Vergleich zur Schaltstufe geringe Effizienz stirker ins Gewicht fillt. In Anhang
wird nach dem Kenntnisstand des Verfassers erstmals analytisch hergeleitet, dass bei breit-
bandigen Ubertragungssystemen nur ein geringer Anteil der Leistung der Einhiillenden
A(t) bei hohen Frequenzen liegt, wahrend die meiste Leistung bei niedrigen Frequenzen
anzutreffen ist. So liegen bei der Einhiillenden eines LTE-Signals typischerweise fast 80 %
der Gesamtleistung beim Gleichanteil. Wird die Einhiillende mit dem Begrenzungsfak-
tor aym = 0,3 nach unten hin beschriankt, so erhoht sich der Anteil der Gleichleistung
auf mehr als 98 %. Dies bedeutet, dass es im Hinblick auf die Gesamteffizienz vorteil-
haft ist, die Schaltstufe bei einer Schaltfrequenz deutlich unterhalb der Signalbandbreite
zu betreiben und die schnellen Anderungen des Ausgangsstroms ie,, vollstindig der Li-
nearstufe zu iiberlassen. Zwar weist die Linearstufe nur eine geringe Effizienz auf, aber
da die hochfrequenten Anteile wenig zur gesamten Modulatorausgangsleistung beitragen,
fallt die Effizienzsteigerung bei langsamen Signalanteilen, die sich durch die aufgrund der
niedrigeren Schaltfrequenz reduzierten kapazitiven und induktiven Verluste der Schalt-
stufe ergibt, starker ins Gewicht als die hoheren Verluste der Linearstufe bei schnellen

Signalanteilen.

Eine weitere Steigerung der Effizienz lasst sich dadurch erreichen, dass nicht nur eine, son-
dern mehrere Schaltstufen parallel betrieben werden. Diese sind auf verschiedene Schalt-
frequenzen ausgelegt, wobei die schnellere Schaltstufe aufgrund der Leistungsverteilung
der Einhiillenden geméf Anhang |Gl einen kleineren Strom liefern muss als die langsamere.

Dadurch kann sie kleiner dimensioniert werden, was in kleineren parasitiren Elementen
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Abbildung 6.23: Simulierte Stromverldufe eines SMALM bei einer Wechselspannung
mit (a) niedriger und (b) hoher Frequenz am Eingang.
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Abbildung 6.24: Schaltplan des realisierten SMALM.

und geringeren Schaltverlusten resultiert. Dieser Ansatz findet in [78] erstmals Erwéh-
nung, wird aber im Rahmen dieser Arbeit aus Zeitgriinden nicht untersucht.

Eine andere, ebenfalls hier nicht weiter verfolgte Moglichkeit zur Erhéhung der Effizienz
ist die Reduzierung der oberen Versorgungsspannung Upc 4+ der Schaltstufe, die in [79)
Anwendung findet. Die Einhiillende weist in der Praxis nur sehr selten und kurzzeitig ihr
Maximum auf und befindet sich meist darunter. Daher werden die Spannungsspitzen aus-
schlieflich von der Linearstufe zur Verfiigung gestellt, so dass auch nur diese die maximale
Versorgungsspannung benotigt. Der Nachteil dieses Ansatzes ist, dass die Schaltung nicht

dauerhaft hohe Spannungen erzeugen kann.

6.1.7.5 Beispiel

Abbildung zeigt den Schaltplan des in [53] entworfenen SMALM. Die Linearstufe ist
identisch mit dem Linearmodulator aus Abschnitt[6.1.2.2lund weist damit eine Spannungs-
verstarkung von 28,2 auf. Die Schaltstufe ist im Gegensatz zu den Buck- und Klasse-G-
Modulatoren auf deutlich geringere Schaltfrequenzen zwischen 100 kHz und 500 kHz aus-
gelegt, da sie, wie in Abschnitt erldutert, lediglich den niederfrequenten Anteil des
Modulatorausgangsstroms zur Verfiigung stellen soll. Zur Ansteuerung des Schalttransis-
tors kommt die in Abschnitt beschriebene Bootstrap-Schaltung zum Einsatz. Der
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Abbildung 6.25: Effizienz des realisierten SMALM iiber der Ausgangsspannung bei Be-
trieb mit einem Lastwiderstand Re,, = 27 €2.

Komparator wird mit Hilfe eines als Schmitt-Trigger beschalteten Operationsverstiarkers
realisiert. Da dieser eine Versorgungsspannung von 5V aufweist, werden die am Mess-
widerstand abgegriffenen Eingangsspannungen des Komparators durch Spannungsteiler
abgesenkt. Mit Hilfe der 1nF-Kondensatoren erhélt der Spannungsteiler dariiber hin-
aus eine Tiefpasscharakteristik, wodurch der Komparator und damit auch die Schaltstufe
wie gewiinscht lediglich auf langsame Signalanteile reagieren. Schnelle Anderungen von
leny Werden dagegen vollstdndig von der Linearstufe zur Verfiigung gestellt. Nach dem
Kenntnisstand des Autors stellt dies den ersten SMALM dar, bei dem die Bandbreite
der Schaltstufe gezielt durch schaltungstechnische Mafsnahmen reduziert wird, um die

Schaltverluste zu minimieren.

Die Effizienz des SMALM bei Belastung durch einen konstanten Widerstand R, = 27 {2
ist in Abbildung[6.25 aufgetragen. Bei der maximalen Ausgangsspannung von 28 V erreicht
sie 93,2% und nimmt zu niedrigeren Werten von ., hin ab. Bei einer Modulatoraus-

gangsspannung von 11V betrigt die Effizienz 65,3 %. Auferdem zeigt das Schaubild die
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Tabelle 6.6: Gemessene Effizienzen des realisierten SMALM fiir LTE-Signale verschie-
dener Bandbreiten mit und ohne Bandbegrenzung der Schaltstufe.

Bandbreite ohne Bandbegrenzung mit Bandbegrenzung

1,4 MHz 58,3 % 54,9 %
3 MHz 53,5 % 51,0%
5 MHz 49,1 % 50,5 %

10 MHz 43,1 % 51,0%

15 MHz 38,1 % 44.8 %

20 MHz 39,0 % 48,8 %

berechnete Effizienz unter Verwendung der Gleichungen in Abschnitt Dabei sind
I, = 100mA, Ux = 0,5V, Ron = 9,1 mf), Cps = 360 pF und f; = 500 kHz zugrunde ge-
legt. Die Hysterese und die Schaltfrequenz ergeben sich aus den Entwurfsanforderungen,
die iibrigen Werte sind den Datenblédttern der Bauelemente entnommen. Insbesondere bei
niedrigen Modulatorausgangsspannungen kommt es zu starken Abweichungen zwischen
der Theorie und den Messergebnissen, da die bei den Herleitungen in Abschnitt
angenommenen Idealisierungen in der realisierten Schaltung zum Teil nicht giiltig sind. So
sind die positive und negative Schaltschwelle des Komparators nicht symmetrisch. Hinzu
kommt, dass in der Theorie lediglich die Einfliilsse der Endstufen berticksichtigt werden,

Verluste im Komparator, in den Vorverstarkern und im Treiber bleiben aufser Acht.

Zur Untersuchung, ob die Begrenzung der Schaltfrequenz tatséchlich die gewiinschte Ef-
fizienzsteigerung mit sich bringt, wird der Modulator bei Betrieb an der ohmschen Last
aukerdem mit LTE-Signalen verschiedener Bandbreiten angesteuert und vermessen. Da-
bei wird einmal die Schaltung nach Abbildung verwendet, bei einer zweiten Messung
sind die 1 nF-Kondensatoren zur Bandbegrenzung der Schaltstufe entfernt. Die Ergebnis-
se sind in Tabelle gegeniibergestellt. Aufgrund der unterschiedlichen Signalsequenzen
unterscheiden sich die PAPRs und damit die mittleren Effizienzen zwischen den verschie-
denen Bandbreiten deutlich. Entscheidend ist der Vergleich der Effizienzen bei gleicher
Bandbreite. Fiir langsame Signale bis zu einer Bandbreite von 3 MHz ist die Schaltfre-
quenz auch ohne Bandbegrenzung noch so niedrig, dass die Schaltstufe mit hoher Effizienz
arbeitet. Bei hoheren Signalbandbreiten steigt f; jedoch weiter an, so dass die Effizienz
aufgrund der Schaltverluste zuriickgeht. Durch die Begrenzung der Schaltfrequenz wird
verhindert, dass die Schaltstufe den schnellen Signalanteilen zu folgen versucht, und sie
liefert nur den niederfrequenten Anteil des Ausgangsstroms. Aufgrund des Riickgangs von

fs sinken die Schaltverluste und die Effizienz vergrofiert sich. Die Effizienzsteigerung durch
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die Bandbegrenzung wird umso grofer, je hoher die Signalbandbreite ist, und betrégt bei
einem LTE-Signal der Bandbreite 20 MHz fast 10 %.

Nach den Messungen mit ohmscher Last wird der SMALM zusammen mit den HF-
Verstérkern betrieben. In Abbildung sind die Effizienzverldufe aufgetragen, die sich
in der statischen Messung ergeben. Neben den Effizienzkurven fiir die maximale und mi-
nimale Modulatorausgangsspannung ist auch die Trajektorie eingezeichnet, welche die
Punkte maximaler Effizienz fiir jede Modulatorausgangsspannung verbindet. Auf dieser
Kennlinie bewegt man sich idealerweise beim Betrieb in einem VSM-System. Fiir kleine
Ausgangsleistungen geht die Trajektorie in die Effizienzkurve bei der niedrigsten Modula-
torausgangsspannung iiber. Dariiber hinaus zeigen die Schaubilder gestrichelt die Effizienz

des HF-Verstérkers mit der konstanten Versorgungsspannung Upc = 28 V.

Durch die Verwendung des SMALM lédsst sich die Effizienz fiir mittlere Ausgangsleis-
tungen steigern. Beim Betrieb mit dem Klasse-AB-Verstérker ergibt sich die héchste Ef-
fizienzsteigerung bei einer Ausgangsleistung von 32dBm, die PAE steigt hier von 24 %
auf 30 %. Beim Klasse-F-Verstirker lasst sich die PAE bei P, = 35dBm von 29 % auf
34 % erhohen. Nahe der Vollaussteuerung weisen die HF-Verstéarker bei konstanter Versor-
gungsspannung ihre maximale Effizienz auf, die in einem VSM-System durch die endliche
Modulatoreffizienz reduziert wird. Bei kleinen Ausgangsleistungen kann .., aufgrund des
Riickgangs der Verstarkung nicht beliebig reduziert werden, so dass die Gesamteffizienz
ebenfalls unter den Wert ohne VSM fillt.

Schliefslich werden die beiden VSM-Systeme mit LTE-Signalen der Bandbreite von 20 MHz
angesteuert. Das System mit dem Klasse-AB-Verstérker erreicht bei einer mittleren Aus-
gangsleistung von 29,3 dBm eine PAE von 19,6 %. Das ACLR betragt —21 dBc im ersten
und —33dBc im zweiten Nachbarkanal. Die EVM liegt bei 17,0 %. Mit dem Klasse-F-
Verstarker ergibt sich eine PAE von 16,8 % fiir P, = 30,4 dBm. Im ersten Nachbarkanal
wird ein ACLR von —31dBc gemessen, im zweiten Nachbarkanal erhélt man —40dBec.
Die EVM betragt 6,9 %.

Es féllt auf, dass die Effizienz des VSM-Systems geringer ist als beim Betrieb des Ver-
starkers mit konstanter Versorgungsspannung. Dies ist auf zwei Ursachen zuriickzufiihren.
Zum einen ist die Effizienz des SMALM bei niedrigen Ausgangsspannungen stark abge-
fallen, wie in Abbildung zu sehen ist. Zum anderen ist die mittlere Ausgangsleistung
des HF-Verstarkers beim Betrieb mit LTE-Signalen mit ungefdhr 30 dBm so klein, dass
man selbst bei der kleinsten zuléssigen Versorgungsspannung von 10V beim Klasse-AB-
Verstarker und 14V beim Klasse-F-Verstarker weit von der Vollaussteuerung und damit
dem Punkt maximaler Effizienz entfernt ist. Dies wird in Abbildung [(.2] deutlich. In Kom-
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Abbildung 6.26: Gemessene Gesamteffizienz des VSM-Systems mit SMALM und (a)
Klasse-AB-Verstirker und (b) Klasse-F-Verstérker.
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Tabelle 6.7: VSM-Systeme mit Ausgangsleistungen iiber 2W unter Verwendung von
SMALMSs aus der Literatur.

Referenz 180] [81] [82] Diese Arbeit
53]
Jahr 2006 2009 2010 2012 2012
Modulator:
Schaltfrequenz 1,3 MHz 1,6 MHz k.A. 500 kHz
Bandbreite 3,84 MHz 50 MHz 3,84 MHz 20 MHz
Spannungsbereich 3...30V.0...29V  5...32V 10...28V
HF-Verstarker:
Klasse J k. A. Ft AB F
Technologie GaN GaAs k.A. GaN GaN
Frequenz 2,14GHz  214GHz 214GHz 2,75GHz 2,65GHz
max. Ausgangsleistung  52dBm 52dBm 46 dBm 41dBm  42dBm
max. Effizienz 65 % 7% k.A. 60 % 61 %
Gesamtsystem:
Testsignal W-CDMA W-CDMA W-CDMA LTE LTE
PAPR 7,7dB 7dB 8,5dB 11,6dB  11,6dB
Effizienz ohne VSM 25% 35 % 30 % 22 % 20 %
Effizienz mit VSM 51 % 58 % 53 % 20 % 17%
Linearisierung ja ja ja nein nein

bination ergibt sich damit eine geringere Gesamteftizienz des VSM-Systems als fiir einen
Verstarker mit konstanter Versorgungsspannung. Dies wird auch bei den Ergebnissen der
statischen Messung in Abbildung [6.26] deutlich.

Die Ergebnisse der Linearitdtsmessungen werden ausfiihrlicher in Abschnitt [6.1.8 disku-
tiert, wo auch ein Vergleich mit den anderen Modulatoren zu finden ist. Tabelle gibt
einen Uberblick iiber veréffentlichte VSM-Systeme, die einen SMALM verwenden, und
stellt diesen die in der vorliegenden Arbeit erzielten Ergebnisse gegeniiber. Aufgrund der
oben beschriebenen Schwierigkeiten ist die Effizienz deutlich geringer als bei den publizier-
ten Aufbauten. Die Ergebnisse in Tabelle geben jedoch Grund zu der Annahme, dass
bei Verwendung eines auf die VSM optimierten HF-Verstéarkers durch den hier vorgestell-
ten Ansatz einer bandbegrenzten Schaltstufe die Effizienz der Systeme weiter gesteigert

werden kann.
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Tabelle 6.8: Gemessene PAE der VSM-Systeme mit LTE-Signalen der Bandbreite
20 MHz geméf Testmodell 1.1 und der Ausgangsleistung 29 dBm.

Modulator Klasse-AB-Verstirker Klasse-F-Verstéarker
ohne VSM 22,4 % 19,6 %
Linearmodulator 15,3 % 12,2 %
Klasse-G-Modulator 38,1% 32,2%
Mehrstufiger Klasse-G-Modulator 35,8% 31,8%
SMALM 19,6 % 16,8 %

6.1.8 Zusammenfassung Drainspannungsmodulatoren

Zur Bewertung der verschiedenen Modulatorkonzepte werden die Ergebnisse aus den vor-
angehenden Abschnitten verglichen. Die Betrachtungen beschrénken sich auf die Modu-
latoren, die fiir LTE-Signale mit einer Bandbreite von 20 MHz geeignet sind. Dies sind
der Linearmodulator, die beiden Klasse-G-Modulatoren und der SMALM. Zum Vergleich
sind auch die Resultate der HF-Verstarker mit einer konstanten Versorgungsspannung von

28 V angegeben.

Die erzielten Effizienzen sind in Tabelle gegeniibergestellt. Die hochste PAE erhalt
man mit dem zweistufigen Klasse-G-Modulator. Sie betriagt 38,1 % beim Betrieb mit dem
Klasse-AB-Verstarker und 32,2 %, wenn der Klasse-F-Verstarker zum Einsatz kommt. Der
Grund fiir die grofte Effizienzsteigerung liegt in der Tatsache, dass die Modulatoren auf-
grund der Statistik des LTE-Signals und des zuldssigen Versorgungsspannungsbereichs die
meiste Zeit iiber die konstante Ausgangsspannung e,y = Upcum— zur Verfiigung stellen.
Dies geschieht beim Klasse-G-Modulator hocheffizient iiber die Diode D;, zu Schaltver-
lusten kommt es lediglich beim Ubergang zu hohen Ausgangsleistungen, was sehr selten

auftritt.

Die Effizienz des Systems mit dem dreistufigen Klasse-G-Modulator ist etwas geringer.
Prinzipbedingt sollte der dreistufige Ansatz zwar effizienter arbeiten, doch im vorliegenden
Fall sind die Verluste durch den erhéhten Schaltungsaufwand in der Ansteuerung grofser
als die Effizienzsteigerung durch das Einfiigen einer dritten Spannungsstufe. Es ist zu
untersuchen, ob die PAE durch eine Optimierung der Lage von Upc o erhoht werden
kann.

Die Effizienz der VSM-Systeme basierend auf dem entworfenen SMALM ist mit 19,6 %
beim Klasse-AB-Verstéarker und 16,8 % beim Klasse-F-Verstéarker deutlich geringer als bei

den Klasse-G-Modulatoren und liegt noch unter der PAE mit konstanter Versorgungsspan-
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Tabelle 6.9: Gemessenes ACLR der VSM-Systeme mit LTE-Signalen der Bandbreite
20 MHz geméf Testmodell 1.1 und 1.2 und der Ausgangsleistung 29 dBm.

Modulator Klasse-AB-Verstiarker Klasse-F-Verstéarker
ACLR, ACLR, ACLR, ACLR,
ohne VSM —28dBc  —45dBc —36dBc  —47dBc
Linearmodulator —21dBec  —33dBc —31dBc —39dBc
Klasse-G-Modulator —16dBec  —-25dBc  —25dBc  —36dBc
Mehrstufiger Klasse-G-Modulator —18dBc  —26dBc  —29dBc —39dBc
SMALM —21dBe  —33dBc  —31dBc —40dBc

nung. Wie in Abschnitt erldutert, hat dies zweierlei Griinde. Zum einen nimmt die
Effizienz des SMALM mit sinkenden Ausgangsspannungen ab, da er eine selbstschwin-
gende Schaltung ist und es aufgrund der dadurch auftretenden Schaltverluste sowie der
Ausgleichsstrome der Linearstufe auch fiir eine konstante Ausgangsspannung stets zu Ver-
lusten kommt. Dadurch ist my bei der niedrigsten Ausgangsspannung, die am haufigsten
auftritt, am geringsten. Zum anderen arbeitet der HF-Verstérker bei der betrachteten
Ausgangsleistung des HF-Verstarkers von 29 dBm beziehungsweise 30 dBm selbst bei der
niedrigsten zulédssigen Versorgungsspannung nicht mehr in Kompression und dessen Ef-
fizienz np sinkt ebenfalls stark ab. Das Potential des SMALM zur Effizienzsteigerung
insbesondere bei mittleren Ausgangsleistungen wird in Abbildung ersichtlich.

Die geringste Effizienz weist der Linearmodulator auf. Da dieser prinzipbedingt allenfalls
die gleiche Effizienz wie der HF-Verstérker mit konstanter Versorgungsspannung aufweisen
kann, deckt sich dieses Ergebnis mit den Erwartungen. Hier ist vielmehr interessant, wie
der Modulator die Linearitdt des VSM-Systems beeinflusst. Unter der Annahme, dass
der Linearmodulator den Verlauf des Eingangssignals A’(t) ideal am Ausgang nachbilden
kann, stellt er einen Referenz-Modulator dar, anhand dessen die Linearitdt der {ibrigen
Drainspannungsmodulatoren bewertet werden kann. Das ACLR verschlechtert sich bei
einem VSM-System basierend auf dem Linearmodulator um 5dB bis 10 dB, lediglich beim
ACLR, des Klasse-AB-Verstéarkers betragt die Abnahme 12 dB. Die einzelnen Ergebnisse
sind in Tabelle aufgelistet.

Die schlechtere Linearitét ldsst sich durch die Abhéngigkeit der Verstdarkung eines HF-
Verstarkers von der Versorgungsspannung erkldaren, die in Abbildung 5.4l dargestellt ist.
Die Variation von ue,, wirkt sich wie eine zusétzliche Amplitudenmodulation aus.
Vergleicht man das ACLR der Messung mit Linearmodulator und der Messung mit dem
SMALM, so sind die Resultate praktisch identisch. Dies lasst den Schluss zu, dass die Un-
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Tabelle 6.10: Gemessene EVM der VSM-Systeme mit LTE-Signalen der Bandbreite
20 MHz geméf Testmodell 3.1 und der Ausgangsleistung 27 dBm.

Modulator Klasse-AB-Verstirker Klasse-F-Verstéarker
ohne VSM 8,8% 3.8%
Linearmodulator 16,4 % 5,1%
Klasse-G-Modulator 31,6 % 11,5%
Mehrstufiger Klasse-G-Modulator 29,3 % 8.2%
SMALM 17,0% 6,9 %

terstiitzung des Linearmodulators mit einer Schaltstufe die Linearitdt des Gesamtsystems

nicht beeinflusst.

Dagegen fiihrt die Verwendung von Klasse-G-Modulatoren zu einer weiteren Verringerung
des ACLR um 2 dB bis 8 dB, wobei der Riickgang der Linearitdt beim dreistufigen Klas-
se-G-Modulator etwas geringer ausfillt. Dieses Verhalten ldsst sich ebenfalls mit der in
Abbildung 5.4l dargestellten Abhéngigkeit der Verstirkung von der Versorgungsspannung
erklaren. Wahrend sich Gt beim Linearmodulator und beim SMALM kontinuierlich mit
Ueny Andert, weist die Verstéirkung durch die sprunghafte Anderung der Ausgangsspannung
bei Klasse-G-Modulatoren Unstetigkeiten auf, die in weiteren Verzerrungen resultieren.
Da beim dreistufigen Modulator aufgrund der Signalstatistik te,, in den meisten Fiéllen
nur auf Upc o und nicht Upc vy erhoht wird, schwankt auch die Verstarkung weniger

stark und die Linearitét ist etwas besser als beim zweistufigen Klasse-G-Modulator.

Ahnlich sind die Einfliisse der verschiedenen Modulatorkonzepte auf die EVM des Sys-
tems. Die Ergebnisse sind Tabelle zu entnehmen. Bei allen Modulatoren kommt es
im Vergleich zum Betrieb des HF-Verstérkers mit einer konstanten Versorgungsspannung
zu einem Anstieg der EVM. Dieser fillt beim Linearmodulator am geringsten aus, beim
Betrieb mit dem Klasse-AB-Verstarker verdoppelt sich die EVM ungefahr, wahrend sie
sich beim Klasse-F-Verstarker lediglich um 30 % erhoht. Auch beim SMALM bleibt die
Erhohung unter dem Faktor Zwei. Dagegen steigt bei den Klasse-G-Modulatoren die EVM
teilweise auf mehr als den dreifachen Wert des Verstirkers ohne VSM an. Die Ursache
liegt wie beim ACLR in den Unstetigkeiten der Verstarkung aufgrund des Umschaltens

zwischen den diskreten Versorgungsspannungen.

Insgesamt lésst sich feststellen, dass alle VSM-Systeme zu einer Verschlechterung der
Linearitét fithren. Aus diesem Grund wird im folgenden Abschnitt untersucht, inwiefern

sich durch die AAE die Linearitat verbessern lasst.
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6.2 Gatespannungsmodulator

Nach der Betrachtung der VSM als Mittel zur Steigerung der Effizienz wird im Fol-
genden untersucht, ob durch eine AAE die Linearitdt der Gesamtschaltung verbessert
werden kann. Die Einstellung von Ug erfolgt iiber einen Gatespannungsmodulator. Die
Anforderungen an diese Schaltung werden zunéchst in Abschnitt hergeleitet. In Ab-
schnitt folgt eine Erlauterung des prinzipiellen Schaltungsaufbaus. Abschnitt
stellt schliefslich ein Beispiel fiir eine praktische Realisierung der Gatespannungsmodula-

tion in Verbindung mit der VSM vor.

Das Hauptaugenmerk liegt dabei auf der Frage, ob die AAE prinzipiell die Linearitat eines
HF-Verstarkers mit VSM verbessern kann. Dies wird beispielhaft anhand des Klasse-AB-
Verstérkers aus Abschnitt .1.3] untersucht. Dessen Gatevorspannung wird hierzu linear
mit der Einhiillenden A(t) variiert. Auf eine Optimierung der Abbildungsfunktion zwi-

schen A(t) und Ug wird im Rahmen dieser Arbeit verzichtet.

6.2.1 Anforderungen

Wie schon fiir die Versorgungsspannungsmodulatoren werden auch fiir den Gatespan-
nungsmodulator zundchst die Anforderungen aus den Eigenschaften des HF-Verstarkers
abgeleitet. Die wichtigste Kenngrofe ist der Ausgangsspannungsbereich. Bei einer Versor-
gungsspannung von 10V weist die Verstarkung fiir U = —3 'V den linearsten Verlauf auf.
Dabei betragt G ungefahr 11 dB. Fiir hhere Versorgungsspannungen wird die Gatevor-
spannung soweit reduziert, bis die Verstarkung im Punkt maximaler Effizienz moglichst
nahe an die Kleinsignalverstarkung bei Upc = 10V herankommt. Fiir Upc = 28V ist
dies bei einer Gatevorspannung von —3,8 V der Fall. Somit soll der Modulator den Span-

nungsbereich zwischen —3,0 V und —3,8 V abdecken.

Dariiber hinaus muss der Gatespannungsmodulator ausreichend schnell sein, um der Ein-
hiillenden A(t) zu folgen. Daraus resultiert, dass die Bandbreite der Schaltung mindestens

20 MHz betragen muss, was gerade der Bandbreite eines LTE-Signals entspricht.

Der Ausgangsstrom des Modulators ist von untergeordneter Bedeutung, da dessen Aus-
gangsknoten mit dem hochohmigen Gate-Anschluss des Transistors verbunden wird. So-
mit sind die Modulatorausgangsstrome vernachlassigbar. Auf eine Maximierung der Effi-
zienz wird an dieser Stelle ebenfalls nicht geachtet, da das prinzipielle Potential der AAE

zur Linearitétssteigerung im Vordergrund der Untersuchungen steht.
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Abbildung 6.27: Prinzipschaltbild des Gatespannungsmodulators.
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6.2.2 Grundprinzip

Eine Moglichkeit zur Realisierung eines Gatespannungsmodulators ist in Abbildung
schematisch dargestellt. Wie auch bei den Versorgungsspannungsmodulatoren liegt am
Eingang die begrenzte Einhiillende A’(t) an. In Abhéngigkeit von dieser soll am Ausgang
die optimale Gatespannung Ug eingestellt werden. Um eine beliebige, bei Bedarf auch
nichtlineare Zuordnung zwischen A’ und Ug realisieren zu konnen, erfolgt diese digital auf
einem komplexen programmierbaren Logik-Baustein (complex programmable logic device,
CPLD) in Form einer Wertetabelle (look-up table, LUT). In dieser wird jedem digitalen
Eingangswert ein digitaler Ausgangswert zugeordnet.
Da das Eingangssignal des Gate-Modulators analog vorliegt, muss es zunéchst durch einen
Analog-Digital-Wandler in ein digitales Codewort umgewandelt werden, das dem CPLD
zur Verfiigung gestellt wird. Dieser stellt das zugehorige Ausgangswort ein, das anschlie-
fsend mittels eines Digital-Analog-Wandlers wieder in ein wertekontinuierliches Signal um-
gewandelt wird.
Der Spannungsbereich sowohl des CPLD als auch der Wandler liegt iiblicherweise bei
positiven Spannungen, wahrend die Gatevorspannung von GaN-Transistoren negativ ist.
Aus diesem Grund ist zusétzlich ein Pegelschieber erforderlich, der die Ausgangsspannung
Upau des Digital-Analog-Wandlers in den negativen Bereich verschiebt. Hierzu kommt die
Operationsverstarkerschaltung nach Abbildung zum Einsatz. Deren Ausgangsspan-
nung berechnet sich zu

Ug = (1 + Z—?) Upesr — % - Upau. (6.48)
Damit ist es moglich, das Eingangssignal einerseits zu skalieren, indem die Widerstande

Ry und R richtig dimensioniert werden, und andererseits durch eine geeignete Wahl der
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Abbildung 6.28: Schaltplan des realisierten Gatespannungsmodulators.

Referenzspannung U, in den negativen Bereich zu schieben. Es ist zu beachten, dass
das Eingangssignal Upay aufgrund des negativen Vorzeichens invertiert wird. Dies stellt
jedoch keine Einschriankung dar, da dieses Verhalten in der LUT berticksichtigt werden

kann.

6.2.3 Beispiel

Abbildung [6.28] zeigt den Schaltplan des im Rahmen dieser Arbeit entworfenen Gatespan-
nungsmodulators, auf den detailliert in [83] eingegangen wird. Der Digitalteil ist in der Ab-
bildung stark vereinfacht dargestellt, die Bauelemente zur Versorgung, Programmierung
und Konfiguration der Komponenten sind der Ubersichtlichkeit halber nicht eingezeich-
net. Sowohl der CPLD als auch die beiden Wandler werden mit einer Spannung von 3,3V
versorgt. Wéahrend der Analog-Digital- und der Digital-Analog-Wandler mit einer Takt-
frequenz von 200 MHz betrieben werden, ist die auf dem CPLD implementierte LUT rein
kombinatorisch ausgefiihrt. Die digitalen Codeworter sind 10 bit breit, jedoch verarbeitet
der CPLD in dem hier vorgestellten Demonstrator lediglich die sechs hochstwertigen Bits.
Da der Digital-Analog-Wandler keine Ausgangsspannung, sondern einen Ausgangsstrom
liefert, wird das Prinzipschaltbild in Abbildung um einen Transimpedanzverstarker
(transimpedance amplifier, TIA) erweitert, der einen Strom in eine proportionale Span-

nung umwandelt. Das Funktionsprinzip ldsst sich unter der Annahme eines idealen Ope-
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rationsverstarkers erlautern. Der Ausgangsstrom Ipay des Digital-Analog-Wandlers fliefst
vollstandig durch den Riickkoppelwiderstand Rp, der in Abbildung zu 100 Q) gewahlt
ist. Dadurch ergibt sich nach dem ohmschen Gesetz ein Spannungsabfall von Rp - Ipay
vom Eingang zum Ausgang des TTA. Aufgrund der Riickkopplung auf den invertieren-
den Eingang wird die Eingangsspannungsdifferenz des Operationsverstirkers stets Null.
Damit weist der Ausgangsknoten des Digital-Analog-Wandlers das Potential 0V auf. Die
Ausgangsspannung des TIA betréigt somit — Rg - Ipay und ist proportional zum Ausgangs-
strom des Digital-Analog-Wandlers. Der Kondensator Cg parallel zum Riickkoppelwider-
stand dient zur Stabilisierung der Schaltung [84].

Der Pegelschieber ist wie in Abschnitt [6.2.2] erldutert aufgebaut. Die Verstdrkung der
Eingangsspannung betrigt —0,52. Die Referenzspannung von 2,5V wird iiber einen Span-

nungsteiler aus der negativen Versorgungsspannung des Operationsverstéarkers abgeleitet.

Das Ubertragungsverhalten der Gesamtschaltung wird durch die LUT festgelegt. Im vor-
liegenden Fall ist ein linearer Zusammenhang zwischen dem Eingangssignal A" und der
Gatevorspannung Ug programmiert, der sich durch die Gleichung

4 A’ 37

A T

(6.49)

beschreiben lésst. Liegt die Eingangsspannung des Gatespannungsmodulators aufterhalb
des zu erwartenden Wertebereichs [0,4 - Apax; Amax], S0 wird die Gatespannung unter die
Schwellspannung des Transistors verringert. Damit sperrt der Transistor und kann nicht

zerstort werden.

Der Einfluss der AAE auf das Verhalten eines VSM-Systems wird anhand des in Ab-
schnitt [L.1.3] vorgestellten Klasse-AB-Verstiarkers untersucht. Dessen Versorgungsspan-
nung wird von dem Linearmodulator aus Abschnitt erzeugt. Dabei sind die Ein-

gangssignale des Gate- und Drainspannungsmodulators identisch.

Zunéachst erfolgen statische Messungen, bei denen fiir das Eingangssignal der Modulato-
ren und damit auch fiir die Gate- und Drainvorspannung verschiedene konstante Werte
eingestellt werden. Die sich ergebende Verstérkung iiber der Ausgangsleistung ist fiir meh-
rere Ue,, in Abbildung (a) aufgetragen. Fiir niedrige Versorgungsspannungen zeigt
der Verstarker eine ndherungsweise konstante Verstarkung von ungefihr 10dB im Klein-
signalbereich. Fiir steigende Werte von ue,, wird die Gatevorspannung gesenkt und der
HF-Verstéarker arbeitet zunehmend im C-Betrieb. Dadurch verringert sich zum einen die
Verstarkung, was wie gewlinscht deren Anstieg bei hoheren Versorgungsspannungen ent-

gegenwirkt. Andererseits sperrt der Transistor fiir kleine Eingangsleistungen, was sich in
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Abbildung 6.29: Gemessene Verstarkung des VSM-Systems mit Linearmodulator und
Klasse-AB-Verstérker (a) mit AAE und (b) fiir Ug = —3,31 V.
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Tabelle 6.11: Gemessene Linearitit und Effizienz des VSM-Systems mit Linearmodula-
tor bei Ansteuerung mit 1,4 MHz-LTE-Signalen mit und ohne AAE.

ACLR1 ACLR2 maximale EVM minimale EVM PAE

mit AAE~ —24dB  —33dB 17,3% 10,5 % 18 %
ohne AAE —23dB —33dB 14,6 % 118% 19%

einem starken Abfall von Gt widerspiegelt. Dies ist fiir den Betrieb mit dynamischen
Signalen jedoch unerheblich, da in diesem Fall die niedrige Gatespannung nur bei hohen
Ausgangsleistungen eingestellt wird. Zur Abschitzung der Verstarkung bei dynamischen
Signalen ist in Abbildung (a) auch die Trajektorie eingetragen, auf der sich Gt be-
wegt. Sie verbindet die Punkte der Verstarkung, die sich fiir jede Drainvorspannung bei

maximaler PAE ergibt.
In Abbildung 629 (b) sind zum Vergleich die Messergebnisse dargestellt, die sich bei

konstanter Gatevorspannung ergeben. Hier arbeitet der HF-Verstarker stets im Klasse-
AB-Betrieb, was in dem konstanten Verlauf von Gt im Kleinsignalbetrieb dufsert. Jedoch
schwankt die Verstarkung deutlich stiarker als mit AAE, die Trajektorie iiberstreicht eine
Verstarkung von 4 dB. Bei adaptiver Gatevorspannung betriagt die Schwankung von G
lediglich 2dB. Dies verdeutlicht das Potential der AAE. Dabei ist zu beachten, dass die
Zuordnung zwischen der Gatevorspannung und der Einhiillenden des HF-Signals geméfs
dem rein linearen Zusammenhang nach Gleichung (648) erfolgt. Durch Optimierungen

der LUT sind weitere Verbesserungen zu erwarten.

Bei den dynamischen Messungen wird das VSM-System mit LTE-Signalen einer Band-
breite von 1,4 MHz angesteuert und bei einer Ausgangsleistung von 31 dBm betrieben.
Die Ergebnisse sind in Tabelle aufgelistet, die zum Vergleich auch die Resultate bei
konstanter Gatevorspannung enthélt. Durch die AAE lasst sich die Linearitéit leicht ver-
bessern. Das ACLR im ersten Nachbarkanal wird um 1 dB verbessert, im zweiten Nachbar-
kanal bleibt der Wert unveriandert. Die Anderung der EVM schwankt in Abhéngigkeit des
betrachteten Symbols. Wahrend die maximale EVM um 3 % anwéchst, sinkt die minimale
EVM um mehr als 1 %. Die PAE geht ebenfalls um 1 % zuriick, was darauf zuriickzufiihren
ist, dass die mittlere Gatevorspannung etwas hoher ist als ohne AAE und der Verstarker

damit etwas nidher an den Klasse-A-Betrieb heranriickt.
Bei grofseren Signalbandbreiten ldsst sich mit dem verwendeten Aufbau keine Verbesse-
rung der Linearitdt erzielen. Da sich am eingesetzten Signalgenerator nur ein Basisband-

signal abgreifen lésst, verlaufen die Ausgangsspannungen des Gate- und Drainspannungs-
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modulators aufgrund von Laufzeitunterschieden auf den Zuleitungen und Platinen nicht
synchron und bewirken zusétzliche Verzerrungen. Dieser Effekt lasst sich durch ein ana-
loges Verzogerungsglied kompensieren, das aus Zeitgriinden jedoch nicht im Rahmen der
vorliegenden Arbeit realisiert wird.

Es ist bereits in der Literatur demonstriert, dass sich die Linearitiat durch die Modulation
der Gatevorspannung erhohen lasst [85],[86],[87]. In [88] wird eine gleichzeitige Anpassung
der Gate- und Drainvorspannung vorgenommen, wobei fiir beide wie bei der Klasse-G-Ar-
chitektur zwischen diskreten Werten umgeschaltet werden. Nach dem Kenntnisstand des
Verfassers wird in dieser Arbeit erstmals eine gleichzeitige wertekontinuierliche Anpassung

der Gate- und Drainvorspannung an den momentanen Ausgangspegel durchgefiihrt.



123

7 Zusammenfassung und Ausblick

Dieses Kapitel fasst die wesentlichen Ergebnisse dieser Arbeit zusammen und gibt einen
Ausblick, welche Untersuchungen in moglichen Folgearbeiten angestellt werden sollten.
Aufgrund des fortwahrenden Anstiegs der Mobilkommunikation wéchst der Energiebedarf
fiir drahtlose Nachrichteniibertragung immer weiter an. Es wird gezeigt, dass sowohl aus
okonomischen als auch 6kologischen Aspekten eine hohere Effizienz in den Mobilfunknet-
zen erforderlich ist. Dabei ist es sinnvoll, beim HF-Leistungsverstéirker anzusetzen, da in
diesem die groften Verluste einer Basisstation anfallen.

Zunachst werden in der vorliegenden Arbeit die wesentlichen Kenngrofsen von HF-Ver-
starkern definiert und Zusammenhénge zwischen diesen hergleitet. Anschlieftend erfolgt
eine Auflistung der Anforderungen, die der LTE-Standard an die Verstarkerschaltungen
stellt.

Der erste Schritt beim Entwurf eines Verstérkers ist die Auswahl eines geeigneten Tran-
sistors. Nach einem Vergleich verschiedener Technologien fillt die Entscheidung auf einen
kommerziellen GaN-HEMT des Herstellers Cree. Neben den Vorziigen, die sich durch
das Halbleitermaterial ergeben, ist fiir diesen Transistor auch das Modell des Gehauses
bekannt, so dass dessen Einfliisse beim Schaltungsentwurf beriicksichtigt und die Simula-
tionsergebnisse direkt an der inneren Stromquelle des HEMT ermittelt werden kénnen.
Mit diesem Transistor werden zwei HF-Verstarker entworfen und aufgebaut. Dabei handelt
es sich um einen Klasse-AB-Verstéarker und einen Klasse-F-Verstarker. Zunéchst stellt die-
se Arbeit die theoretischen Grundlagen der Verstéirkerklassen dar und geht insbesondere
darauf ein, weshalb die Effizienz fiir kleinere Ausgangsleistungen absinkt. Dieses Verhalten
ist dafiir verantwortlich, dass der Wirkungsgrad von Mobilfunksendern insbesondere bei
modernen Ubertragungsverfahren sehr gering ist. Anschliefend werden die Entwiirfe der
Schaltungen dargestellt. Dabei liegt der Schwerpunkt darauf, dass die Lastimpedanzen
an der inneren Stromquelle des Transistors moglichst gut mit den theoretischen Werten
iibereinstimmen. Der Klasse-AB-Verstérker erreicht im CW-Betrieb bei einer Betriebsfre-
quenz von 2,75 GHz und einer Ausgangsleistung von 41 dBm eine PAE von 60 %. Wird die
Schaltung mit einem LTE-Signal der Bandbreite 20 MHz und einem PAPR von 11,6 dB

angesteuert, so ergibt sich eine mittlere Effizienz von 22 %. Der Klasse-F-Verstirker ar-
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beitet bei einer Frequenz von 2,65 GHz und weist eine Ausgangsleistung von 42dBm und
eine PAE von 61 % auf. Beim Betrieb mit dem LTE-Signal sinkt seine mittlere PAE auf
20 %.

Als eine Moglichkeit zur Steigerung der PAE bei reduzierter Ausgangsleistung wird die
VSM vorgestellt. Anhand der beiden Verstérkerschaltungen wird gezeigt, wie sich die
Effizienz bei kleinen Werten von P, erhohen lasst, indem man die Drainvorspannung
reduziert. Zugleich wird eine starke Abhéngigkeit der Verstirkung von der Versorgungs-
spannung ersichtlich, die sich negativ auf die Linearitit eines VSM-Systems auswirkt.
Zudem kann die Drainvorspannung nicht beliebig reduziert werden, wenn eine minimale
Verstarkung garantiert werden soll. Dadurch schranken sich der Einstellbereich von Upc
und als Folge davon auch der Leistungsbereich ein, in dem mit der VSM eine Effizienz-

steigerung erzielt werden kann.

Dies legt nahe, dass die entworfenen Verstéirkerklassen nur bedingt fiir die VSM geeignet
sind. In weiteren Forschungen sollte untersucht werden, ob durch eine Optimierung der
realisierten Lastimpedanzen des Transistors eine geringere Spannungsabhéngigkeit der
Verstarkung erreicht werden kann. Es ist zu erwarten, dass ein derartiger Verstarker keiner
eindeutigen Betriebsklasse zugeordnet werden kann, sondern eine Mischform darstellt. Da
die Modelle von HF-Transistoren meist nur im Bereich der Nennspannung modelliert
sind, kann eine solche Optimierung nicht in Simulationen durchgefiihrt werden. Vielmehr
miissen geeignete Lastimpedanzen messtechnisch in einem Load-Pull-Aufbau bestimmt
werden. Inwiefern eine Optimierung auf eine konstante Verstdrkung bei verschiedenen
Werten von wue,, zulasten der Effizienz geht, bleibt ebenfalls der Gegenstand weiterer

Untersuchungen.

Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf dem Vergleich verschiedener Konzepte zur schnel-
len und effizienten Einstellung der Drainvorspannung eines HF-Verstarkers. Hierzu werden

insgesamt sechs Spannungsmodulatoren theoretisch untersucht, aufgebaut und vermessen.

Der Linearmodulator basiert auf einem Emitterfolger und erlaubt prinzipbedingt keine
Effizienzsteigerung. Da er jedoch die geringsten Verzerrungen aufweist, dient er in dieser
Arbeit als Referenz zur Bewertung, welchen Einfluss die iibrigen Modulatoren auf die
Linearitdt haben. Bei Ansteuerung mit einem LTE-Signal sinkt die Effizienz des VSM-
Systems erwartungsgemaf auf 15 % beim Klasse-AB-Verstarker und auf 12 % beim Klasse-
F-Verstéarker. Die Linearitdt geht im Vergleich zum Betrieb mit konstanter Versorgungs-
spannung ebenfalls zuriick, das ACLR sinkt um Werte zwischen 5dB bis 10 dB, die EVM
erhoht sich von rund 9 % auf 16 % beim Klasse-AB-Verstirker und von 4 % auf 5 % beim
Klasse-F-Verstéarker.
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Die auf den Tiefsetzsteller zuriickgehenden Buck-Modulatoren erlauben theoretisch die
hochsten Effizienzen. In dieser Arbeit werden Buck-Modulatoren mit zwei und drei Span-
nungsstufen vorgestellt. Da beide die Einhiillende des HF-Signals iiberabtasten miissen,
sind bei breitbandigen Ubertragungssystemen wie LTE hohe Schaltfrequenzen und damit
grofse Schaltverluste verbunden. Hinzu kommt, dass die Modulatoren nur dann wie ge-
wiinscht funktionieren, wenn ein minimal zuldssiger Laststrom nicht unterschritten wird.
Diese Forderung ist insbesondere bei Signalen mit hohem PAPR nicht einzuhalten. Ange-
sichts dieser Herausforderungen gelingt es in dieser Arbeit nicht, Buck-Modulatoren fiir
den Betrieb mit LTE-Signalen zu realisieren. Daher werden lediglich die Endstufen aufge-
baut und mit Pulsfolgen konstanten Leitverhéltnisses angesteuert. Die Schaltungen weisen
deutlich héhere Schaltfrequenzen auf als vergleichbare Aufbauten aus der Literatur. Stati-
sche Messungen mit den HF-Verstarkern zeigen eine deutliche Effizienzsteigerung, jedoch
sind Buck-Modulatoren aufgrund der oben genannten Begrenzungen nur fiir schmalban-

dige Anwendungen oder Signale mit niedrigem PAPR geeignet.

Bei den Klasse-G-Modulatoren wird der Ansatz verfolgt, zwischen zwei oder mehreren
diskreten Versorgungsspannungen umzuschalten. Der HF-Verstérker arbeitet damit nicht
immer in seinem effizientesten Betriebspunkt, doch aufgrund der einfachen und effizi-
enten Modulatorarchitektur insbesondere bei niedrigen Ausgangsleistungen ist dennoch
eine deutliche Steigerung der Gesamteffizienz des VSM-Systems moglich. In dieser Arbeit
werden Klasse-G-Modulatoren mit zwei und drei Spannungsstufen aufgebaut. Nach dem
Kenntnisstand des Autors handelt es sich dabei zu diesem Zeitpunkt um die schnells-
ten Klasse-G-Modulatoren. Von den untersuchten Drainmodulatorschaltungen erreichen
sie die hochste PAE von iiber 30 % beim Klasse-F-Verstarker und mehr als 35% beim
Klasse-AB-Verstérker. Die zweistufige Variante ist dabei marginal effizienter als die drei-
stufige. Jedoch geht die Linearitét deutlich zuriick. Das ACLR sinkt um weitere 5dB bis
8dB und die EVM wéchst auf bis zu 30 % an. Die Ursache liegt in der oben erwahnten
Abhéngigkeit der Verstarkung des HF-Verstéirkers von der Versorgungsspannung. Beim
Klasse-G-Modulator werden prinzipbedingt in den meisten Féllen deutlich gréfsere Werte
VON Uy, eingestellt als erforderlich. Dadurch ergibt sich im Mittel eine grofsere Schwan-

kung von Gt als beim Linearmodulator, was in einer niedrigeren Linearitét resultiert.

In weiteren Arbeiten kann untersucht werden, ob durch eine geeignete Wahl der Span-
nungsstufen beim mehrstufigen Klasse-G-Modulator die Effizienz gesteigert werden kann.
Unter Beriicksichtigung der Signalstatistik und der Effizienz des HF-Verstérkers ist die
Zahl und Lage der Spannungsstufen fiir die betrachtete Anwendung zu optimieren. Au-

fserdem kann die Ansteuerung der Schalttransistoren digital erfolgen, wodurch das unno-
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tige Einschalten mehrerer Transistoren zum gleichen Zeitpunkt verhindert wird und die

Schaltschwellen flexibler realsiert werden konnen.

Beim SMALM arbeiten eine hocheffiziente, aber langsame Schaltstufe und eine schnelle,
ineffiziente Linearstufe parallel. Bei richtiger Dimensionierung liefert die Schaltstufe den
Hauptanteil des Stroms, wodurch eine hohe Gesamteffizienz erreicht wird. Die Linearstu-
fe gleicht lediglich die Verzerrungen in der Ausgangsspannung aus und wird dadurch nur
wenig belastet. In dieser Arbeit wird nach dem Kenntnisstand des Verfassers erstmals
analytisch nachgewiesen, dass bei der Einhiillenden in modernen Ubertragungssystemen
der grofste Anteil der Leistung bei niedrigen Frequenzen liegt. Dadurch kann die Schalt-
stufe zur Reduzierung der Umladeverluste deutlich langsamer betrieben werden. Dazu
wird erstmals ein Tiefpassfilter zur Bandbegrenzung eingefiigt und demonstriert, dass
dadurch fiir Bandbreiten ab ungefidhr 5 MHz die Effizienz des Modulators gesteigert wer-
den kann. Beim Betrieb mit den HF-Verstiarkern wird dennoch keine Effizienzsteigerung
erreicht. Dies ist vor allem auf den begrenzten Wertebereich der Drainvorspannung zu-
riickzufiihren, der sich aus dem Abfall von G fiir sinkende u,,, ergibt. Dadurch befindet
sich der HF-Verstarker bei Ansteuerung mit einem LTE-Signal trotz VSM die meiste Zeit
im Bereich reduzierter Ausgangsleistung und damit geringer Effizienz. Das Potential des
SMALM fiir den Einsatz in einem VSM-System wird bei den Messungen im CW-Betrieb
deutlich. Hier wird bei einer Ausgangsleistung von 32 dBm fiir den Klasse-AB-Verstarker
die PAE um 6 % gesteigert, der Klasse-F-Verstarker erreicht bei P,,; = 35dBm eine Ef-
fizienzsteigerung um 5 %. Hervorzuheben ist auch die Linearitéit, die mit dem SMALM
erreicht wird. Diese ist bei Ansteuerung mit LTE-Signalen &hnlich zum Linearmodulator,

was bedeutet, dass die Schaltung das Signal nicht zusétzlich verzerrt.

Die Modulatoreffizienz insbesondere bei niedrigen Ausgangsspannungen lasst sich in Fol-
gearbeiten dadurch verbessern, dass die Linearstufe nicht konstant mit 30 V versorgt wird,
sondern dass ein Klasse-G-Modulator deren Versorgungsspannung zur Verfiigung stellt.
Dariiber hinaus gibt es Ansétze, mehrere Schaltstufen unterschiedlicher Schaltfrequenz

parallel zu betreiben [78].

Zusammenfassend weisen fiir breitbandige Ubertragungssysteme wie LTE insbesondere
die Klasse-G-Modulatoren und der SMALM ein hohes Potential auf, das weitere Optimie-
rungen an diesen Schaltungen vielversprechend erscheinen lésst. Die Buck-Modulatoren
sind dagegen nur fiir schmalbandige Anwendungen sinnvoll. Der Linearmodulator kann
prinzipbedingt keine Effizienzsteigerung bewirken und ist daher fiir weitere Untersuchun-

gen uninteressant.

Keines der untersuchten Systeme erfiillt die Linearitdtsanforderungen des LTE-Standards.
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Diese Arbeit untersucht, inwiefern durch eine zusétzliche dynamische Anpassung der Gate-
vorspannung die Verzerrungen verringert werden kénnen. Hierzu wird ein Gatemodulator
aufgebaut und mit einem System bestehend aus dem Klasse-AB-Verstéirker und dem Li-
nearmodulator betrieben. Die Zuordnung zwischen Drain- und Gatespannung erfolgt rein
linear. In der Messung wird dadurch eine leichte Verbesserung der Linearitdt erreicht.
Das ACLR reduziert sich um 1dB, und der beste EVM-Wert sinkt um 1,3 %. Dass der
maximale EVM-Wert um knapp 3 % ansteigt, zeigt, dass das System noch nicht ideal aus-
gelegt ist. Dies kann aus Zeitgriinden nicht im Rahmen der vorliegenden Arbeit erfolgen,
sollte jedoch in zukiinftigen Untersuchungen ndher betrachtet werden. Auf jeden Fall ist
die Abbildungsfunktion zwischen Drain- und Gatevorspannung zu optimieren.

Daneben wird auch die Betrachtung einer digitalen Vorverzerrung angeregt, die in dieser
Arbeit komplett aufser Acht gelassen ist. Dieses Verfahren zur Linearisierung entspricht
bei Verstiarkern mit konstanter Versorgungsspannung dem Stand der Technik. In einem
VSM-System gibt es dagegen mit dem Steuersignal fiir den Drainspannungsmodulator
und optional auch dem Eingangssignal eines Gatemodulators zuséatzliche Freiheitsgrade,

deren Einfliisse auf die Gesamtlinearitat zu untersuchen sind.
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A Definition der Eingangsanpassung durch

Leistungen

Betrachtet wird die Schaltung in Abbildung [A.Jl Die Quelle mit Innenwiderstand R;
speist eine — wahlweise infinitesimal kurze — Leitung mit Wellenwiderstand Z,. Dabei

liegt Anpassung vor und es gilt
R, = Z,. (A1)

Am Ausgang der Leitung ist eine beliebige Lastimpedanz Z; angeschlossen. Im Allge-
meinen treten auf der Leitung eine hinlaufende Spannungswelle mit der Amplitude Uy
und der Leistung B, sowie eine riicklaufende Spannungswelle mit der Amplitude U, und
der Leistung P, auf. Die Leistungen der hin- und riicklaufenden Welle hangen iiber den

Eingangsreflexionsfaktor S;; zusammen [89]:

P,
|§11|2 = Fh (A.2)
Mit der Leistungserhaltung
P,=h —-PF (A.3)
folgt damit
Pin == Ph . (1 - |SH|2) . (A4)
Ph7 Uh Pr7 Ur
R h
A
Pavs ZL o

b = —
Abbildung A.1: Leitung mit Quelle und Lastimpedanz.
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Die Leistung der hinlaufenden Welle entspricht gerade der verfiigharen Wirkleistung der
Quelle:
P, = Py (A.5)

Damit ldsst sich Gleichung (A.4) umformen zu

Pavs - Pin

S| =
Sl =\ =5

(A.6)
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B Herleitungen zum idealen linearen

Verstarker

In diesem Anhang sind die Herleitungen zum idealen linearen Verstirker zusammenge-
stellt. Zundchst wird in Anhang [B.1lder Fall der Vollaussteuerung betrachtet. Anhang [B.2]

geht auf den Fall reduzierter Ausgangsleistung ein.

B.1 Vollaussteuerung

Die Herleitungen in diesem Abschnitt orientieren sich an [5] und [14].
Mit der Definition des Leitwinkels geméft Abschnitt [A.1.1] 1asst sich der Drainstrom nach
Gleichung (A1) im Grundintervall [—7t; 7] auch schreiben als

ins(0) = { Iq+ Iymax - cos(0) 10| < § . (B.1)
0 , sonst
Dabei gelten definitionsgeméf die Zusammenhénge
Iy + Ipmax = Tmax (B.2)
I+ I max - €OS (%) =0. (B.3)
Fiir den Fall der Vollaussteuerung folgt damit
I,= — 1_{?1%@) - COS (%) (B.4)
Tnax
Ip max = W- (B.5)
Der Gleichanteil des Drainstroms berechnet sich zu
Ioo(0) = 5 (Iy+ - cos(0)) = B 225 (5 — I
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Die Gleichstromeingangsleistung Ppc ergibt sich aus dem Produkt von Ipc mit der Ver-
sorgungsspannung Upc:
_ Upc - Imax 2-sin (%) — v - COoS (%)

Poo(a) = Unc - Ino(a) = —5—== - s (3) (B.7)

Der Parallelresonator am Ausgang des Verstirkers schlieft alle Oberwellen des Drain-
stroms kurz, so dass ausschlieflich dessen Grundwelle durch den Lastwiderstand Ry, fliefst.

Die Amplitude der ersten Harmonischen I; des Drainstroms betragt

a — sin(a)

: I
(I + Iy max - cos(0)) - cos(f) df = ===

1 Bl
o)=L / ) (B.8)
w Joa 2-m 1—cos(§)
Die Ausgangsspannung ergibt sich mit dem ohmschen Gesetz zu
Imax — s
Uout(0) = — Ry, - I - cos(0) = —Ry, . a=sin(a) - cos(0). (B.9)

2. 1—cos(

)

Die Drainspannung des Transistors berechnet sich mit dem Uberlagerungssatz als Summe

N|R

der Versorgungsspannung Upc und der Ausgangsspannung e, (6) zu

-[max o — sin(«
UDSw) = Upc + uout(e) = Upc — Ry, - ( )

rom T cod =) - cos(0). (B.10)

Uber dem Transistor darf keine negative Drainspannung abfallen. Deren Minimalwert tritt

bei 8 = 0 auf. Damit folgt die Bedingung

-[max — sl !
UDs<O) = UDC — RL . a SlIl(()!) ; 0. (B.ll)

2-7T.1—COS(%)

Lost man diese Gleichung nach Ry, auf, so erhélt man die Dimensionierungsregel fiir den

optimalen Lastwiderstand

Ubc 1 —cos (%)
Rpoy=-2€ . 0. qp. 22/ B.12
Lopt = T a — sin(a) ( )

Mit Gleichung (B.I2) vereinfacht sich Gleichung (B.10) zu

ups(f) = Upc - (1 — cos(0)) . (B.13)

Die Drainspannung darf zu keinem Zeitpunkt den Maximalwert U, iberschreiten. Setzt
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man diese Bedingung in Gleichung (B.13) ein, so ergibt sich als Dimensionierungsregel

fiir die Versorgungsspannung der Zusammenhang

Umax

Upc = 5 (B.14)

Die Ausgangsleistung bei Vollaussteuerung des Verstérkers berechnet sich zu

1 Upc * Imax @ — sin(«)
Pyt max(a) = = - Upc - [1 = . . B.15
tmax (@) g bherd 4.7 l—cos(%) ( )
Damit folgt die Draineffizienz bei Vollaussteuerung zu
Poumaxa o — sin(«

D max (@) = —2 (@) _ (@) : (B.16)

Ppc(a) — 4-sin (%) —2-a-cos(2)

Neben der Effizienz ist auch die Betriebsleistungsverstiarkung Gt von Interesse. Die Am-

plitude von ugg betragt bei Vollaussteuerung in Abhéngigkeit vom Leitwinkel

2~ o UGS,maX - Uth

1 — cos (%) '

(B.17)

Unter der Annahme einer Leistungsanpassung am Eingang des Verstarkers ergibt sich

daraus eine verfiighare Wirkleistung der Signalquelle von

72 1 (U — Up)?
GS GS,max th

= . ’ B.18
R; 2-R; (1_COS (2))2 ( )

2

Pavs =

| =

Mit der Ausgangsleistung nach Gleichung (£4) ergibt sich damit eine Betriebsleistungs-
verstarkung von

1 UDC : -[max : Ri

Gr = 5 Ty (@ —sin(a)) (1 — cos (%)) . (B.19)

B.2 Reduzierte Ausgangsleistung

In diesem Anhang erfolgt die Herleitung der Draineffizienz und der Betriebsleistungsver-
starkung des idealen linearen Verstérkers bei reduzierter Ausgangsleistung. Sie ist [90]
entnommen.

Analog zum Fall der Vollaussteuerung werden der Gleichanteil sowie die Amplitude der

Grundwelle von ipg(#) durch Auswertung der Fourier-Integrale ermittelt. Die Integrati-
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out < Pout,max

out — Pout,max

max ROy RO
g g

Drainstrom ipg(6) —

Phasenwinkel § —

Abbildung B.1: Verlauf des Drainstroms im Klasse-AB-Betrieb bei schwach reduzierter
Ausgangsleistung und im Klasse-B-Betrieb.

onsgrenzen hangen dabei vom tatsidchlichen Leitwinkel & ab. Dabei sind drei Félle zu
unterscheiden:
e Fall 1: Im Klasse-AB- und Klasse-C-Betrieb bei schwach reduzierter Ausgangsleis-

tung sowie im Klasse-B-Betrieb liegt der tatséchliche Leitwinkel im Bereich zwischen

0 und 2-7t. Der entsprechende Stromverlauf ist in Abbildung [B.1] dargestellt. In die-

sem Fall gilt
I+ B+ I max - COS <%> 0. (B.20)

Diese Gleichung ist genau dann lésbar, wenn 3 > |cos (%)’ ist. In diesem Fall gilt

& = 2 - arccos (%) : (B.21)

e Fall 2: Im Klasse-AB-Betrieb bei stark verringerter Ausgangsleistung sowie im

Klasse-A-Betrieb ist der Drainstrom stets von Null verschieden. Dies ist der Fall,
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T
out < Pout,max
=== Lout — Pout,max
[ - .
T e " ~“ " ~‘\
: \J : \J
~~ A A}
> : [ : [
~— B . . .
8 ] . ] .
. ) .
i : . : .
. .
= . ] . ]
© ] . Il .
b [} . [} .
) | ) |
k= : ) : .
© ] . Il .
i~ [] . [] .
Q [ L] Il .
] . ] .
(] . (] .
J J
I I I

Phasenwinkel 6 —

Abbildung B.2: Verlauf des Drainstroms im Klasse-AB-Betrieb bei stark reduzierter
Ausgangsleistung und im Klasse-A-Betrieb.

wenn 3 < ‘COS (%)| und « > 7 gilt. Der Stromverlauf ist Abbildung zu entneh-

men. Dann ergibt sich

G=2-m (B.22)

e Fall 3: Im Klasse-C-Betrieb bei stark reduzierter Ausgangsleistung ist der Drain-

strom stets Null. Dies ist der Fall fiir g < ‘COS (%)| und a < 7. Es gilt

& =0. (B.23)
Der Gleichanteil N
1 3

oclaB) = - [ (Tt Iy cos(6) @0 (B.24)
-3
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des Drainstroms berechnet sich damit zu
COSQ(%) . o . COS(%)
Bea/1— —cos( 35 )-arccos
. 7 1_00(8(2) (=5%) , Fall 1
IDC Oé,ﬁ == max o ? . B.25
(o, B) —1ios(g) - cos (2) . Fall 2 (B.25)
0 , Fall 3
Die Gleichstromeingangsleistung bestimmt sich zu
0052(0‘) a cos(o‘)
e ST ()
s 1—cos( & ’
PDC(OC, 6) = _ Upc - Imax . COS (Q) ’ Fall 2 . (B26)
1—005(%) 2 ’
0 , Fall 3
Die Amplitude )
1 &
L(a,B) = . /2 (Iy+ I, - cos(0)) - cos(f) db (B.27)
-3
der Grundwelle von ipg(#) ergibt sich zu
cos(%) « 0052(%)
B-arccos| —x2% | —cos( S )4/ 1——==~
L . (4 2605(5)2) Z Falll
Lo, B) = 3 . — L Fall 2 (B.28)
l—cos(%) ’
0 , Fall 3

Verwendet man den Lastwiderstand aus Gleichung (£.2]), so berechnet sich die Ausgangs-

leistung mit dem Zusammenhang

1
Pout(a/76) - 5 . 112<04a5) : RL,opt

zZu
( o o 2
I e e Rt
P B T (1—cos(g))-(a—sin(a)) » Fa
ouel2: ) = Upc - I, g Fall 2
max (17605(%))'(&7Siﬂ(0&)) !
\ 0 , Fall 3

(B.29)

(B.30)
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Damit erhalt man fiir die Draineffizienz

;

2
B~arccos($)—c05(%). 1_C°Sﬁg§):|
P afsiln(a) ) 2(2) (%) ) Fall 1
i f1=2222) cos( @) -arccos [ S542
(e, §) = Lol ) _ 7 S R ORE  ) . (B31)
Foolenf) | Fall 2
cos(%)-[sin(a)—a] )
[ 0 , Fall 3
Die Betriebsleistungsverstéarkung
POU (047 5)
Gr(a, B) = m (B.32)
berechnet sich schlieflich mit den Gleichungen (B.30) und (B.I8)) zu
o 2. {arCCOS(COS@))COS(g). 1c052g%)-1r
UDC'Imax'Ri . 17COS(§) . B B B Fall 1
Gr(a, B) = (Ucs,max—Usn)?  a—sin(a) 5) p ,
! - Upc-Imax-Ri 1—cos( & .
2. (U(}Dsfjmax*Uth)2 ' afsin(i) , Fall 2
0 , Fall 3
(B.33)

Fiir den Fall der Vollaussteuerung gilt 5 = 1 und die obigen Resultate vereinfachen sich
zu den Ergebnissen aus Abschnitt [LT.T.1l
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C Herleitungen zum idealen
Klasse-F-Verstarker

Dieser Anhang stellt in Anlehnung an [I4] die Herleitungen zum idealen Klasse-F-Ver-
starker unter Beriicksichtigung der ersten drei Harmonischen zusammen. In Anhang
wird der Spannungsverlauf fiir die maximale Effizienz hergeleitet. Die Bestimmung der
optimalen Abschlussimpedanzen erfolgt in Anhang Analoge Betrachtungen bei Be-

riicksichtigung unendlich vieler Harmonischer finden sich in [91].

C.1 Optimaler Verlauf der Drain-Source-Spannung

Wie in Abschnitt L.2.T] erlautert, wird fiir die Drain-Source-Spannung der Verlauf
ups(#) = Upc + Uy - cos(8) + Us - cos(3 - ) (C.1)

angesetzt. Dabei muss upg wie beim linearen Verstéirker stets zwischen 0V und Upay
liegen. Da nur ungerade Harmonische auftreten, ist der Spannungsverlauf halbwellensym-
metrisch um Upg. Fiir eine optimale Ausnutzung des zur Verfiigung stehenden Span-
nungshubes wird die Drainvorspannung genau in die Mitte des zuldssigen Wertebereichs

gelegt:
Umax
2

Damit ist Upg beim Klasse-F-Verstiarker und beim linearen Verstirker identisch. Da sich

Upc = (C.2)

der Verlauf des Drainstroms nicht von dem eines Klasse-B-Verstarkers unterscheidet, folgt
mit Gleichung (B.6)

I
Ipc = —= C.3
bo = 2 (€3)

und mit Gleichung (B.S)

-[max
I = (C.4)
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Die aufgenommene Gleichleistung berechnet sich damit zu

U : [max
Ppc = Upc - Ipc = DCT (C.5)

und ist ebenfalls identisch zum Klasse-B-Verstérker. Die HF-Ausgangsleistung kann be-
stimmt werden zu

P — % Uy = % (C.6)
Die Ausgangsleistung und damit die Effizienz werden demnach maximal, wenn U; sein
Maximum annimmt. Dabei muss stets upg(f) < Upax gelten, wobei im optimalen Be-
triebspunkt das Maximum der Drain-Source-Spannung gerade den Wert U, annimmt.
Zur Analyse wird daher zunédchst die Lage des Maximums bestimmt. Da upg(f) gerade
und halbwellensymmetrisch ist, geniigt die Betrachtung im Intervall 0 < 6 < 7. Dazu

wird die Ableitung von upg zu Null gesetzt:

duD—S('g)__ .sin(@) — 3 - Us - sin(3 -
S = —Uy-sin(6) — 3 Us -sin(3- 0) o

— —sin(0) - (Uy +9-Us — 12 Us - sin’(8)) = 0

An dieser Stelle ist eine Fallunterscheidung erforderlich:
e Fall 1: Us > —; - U

In diesem Fall ist der Klammerausdruck in Gleichung (C.7) stets positiv und man

erhélt die Losung, indem der Sinus zu Null gesetzt wird:
=0 (C.8)

In diesem Punkt weist Gleichung (C.7) stets einen Vorzeichenwechsel auf, was not-
wendig und hinreichend fiir die Existenz eines Extremums ist. Die Richtung des
Vorzeichenwechsels hangt dabei von dem Klammerausdruck ab. Im hier betrachte-

ten Fall handelt es sich um ein Maximum mit dem Wert

uDs(O) = UDC + U1 + U3. (09)

e Fall 2: Us < —5 - U

Wie in Fall 1 nimmt die Ableitung von upg bei 8 = 0 den Wert Null an. Jedoch wird

der Klammerausdruck an dieser Stelle negativ und es tritt ein Vorzeichenwechsel

1
9

von Minus nach Plus auf, weshalb es sich nun um ein Minimum handelt.
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Dariiber hinaus kann jetzt auch der Klammerausdruck in Gleichung (C.7)) Null wer-
den. In diesem Fall lautet die Losung der Gleichung

B , JUi+9-Us
¢ = arcsin ( 5.0 ) . (C.10)

Da die Ableitung von upg dort einen Vorzeichenwechsel vom Positiven zum Negati-

ven aufweist, handelt es sich um ein Maximum mit dem Wert

. U1+9'U3 . . U1+9'U3
UDPg (arcsm (U TR )) = Upg + Uj - cos (arcsm (Q/ .0 ))
+ Us - cos (3 - arcsin (Q / lﬂ;—%’)) )

(C.11)

Der optimale Verlauf von upg des Klasse-F-Verstarkers liegt vor, wenn das Maximum
der Drain-Source-Spannung fiir ein festes U; durch geeignete Wahl von Us minimal wird.

Hierzu werden weiterhin zwei Féalle unterschieden.

e Fall 1: U; > —%'Ul

Der kleinstmogliche Wert des Maximums ergibt sich mit Gleichung (C9]) unter

Berticksichtigung des zuléssigen Bereichs fiir Us in diesem Fall mit Us = —% - Uy zu
8
UDS(()) = Upc + § -U. (012)

e Fall 2: U3 < —%Ul

Hierzu wird zunéchst Gleichung (C.II)) unter Verwendung der Tatsache, dass im
betrachteten Intervall 0 < 6 < 7

cos | arcsin \/@ = .| 1 —sin? | arcsin \/@

1 Uy

4 12-Us
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gilt, umgeformt zu

. Ui+9-U 1 U
Ups <arcs1n (”112—(]33>> =Upc + U - 1 1 -1U3

3
+4-U3-< i— L ) (C.14)

12 - Us

1 U
-3 4 12U

Zur Bestimmung des Minimums muss die Ableitung dieses Ausdrucks nach Uz zu

Null gesetzt werden. Zur Vereinfachung der Rechnung empfiehlt es sich, den Wur-

zelausdruck durch die Substitutionsvariable

Uy

1
Y C.15
YTV 120 (C-15)
zu ersetzen und dann Us als
Uy
= 1
Us 3-12-¢2 (C.16)

auszudriicken. Gleichung (C.14)) ldsst sich damit schreiben als

. JU+9-U. 8-y
UDS (arcsm( 112—(]3?’)) = Upc + 123/—3—3 (C.17)

Der Ausdruck wird minimal fiir

woraus durch Riicksubstitution die Bedingung

1
U=~ U (C.19)

fiir die Amplitude der dritten Harmonischen im optimalen Klasse-F-Betrieb folgt.

Das Maximum von upg lautet in diesem Fall

| [U+9-U V3
UDS <arcsn1 ( 112—U33>> = Upc + 5 U,. (C.20)

Da der Wert in Gleichung (C20) kleiner ist als das Ergebnis in Gleichung (C.12), lie-

fert Fall 2 fiir ein festes U; das insgesamt kleinstmogliche Maximum einer Drain-Source-
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Spannung unter Beriicksichtigung der ersten drei Harmonischen. Dieses ist im Idealfall

gerade identisch mit Upay:

3
Umax = UDC + g : Ul- (021)

Mit Gleichung (C.2)) folgt damit fiir die erste Harmonische
1
V3

Eingesetzt in Gleichung (C.0]) ergibt sich eine Ausgangsleistung von

Uy = — - Upax. (C.22)

U : Imax
Py = —22—lax, (C.23)
2-/3
Fiir die Draineffizienz des idealen Klasse-F-Verstarkers folgt damit
Pout T
= = ~ 90,69 %. C.24
F = T2 V3 ’ (C.24)

C.2 Optimale Abschlussimpedanzen

Um den optimalen Verlauf der Drain-Source-Spannung zu erhalten, muss der Lastwider-
stand Ry, des Verstirkers geeignet gewéhlt werden. Da die Spannung Anteile bei hoheren
Harmonischen aufweist, ist der optimale Lastwiderstand Ry, o beim Klasse-F-Verstarker
frequenzabhéngig. Bei der Grundfrequenz f; berechnet er sich aus dem Quotienten von
Uy zu I:

Upc 4

T (C.25)

Die geradzahligen Harmonischen des Drainstroms diirfen keine Anteile in der Drain-

RL,OPt(fO) =

Source-Spannung hervorrufen. Daher muss ipg bei der Frequenz 2 - f, kurzgeschlossen
werden und es folgt
Ry opt(2 - fo) = 0. (C.26)

Im Gegensatz dazu weist bei der dritten Harmonischen upg eine von Null verschiedene
Amplitude auf, wihrend der Anteil des Drainstroms verschwindet. Die Abschlussimpedanz

muss demnach einen Leerlauf darstellen:

RL,opt(?’ . f()) =0 (027)
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Wie in [092] hergeleitet, ergibt sich in diesem Fall gerade die dritte Harmonische geméfs

Gleichung (C.19).
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D Herleitungen zur

Versorgungsspannungsmodulation

In Abschnitt B.1.T] wird anhand von Messergebnissen an den im Rahmen dieser Arbeit
entworfenen Verstiarkern demonstriert, dass durch die Anpassung der Drainvorspannung
an den momentanen Pegel des Ausgangssignals eine deutliche Effizienzsteigerung moglich
ist. In diesem Anhang wird das Verhalten linearer Verstirker bei variabler Drainvorspan-
nung theoretisch untersucht. In Anhang [D.I] wird zunéichst die Annahme getroffen, dass
die Versorgungsspannung bis auf 0V reduziert werden kann. Anhang [D.2] untersucht an-
schliefsend den fiir die Praxis relevanten Fall, dass der einstellbare Spannungsbereich nach
unten begrenzt ist. Die Herleitungen orientieren sich an [5] und [90]. Die in den Berechnun-
gen vorkommenden Fallunterscheidungen sind identisch zu Anhang [B.2] die Definitionen
der einzelnen Fille finden sich ab Seite [[33l

D.1 Versorgungsspannungsmodulation bei vollem

Modulationsbereich

Da der Drainstrom des Transistors ausschlieflich von der Gatespannung abhéngt, ist des-
sen Verlauf identisch zum idealen linearen Verstéarker. Damit ergibt sich ein Eingangsstrom

ienv des Verstéirkers nach Gleichung (B.25]) und eine Amplitude der Grundwelle von ipg
geméfs Gleichung (B.2S).

Die Versorgungsspannung ,, ist idealerweise gleich der Amplitude der Ausgangsspan-

nung. Diese berechnet sich mit dem ohmschen Gesetz zu

uenv(avﬁ) :RL'[l(aaﬁ)' (Dl)

Verwendet man den optimalen Lastwiderstand geméfs Gleichung (4.2), so ergibt sich fiir
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die Versorgungsspannung der Zusammenhang

B-arccos(%) —cos(%)- 1_%

max * : o s Fall 1
u (a 6) _ a—sin(a)
env At Unax * 5o , Fall 2 -
0 , Fall 3

(D.2)

Die maximale Versorgungsspannung Uepy max tritt im Falle der Vollaussteuerung auf. Sie

betragt geméf Gleichung (4.3)

U o Umax
env,max —_ 9 .

Die Gleichstromeingangsleistung des Verstérkers berechnet sich iiber die Formel

Penv = Uenv * ienv-
Damit ergibt sich
COS2( ) I COS(Q)
B/l 2/ _cos( 2 )-arccos 2
Uenv;-[]max . B l_CO(Szz) ( A ) , Fall 1
Penv(a7 /8> = Uenv  Imax o ’ .
—W + COS (5) s Fall 2
0 , Fall 3

(D.3)

(D.4)

(D.5)

Die Ausgangsleistung des Verstérkers ist identisch zu Gleichung (B.30)). Jedoch ist es hier

zweckmafig, P, zu schreiben als

1

Pout(aaﬁ) = 5 * Ueny * Il-

Damit ergibt sich

-arccos( = (5) —cos( & cos(3)
Uenv Imax ﬁ ( ) ( ()2) ' b Fall 1
2.7 1—cos( 5 ’
Pout<05, ﬁ) - g ’uenv'Im;x P Fal]. 2
1—cos(5)
0  Fall 3

(D.6)

(D.7)
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Die Effizienz berechnet sich schliellich zu

(

cos( & cos2 (&
. B~arccos<%2)>_(:os(%>. 1— Bg2)
L. = IR Fall 1
o Pout(Oéa B) . ﬂ‘\/l—T?—cos<%)4arccos( 57 ) D
mo(a,B) = 5—— = 5 : (D.8)
Per (e, 5) o a2y , Fall 2
2~cos(5)
(1 , Fall 3
Der Lastwiderstand aus Sicht des Modulators ist definiert als
Uenv m Il
Renv - - = RL © . (Dg)
lenv lenv

Setzt man Gleichung (B.23)) und Gleichung (B.28]) in diesen Ausdruck ein, so erhédlt man

( X cos(g) e COSQ(Q)
R~ s () o)1 5 Fall 1
ﬂ\/1_%_Cos(g),ams(cos<%>) ’
Renv(aa /8) - p : 7 . (D]_O)
—RL'ﬁ , Fall 2
[ o0 , Fall 3

Abbildung[D.l(a) stellt die Effizienzen der VSM iiber der normierten Ausgangsleistung fiir
verschiedene Verstirker-Klassen dar. Zum Vergleich sind in Abbildung [D.T] (b) nochmals
die Verlaufe fiir den linearen Verstarker mit konstanter Drainvorspannung aufgetragen.
Wie erwartet, fithrt die VSM bei reduzierter Ausgangsleistung zu einer hoheren Effizienz,
wobei fiir kleine Leitwinkel « eine deutlichere Erhohung auftritt. Der Klasse-B-Verstéarker
besitzt unabhéngig von der Aussteuerung eine konstante Effizienz von 7t/4. Im Klasse-C-
Betrieb strebt die Effizienz fiir kleine Aussteuerungen gegen 100 %. Da hier jedoch sowohl
die Eingangs- als auch die Ausgangsleistung Null werden, ist dieses Ergebnis lediglich von
mathematischem Interesse.

In Tabelle [D.Ilsind die Ausdriicke fiir die optimale Versorgungsspannung und die Effizienz
des Klasse-A- und Klasse-B-Verstérkers mit VSM angegeben, fiir die sich die hergeleiteten
Ausdriicke deutlich vereinfachen. Weiterhin beinhaltet sie den Lastwiderstand, den die
Verstiarker aus Sicht des Spannungsmodulators darstellen. Der Modulator muss derart

dimensioniert werden, dass er die Last R.,, am Ausgang treiben kann.
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Abbildung D.1: Effizienzen verschiedener linearer Verstiarker in Abhéngigkeit von der
normierten Ausgangsleistung (a) mit und (b) ohne VSM.
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Tabelle D.1: Versorgungsspannung, Effizienz und Lastwiderstand aus Sicht des Modu-
lators bei VSM iiber den vollen Modulationsbereich.

Ueny Ui} Renv

Klasse A~ Ymax . Pout
2 Pout,max

Klasse B Ymax . Pout
2 Pout,max

Pout RL . Pout

Pout,rnax

N[

Pout,max

Ry, -

&3
ISIE|

D.2 Versorgungsspannungsmodulation bei reduziertem

Modulationsbereich

Im Folgenden wird untersucht, wie sich die Begrenzung der Drainvorspannung auf einen
minimalen Wert Ugpy min auf einen Verstiarker mit VSM auswirkt. Fir teny (0, 5) > Uepy min
ergibt sich das gleiche Verhalten wie bei vollem Modulationsbereich. Aus diesem Grund

wird im Folgenden ausschlieflich der Fall weny (v, 5) < Ueny min betrachtet und es gilt
uenv(aa ﬁ) - Uenv,min = const. (D11>

Die Stromverldufe sind identisch zum vorigen Abschnitt. Somit ergibt sich die Gleichstro-

meingangsleistung des Verstiarkers mit Gleichung (D.4) zu

cos2(g) - COS(Q)
1 2/ _cos ( 2 ) -arccos ( 2 )
Uenv,min'lmax . 52 2 B
p ( B) B lus 17(:08(%) s Fall 1 (D 12)
env Q? - _Uenv,min'imax . COS (2) : Fall 2 . .
1—c0s<5) 2
0 , Fall 3

Die Ausgangsleistung ist identisch zum linearen Verstédrker mit konstanter Versorgungs-
spannung. Mit Gleichung (£3) folgt

(

Umax Imax . Fa,].l 1
2.7 1—cos( 2))-(a—sin(a)) ’
Paclen®) =4 ) ézn (5)) L (D.13)

2 (1—003(%))-(&—5&11(04))
0 ,Fall 3

\
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Tabelle D.2: Versorgungsspannung, Effizienz und Lastwiderstand aus Sicht des Modu-
lators mit reduziertem Modulationsbereich fiir teny (e, ) < Ueny min-

Uenv Ui} Renv
A l . Uenv,max . Pout . Uenv,min
Klasse A Uenv’mln 2 Uenv ,min Pout max 2 Imax

Kl B U . o, Uenv max Pout env min Pout
asse env,min P T P
env min out,max max out,max

Damit ergibt sich eine Effizienz von

( cos( & cos2 (& 2
U ) [5-arccos(é2))cos(g)- 1— BgQ)] el 1
2'Uenv,min ' a_Sin(a) ' . _0052(g) _ a). COS(Q) ) Fa
map=1 (e (S o
_2'Uenv,min ' cos(%)-[afsin(a)} ’ a
(1 , Fall 3
Der Lastwiderstand aus Sicht des Modulators berechnet sich schliefllich zu
( Uen]v,min"r[ . 17COS(%> Fall 1
max COS2 [+3 o Ccos a ’
B'\/l—#—cos(i)ﬂrccos( 22))
Renv(a, ﬂ) = _Uenv,min . 17608(%) Fall 2 . <D15)
Imax cos(%) ’
0 Fall 3

\

Der Verlauf der Effizienz {iber der normierten Ausgangsleistung fiir verschiedene Wer-
te von Uepy min ist in Abbildung [D.2 beispielhaft fiir den Klasse-A- und den Klasse-B-
Verstarker aufgetragen. Die Graphen bestétigen, dass sich die Effizienz fir %eny = Ueny min
analog zum linearen Verstiarker mit konstanter Versorgungsspannung verhalt, wahrend
der Verlauf fiir teny > Ueny min identisch zur VSM iiber den vollen Modulationsbereich ist.
In Tabelle [D.2] sind die Ergebnisse dieses Abschnitts fiir den Klasse-A- und den Klasse-
B-Verstérker zusammengestellt. Vergleicht man die Resultate mit Tabelle [D.1l so erkennt
man, dass sich in diesen beiden Sonderfillen der Grad, mit dem die Effizienz np von der
normierten Ausgangsleistung abhéngt, aufserhalb des Modulationsbereichs der VSM um

1 .
5 vergrofert.
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Abbildung D.2: Effizienz (a) des Klasse-A- und (b) -B-Verstérkers in Abhéngigkeit von
der normierten Ausgangsleistung fiir verschiedene Werte von Ueny,min-
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E Spektrale Eigenschaften von
Buck-Modulatoren

Zur Veranschaulichung der spektralen Eigenschaften der in Abschnitt [6.1.3] und Ab-
schnitt [6.1.4] vorgestellten Buck-Modulatoren werden im Folgenden zwei Falle betrachtet.
Anhang untersucht das Verhalten, wenn der Modulator ein Gleichspannungssignal

liefern soll, Anhang [E.2] nimmt einen sinusformigen Sollwertverlauf fiir ey, an.

E.1 Gleichspannungssignal am Eingang

Geméf Gleichung (6.7) 1asst sich die Ausgangsspannung der Schaltstufe eines zweistufigen

Buck-Modulators durch eine Fourierreihe darstellen als

2 (Upcmt+ — Upcv-)
VT

us(t) = D-Upcars + (1= D) -Upcar-+ Y

v=1

-sin (v D) - cos(2vTtfit).

(E.1)
Dabei legt das Tastverhéaltnis D die Modulatorausgangsspannung ue,, fest, die im vor-
liegenden Fall moglichst konstant sein soll. Die Harmonischen der Schaltfrequenz lassen
sich als hochfrequentes Storsignal auffassen, das durch das Ausgangsfilter beseitigt wer-
den kann. Fiir Frequenzen oberhalb der Grenzfrequenz w, lésst sich dessen Betragsgang

geméfs Gleichung (6.17]) ndherungsweise schreiben als

(2)

Die Ubertragungsfunktion fillt somit fiir Frequenzen oberhalb der Grenzfrequenz mit

|E(jw)| = (E.2)

40 DS{E 5 ab, was zu einer starken Ddmpfung der hoheren Harmonischen fiihrt. Aus diesem

Grund beschrianken sich die folgenden Betrachtungen auf die Verzerrungen, die sich durch

die erste Harmonische Uy von ug(t) ergeben. Diese wird im ungiinstigsten Fall eines
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Leitverhéltnisses von D = 0,5 maximal und nimmt den Wert

2. - .
Uy = <UDC’M+7T Ubcyi-) (E.3)

an. Das Ausgangsfilter ddmpft die erste Harmonische, so dass die Variation der Modula-

torausgangsspannung naherungsweise

2 (Uncmt — Upcu-) w?
s 4.m2. f2

(E.4)

Auenv =

betrégt. Fiir eine gegebene maximal zuldssige Schwankung der Modulatorausgangsspan-

nung lasst sich die erforderliche minimale Schaltfrequenz berechnen zu

e \/2 ~(Uboms = Unont) — wy (E5)

7T AUeny 2.7

Analoge Berechnungen gelten fiir einen mehrstufigen Buck-Modulator, dessen Ausgang
abwechselnd mit zwei Versorgungsspannungen verbunden wird. In diesem Fall sind Upc i+

und Upc - durch die Spannungsstufen zu ersetzen, zwischen denen umgeschaltet wird.

E.2 Sinusformige Spannung am Eingang

Die Bestimmung des Ausgangsspektrums eines Buck-Modulators bei Ansteuerung mit
einem zeitlich verénderlichen Eingangssignal stellt eine Herausforderung dar, da die ent-
stehende Pulsfolge im Allgemeinen eine nicht-periodische Funktion ist, auch wenn es sich
beim Eingangssignal um einen periodischen Verlauf handelt.

Das im Folgenden vorgestellte Analyseverfahren fiir periodische Eingangssignale orien-
tiert sich an [93] und wird in [94] geometrisch interpretiert. Dabei werden zunéchst zwei
unabhéngige Zeitachsen fiir das Eingangssignal und das Dreiecksignal zur Erzeugung der
PWM eingefiihrt und im Frequenzbereich analysiert. Durch eine anschliefsende Parame-
trisierung werden die beiden Zeitachsen dann wieder verkniipft und erlauben eine Analyse
der spektralen Eigenschaften des PWM-Signals.

Zur Bestimmung des pulsweitenmodulierten Signals wird geméf Abbildung ein Koor-
dinatensystem aufgespannt, in dessen z-Richtung der Phasenwinkel ¥, des periodischen
Modulatoreingangssignals A’(¢) mit der Grundfrequenz fa aufgetragen ist. In y-Richtung
verlduft der Phasenwinkel 95 des Dreieckssignals mit der Frequenz f,, wobei es bei v = 0

sein Minimum aufweist.
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— A'(Va)

1--- Spiegelung —A’(Y4)

‘|- -+ - Verschiebung von A’(¥4)
--=- Verschiebung von —A’(¥4)
— Entnormierungsgerade

_______

A}

S
|

w
A

ot '~,
e S,

Phasenwinkel s des Dreieckssignals —

"
2.m - H(Va,9%) = Upc iy .
"~o "“

: e = 2.7
7'( |
/‘\_/
0 H(a,Ys) = Ubcms o---
—Tt i i i -\- i [
0 z 7T 3n 2.1 5m 3.7

2 2 2
Phasenwinkel ¥4 des Eingangssignals —

Abbildung E.1: Konstruktion eines PWM-Signals durch den Schnitt des normierten
Modulatoreingangssignals mit einer Geraden.

Der Verlauf von A’ wird in das Achsenkreuz eingetragen. Dabei ist er derart normiert,
dass das Signal bei voller Aussteuerung des Buck-Modulators von Upc yy bis Upc m— zwi-
schen 7t und 0 schwankt. Spiegelt man A’ an der 15-Achse, so entspricht das momentane
Leitverhéltnis des PWM-Signals dem Abstand der beiden Kurven A’(¢,) und —A’(94)
bezogen auf die Periodendauer 93 = 2 - 7t des dreieckférmigen Spannungsverlaufs.

Das PWM-Signal fiir eine zeitveranderliche Eingangsspannung A’(t) lasst sich konstruie-
ren, indem dessen normierter Verlauf sowie dessen gespiegeltes Aquivalent 2 - 7-periodisch

in Ys-Richtung fortgesetzt und mit der Geraden

’19A _ 2'7['fA't . 2'7T-fA (Eﬁ)
s 2.7 fy-t 2.7 f, '

geschnitten wird. Dies entspricht einer Entnormierung, durch welche die zunéchst als
unabhéngig angenommenen Phasenwinkel 154 und v iiber das Verhéltnis der Frequenzen
fa und f; als Funktionen der Zeit ¢t dargestellt werden. Das PWM-Signal nimmt fiir all



E.2 Sinusférmige Spannung am Eingang 153

die Zeitpunkte ¢ den Wert Upc i+ an, fiir welche die Punkte der Geraden zwischen dem
normierten Verlauf A’(t) und dessen Spiegelung liegen. Zu allen anderen Zeitpunkten weist

die Pulsfolge den Spannungswert Upcv— auf.

Abbildung [E.T] zeigt dies beispielhaft fiir ein sinusformiges Eingangsignal mit Gleichanteil,

dessen normierter Verlauf durch

A(Wa) = = - (14 M - cos(dyr)) (E.7)

| A

beschrieben sei. Dabei ist M der Modulationsindex, der die Aussteuerung des Wechsel-
anteils beschreibt. Die Flachen zwischen der Einhiillenden A’ und deren Spiegelung sind
eingefarbt. Wenn die ebenfalls aufgetragene Gerade innerhalb dieser Fléchen verlauft,
befindet sich das PWM-Signal im Zustand der hohen Spannung.

Geometrisch lasst sich dies interpretieren, indem eine Funktion H (¥4, ;) eingefiihrt wird.
Diese nimmt fiir die Punkte zwischen A’ und dessen Spiegelung, die in Abbildung [E.1]
farblich hervorgehoben sind, den Wert Upc yy und fiir allen anderen Punkte die Spannung
Upc - an. Aufgrund der Periodizitét in 9¥4- und Ys-Richtung lésst sich H (¥4, 9s) durch
eine zweidimensionale Fourierreihe beschreiben. Wertet man diese fiir 9 = 2 -7 fa - ¢

und ¥ = 2 -7 f, - t aus, so erhélt man das Spektrum des PWM-Signals.

Zunéchst leitet Anhang [E.2.T] die zweidimensionale Fourierreihe her. Anhang [E.2.2] fiihrt
anschliefend die Berechnung der Spektralkomponenten des in Gleichung (E.7)) definierten

Modulatoreingangssignals durch.

E.2.1 Die zweidimensionale Fourierreihe

Analog zum eindimensionalen Fall ldsst sich die zweidimensionale Fourierreihe in komple-

xer Darstellung schreiben als
H(ﬁAa 198) = Z Z S - el A eIV Ys, (E8)
U=—00 V=—00
Die Fourierkoeffizienten berechnen sich zu

1 2.1 2.1 o i
QFW:ZL'T[Q‘/O A H(ﬁAﬂ%)'e THUA ™ sdﬁsdﬁA. (E9)
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Zum Beweis dieses Zusammenhangs wird der Ausdruck
2.1 2.1 o o
/ H(9a,0) - e 7BV L7370 4y di)y (E.10)
0 0

betrachtet. Unter Verwendung von Gleichung ([E.8)) l4sst sich dieser Ausdruck umschreiben

zZu

2.1 2.1
/ H(9a,0) - e TRV L7379 qy dig,
0 0

2.1 2.1 00 00
—j-fid) —j-09 jpe) v
:/ / e IAIA | o § E:Quy,eJMA,eJ s dod, dis
0

0 U=—00 V=—00

o0 o0

2.7 2.1
- Y e / IR Iagy / RICOXAETY (B.11)
0 0

U=—00 V=—00

=0firp#n =0firv#rv
=2-mnfirp=p =2-mfirv="r

_ 2

Ersetzt man i durch g und o durch v, so erhdlt man den Zusammenhang in Glei-

chung (E.9).

E.2.2 Berechnung des Ausgangsspektrums

Mithilfe der im vorigen Abschnitt hergeleiteten zweidimensionalen Fourierreihe lésst sich
das Spektrum des PWM-Signals fiir das Eingangssignal nach Gleichung berechnen.
Die Rechnung vereinfacht sich, wenn H (94, s) um Upc y— nach unten verschoben wird,
so dass der Wertebereich 0 und Upc v+ — Upcv— umfasst. Da es sich dabei lediglich um
die Subtraktion einer Konstanten handelt, wird dadurch ausschlieflich der Gleichanteil

der Fourierreihe verdndert, wobei dieser durch die Addition von Upc - wieder korrigiert
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werden kann. Er bestimmt sich demnach zu

/ / H(9a,0.) v dda
/ / Z-(14+M-cos(94a))

UDC M+ — Upc -
4. 2
~ Upcm+ — Upcv-
N 4.7
~ Upcms +Upcm-
2

o0 =

=12 (Upcvs —
s 5 (14+M-cos(9a))

[

. [’19A + M - Sin(ﬁA)]g'n

Upc,

(1 + M - COS(Q?A)) dda + UDC,M—

M—) dds dda + Upe -

(E.12)

+ Upc,m—

Fiir die iibrigen Fourierkoeffizienten hat die Reduzierung des Gleichanteils keine Auswir-

kungen und es gilt

g (14+M-cos(Va)) ] )
/ / (Upcms — Upc—) - e 7#78 .e 7377 dy), di,y.
«(14+M-cos(%4))
(E.13)
Fiir v # 0 folgt dieser Ausdruck zu
o Upcm+ — Upcnv- S| —jdg] 3 (1+M-cos(¥a)) —jopda
Cur = 4.2 Jo —iv e ]—%~(1+M~cos(19A)) ¢ Vs
Upcm+ — Unem-
= ’ ’ E.14
4-j-v-m? ( )
2.7
/ [ej-y~2 eJ v-5-M-cos(9a) __ e—j-u~% Lo %-M-cos(ﬂA)} . e—j~u~19A ddy.
0
Mit der Jacobi-Anger-Identitat [93]
eiAcos@) — Fi(\) 4 2. Zjik - Jk(A) - cos(k - x) (E.15)
k=1
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konnen die Fourierkoeffizienten umgeschrieben werden zu

~ Upcmy — Upcu-

= 2. v -2
. /02~7f [JO (V%M) - sin <VT§[> +2- gsin <(1/ +k)- g) - Jk (VgM> - COS (kﬁA)]
e TIIAqY, .

(E.16)

Dabei bezeichnet J; die Besselfunktion erster Art. Unter Verwendung der Orthogonali-
tétsrelationen der komplexen Exponentialfunktion ergibt sich damit schlieflich fiir g # 0

C,, — < S11

Upcm+ — Upcuv— . (
o - (luf +v)

g) i (V . g : M> . (E.17)

Fir g = 0 erhalt man

~ Upcmy — Upcm- / ( us ) ( 71)
Cop = : — sin (v - — ) dda
2.y .2 R 2 (E.18)
Upc,m+ — Upcm— s . T
= : ’ Jo( — M)~s1n<y~—>
VTt 2 2
Damit bleibt noch der Fall v = 0 zu untersuchen:
2. 5 (14+M-cos(¥a)) _
Euo = 712 / / (Upcas — Upcy) -e 774 dd, dia
5 (14+M-cos(94)) (Elg)
U U _ .
e, MZ = DOM= / (14 M - cos(94)) - e I#8 dy, diy
0

Mit Ausnahme des Vorfaktors ergibt sich damit das Spektrum des Eingangssignals A’(t):

1
0 , fur [p] > 1

g’uO =

M - Upc,Mm+—Ubc,Mm— fii -1

Wie oben erldutert, lésst sich mit diesen Ergebnissen das PWM-Signal als Summe der

verschiedenen Spektralanteile darstellen, wenn 9o = 2-7t- fo -t und ¥ = 2-7- f; -t gesetzt
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werden:

o0 o
_ ol 2mpfact | L j2myfut
= E E Cup * © e *

HU=—00 V=—00

+oo
=Cyo + Z J2 T fA t) + Z (Q()V . ej~2-7‘[-y.fs.t) (E21)
p==1 e}
+oo oo
+ (Q . ej-2-7r-,u-fA-t . ej'2'7['l"fs't>
ﬂgijl V;l -

Die Besselfunktion ist fiir einen geradzahligen Index eine gerade Funktion und ungerade
fiir einen ungeradzahligen Index. Nutzt man diese Symmetrieeigenschaften aus, so lésst

sich wug(t) reell schreiben als

U U - U —U _
DC,M+;‘ DOM- | pr DC:M+2 DO cos (27 fa - 1)

N J/

Verlauf von A’ (t)

+22 UDCM+ UDCM_ JO(V'g'M>Sin<”'g)COS(Q'W'V'fS't)

J/

us(t) =

Harmonische der Schaltfrequenz

N Z Z .. Upc — UDCM - sin ((M . V)g> J, (,/EM> cos(2rt(pfa — v f)t)

p=1 p=1 ’
N Z Z 5. Ubpc s — UDC M=o ((M + V)%) Ju <ng> cos(2m(pfa + v fi)t).
p=1 p=1

(E.22)

Fiir einen Modulationsindex M = 0, der eine Gleichspannung (Upcm+ + Upcm-)/2 am
Ausgang des Buck-Modulators bedeutet, ist der Ausdruck erwartungsgemaéfs identisch mit
dem Verlauf von uy(¢) in Anhang [ET] mit D = 0,5.

Der Gleichanteil und die erste Summe des Ergebnisses weisen den gleichen Verlauf wie
das Eingangssignal A’(t) auf und bilden damit die gewiinschten Komponenten des Aus-

gangssignals us(t).

Die zweite Summe fasst die Spektralanteile bei der Schaltfrequenz und deren Harmoni-
schen zusammen. Am kritischsten ist hierbei die Komponente bei der Frequenz f;, da diese

am néchsten an der Frequenz des Eingangssignals liegt. Der zugehorige Fourierkoeffizient
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in reeller Darstellung lautet

Upcats — Unear
Uyor = 2 2O ——DOM (%Uw) (E.23)

und ldsst sich nach oben hin abschatzen zu

U — Upcie
Usor =2 - DC’“”T[ DOMZ (E.24)

da die Besselfunktion betragsméfig nicht grofser als 1 werden kann. Dies entspricht gerade
dem Ausdruck in Gleichung (E.3]), weshalb die Abschitzungen aus Anhang [E.1l auch fiir
einen sinusformigen Signalverlauf Giiltigkeit haben. Aufgrund des Tiefpassverhaltens des

Ausgangsfilters sind die Anteile bei den Oberwellen der Schaltfrequenz vernachléssigbar.

Die letzten beiden Summen représentieren die Mischprodukte aus Signal- und Schalt-
frequenz. Die Summenfrequenzen liegen deutlich iiber der Signalbandbreite und werden
durch das Ausgangsfilter gedampft. Kritisch sind die Mischprodukte, die nahe der Signal-
frequenz fa liegen. Da die Amplituden Uy, sowohl fiir steigende 1 als auch fiir steigende
v zuriickgehen, wird der storende Einfluss des Schaltsignals durch die Spektrallinie ab-
geschétzt, die sich aus den kleinsten Harmonischen zusammensetzt. Unter der Annahme
eines ganzzahligen Uberabtastverhiltnisses f;/fa ergibt sich die erste Frequenz, die auf

die Signalfrequenz gemischt wird, durch Losen der Gleichung

fa=p-fa—v-fe (E.25)
Dieser Ausdruck lasst sich umformen zu

_ v
SN

~ 1. (E.26)

Unter Berticksichtigung der Tatsache, dass @ und v ganzzahlig und moglichst klein sein

sollen, werden sie zu

v =1 (B.27)
_ts
=1 (E.28)

gewahlt. Da die Sinusfunktion nicht grofser als 1 werden kann, ldsst sich die Amplitude
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des Mischproduktes nach oben hin abschétzen durch

Upcm+ — Upcm- s
SV:2' . : . s <_M> E.2

Vs i Jffol 2 (E-29)
Bereits fiir ein Uberabtastverhéltnis von fi/fs = 6 nimmt die Besselfunktion in diesem
Ausdruck abhéngig vom Modulationsindex maximal den Wert 0,002 an, wodurch die

storenden Einfliisse der Mischprodukte vernachlassigbar sind.
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F Verluste von Buck-Modulatoren

Buck-Modulatoren weisen theoretisch eine Effizienz von 100 % auf. In der Realitét ist
nv dagegen geringer. Dieser Anhang leitet die Effizienzminderung her, die sich in einem
Buck-Modulator aufgrund von parasitédren Eigenschaften ergibt. Die Berechnungen ori-
entieren sich dabei an [95] und [96], in denen dhnliche Untersuchungen fiir hochfrequente

Schaltverstarker durchgefiihrt werden.

Anhang [F.1] leitet zunédchst her, wie sich aus den Effizienzminderungen der einzelnen
Nichtidealitdten die Gesamteffizienz eines Buck-Modulators abschétzen lasst. In den An-
hangen [F.2 bis erfolgt anschliefend deren Herleitung fiir die Diodenkniespannung, den

Durchlasswiderstand des Transistors sowie parasitiare Induktivitidten und Kapazitéten.

Fiir alle Verlustmechanismen gilt die Voraussetzung, dass der HF-Verstérker fiir den Mo-
dulator als konstanter Lastwiderstand R.,, wirkt. Dariiber hinaus wird die Induktivitat
Ly des Ausgangsfilters so grof angenommen, dass der Spulenstrom konstant ist und dem

Modulatorausgangsstrom i.,, entspricht.

F.1 Abschatzung der Gesamteffizienz

Zur Abschétzung der Gesamteffizienz 1y eines Buck-Modulators werden die verschiedenen
Verlustmechanismen einzeln betrachtet, das heifst, es wird stets nur eine Nichtidealitat in
der ansonsten idealen Schaltung angenommen. Uber die entstehende Verlustleistung Py

kann man die durch den &-ten Verlustmechanismus geminderte Effizienz angeben:

PeIlV 1

= = F.1
e Penv+PV§ ]-+PV£/PenV ( )

Unter der Annahme von = verschiedenen Verlustmechanismen ergibt sich die Gesamteffi-

zienz zu
Penv ]'

Penv+Z§E:1PV§ - 1+Z§E:1PV§/PenV.

™M = (F.2)
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Fir kleine Verluste kann die Gesamteffizienz durch das Produkt der Einzeleffizienzen

approximiert werden. Zunachst gilt der Zusammenhang

E = 1
Mre=1+—5— (F.3)
e=1 =1 1 + PV{/PenV
Multipliziert man den Nenner aus, so erhélt man

= 1
Ne = =
:§I;I1: 1+Z£:1PV£/PenV+PV1'PV2/PB2HV+PV1.PV3/P62HV+

(F.4)

Fir — bezogen auf die Ausgangsleistung — kleine Verluste konnen die Terme hoherer

Ordnung vernachlassigt werden:

= 1
&=1 1 + Zgzl PVE/Penv

Dies entspricht geméf Gleichung (E.2) gerade der Gesamteffizienz des Verstarkers. Damit
gilt fiir kleine Verluste

nw~ H M- (F.6)
e=1

Fiir grofe Verluste ist obiger Zusammenhang nicht mehr giiltig. Allerdings ldsst sich in

diesem allgemeinen Fall die Gesamteffizienz zumindest nach unten hin abschétzen.

Da sowohl die Verluste als auch die Ausgangsleistung positiv sind, sind die Terme, die in

Gleichung (E.4) vernachlissigt werden, ebenfalls stets positive Grofen. Damit gilt

= . X
Hn£ - = S = =
e=1 L+ ey Pug/Peony + o 143 Pye/Peny

M- (F.7)

Somit stellt das Produkt der Einzeleffizienzen eine untere Schranke fir die Gesamteflizienz

des Verstarkers dar:

n = 1:[775 (F.8)
£=1
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Ubpcm+

Renv luenv (t)

Abbildung F.1: Ersatzschaltbild eines Buck-Modulators mit Kniespannung der Diode.

F.2 Kniespannung der Diode

Um den Einfluss der Diodenkniespannung Uk p zu bestimmen, wird die Leistungsdiode
der Schaltstufe durch einen idealen Schalter in Serie mit einer Gleichspannungsquelle Uk p
ersetzt. Der Transistor verhalte sich ebenfalls wie ein idealer Schalter, der gegenphasig
zur Diode angesteuert wird. Das sich ergebende Ersatzschaltbild der Schaltstufe ist in
Abbildung [F.1] dargestellt.

Aufgrund des Spannungsabfalls von Uk p liegt der Ausgangsknoten des Buck-Modulators
nicht mehr auf den Potentialen Upc vy und Upc -, sondern weist bei sperrendem Tran-
sistor die Spannung Upcm— — Uk p am Ausgang der Schaltstufe auf. Damit ergibt sich

die Modulatorausgangsspannung ., abhingig vom Leitverhéltnis D zu
Ueny = D - UDQMJr + (1 — D) . (UDC,Mf — UK,D)- (Fg)

Der Strom i, betrdgt nach dem ohmschen Gesetz

_ Ueny D -Upomy + (1-D)- (Upcm- — Uk p)

eny = F.10
' Renv RGHV ( )

Die Verlustleistung Py k tritt auf, wahrend ein Strom durch die Spannungsquelle Uk p

fliefst, was genau dann der Fall ist, wenn die Diode leitet. Damit gilt

PV,K:UK,D'ienv'(l_D)- (Fl].)
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Upc v+

Abbildung F.2: Ersatzschaltbild eines Buck-Modulators mit Durchlasswiderstands des
Transistors.

Die Modulatorausgangsleistung folgt zu

Pony = 2., Reny. (F.12)

env

Damit berechnet sich die Effizienzminderung aufgrund der Kniespannung zu

Pany L 1 !
MK = - Pri Uk.prionv(1I=D) Uk,p-(1-D)" (F.13)
Pov + Py 1455 1+ - e e

Mithilfe von Gleichung (E.9)) lasst sich das Leitverhéltnis D durch die Modulatorausgangs-

spannung ausdriicken:
Ueny — Upcm— + Uk p

D (F.14)

B Upcm+ — Upcv- + Uk p
Damit folgt nx in Abhéngigkeit von der Ausgangsspannung sowie der Versorgungsspan-

nungen schliefslich zu
1

1 + Uk.p . Upc, M+ —Uenv
Uenv  Upc,m+—Upc,m-+Uk,D

K = (F.15)

F.3 Durchlasswiderstand des Transistors

Der Leistungstransistor eines Buck-Modulators weist im leitenden Zustand einen para-
sitaren Durchlasswiderstand R,, auf, der gemaf der Ersatzschaltung in Abbildung [F.2]
berticksichtigt werden kann.

Der Spannungsabfall iiber dem Widerstand hangt geméaf dem ohmschen Gesetz vom Aus-

gangsstrom ie,, ab. Damit betrdgt die Modulatorausgangsspannung in Abhéngigkeit vom
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Leitverhéltnis
. ROI’I
Uenv = D'(UDC,M+_Zenv'R0n)+(1_D)'UDC,M— - D'(UDC,M+_UDC,M—_uenv'R_)+UDC,M—'
(F.16)
Die Verlustleistung, die in R,, umgesetzt wird, ist
PV’R = iznv ' ROI’I ’ D7 (Fl?)

wobei die Gewichtung mit dem Leitverhéltnis D berticksichtigt, dass der Transistor und
damit auch dessen Durchlasswiderstand nur wahrend eines Teils der Periodendauer von

einem Strom durchflossen wird. Die Modulatorausgangsleistung berechnet sich zu

Penv = 'L.Q . Renv- (F18)

env

Damit ergibt sich eine Effizienzminderung aufgrund des Durchlasswiderstands von

o Penv o 1 . 1 (F 19)
' Penv+PV,R 1+% 1"'—%:“? '

Lost man Gleichung (EL16) nach D auf und setzt das Ergebnis in Gleichung (E.I9) ein,

so erhalt man den Ausdruck

1

- 1+ Ron X uenv_UDC,IVIf
Renv  Upc,M+—Upc,M~ —Uenv Ron/Renv

(F.20)

R

F.4 Parasitare Induktivitaten

Sowohl der Transistor als auch die Diode kénnen nennenswerte parasitiare Induktivitéaten
im Signalpfad aufweisen. Zur Herleitung der Verluste wird im Folgenden eine parasitére
Induktivitdt L, des Transistors nach Abbildung (a) angenommen. Fiir eine Dioden-
induktivitat ist die Rechnung vollkommen analog, so dass zur Bestimmung der gesamten
Verlustleistung fiir L, lediglich die Summe der einzelnen parasitaren Induktivitéten ein-
gesetzt werden muss.

Im Folgenden wird zunéchst allgemein eine Formel fiir die induktive Verlustleistung her-
geleitet. Eine Induktivitdt kann als Blindelement nur dann Verluste aufweisen, wenn die
energietragende Grofe eine Unstetigkeit aufweist. Dies tritt zu den Schaltzeitpunkten
auf, bei denen sich der Spulenstrom sprungférmig dndert, was mathematisch mit Hilfe

der Einheitssprungfunktion s(¢) beschrieben wird. In diesem Fall wird die Leistung fiir
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Ubpcm+

i (1)
—>

Renv luenv(t) IO ’ S<t>T L I R

(a) (b)

Abbildung F.3: (a) Ersatzschaltbild eines Buck-Modulators mit parasitdrer Induktivi-
tat des Transistors. (b) Ersatzschaltbild zur Bestimmung induktiver
Schaltverluste.

einen infinitesimal kurzen Zeitraum unendlich groff. Um bei der Berechnung der Schalt-
verluste das Auftreten unendlich grofser Werte zu vermeiden, wird zunéchst angenommen,
dass geméfs Abbildung [F.3] (b) parallel zu einer Induktivitat L ein ohmscher Widerstand
R liege. Schaltet man nun die Stromquelle zum Zeitpunkt ¢ = 0 von Null auf Iy, so fliekt
der Strom zunéchst vollstdndig durch den Hilfswiderstand und geht in einem exponentiel-
len Einschwingvorgang mit der Zeitkonstanten % auf die Spule iiber. Analog dazu fliefit
der Spulenstrom nach dem Ausschalten der Stromquelle weiter durch den Widerstand,
um exponentiell abzuklingen. Der Strom durch den Widerstand weist in beiden Féllen
betragsmafig den gleichen Verlauf auf und berechnet sich zu

R
L

i) = oo (F.21)

Pro Schaltperiode wird der Strom durch die parasitdare Induktivitdt genau einmal ein-

und einmal ausgeschaltet. Damit berechnen sich die Schaltverluste zu

PV,L=2-fs-/ 2)-Rdt
0

:2'fs'/ [3.6—2't'%.gdt
0

L A ~OO
—2. f - [_Ig. e 2T LR
2 R .

= f-L-12. (F.22)
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Abbildung F.4: (a) Ersatzschaltbild eines Buck-Modulators mit parasitdrer Kapazi-
tat des Transistors. (b) Ersatzschaltbild zur Bestimmung kapazitiver
Schaltverluste.

Die Verlustleistung Py 1, ist unabhangig von R. Somit sind die hergeleiteten Verluste auch
fiir R — oo giiltig. In diesem Fall wird die Zeitkonstante der Einschwingvorginge zu Null,
was einem unmittelbaren Umschalten des Spulenstroms entspricht.

In der Schaltung des Buck-Modulators gelten L = L, und Iy = %eyy. Mit der Ausgangs-
leistung

Penv = 7:2 : Renv (F23)

env

des Buck-Modulators folgt damit die Effizienzminderung aufgrund der induktiven Schalt-

verluste zu

P, 1 1
pu— env pu— pu— . F'24
n Penv + PV,L 1 —+ —IP;V’L 1 + —];;eff ( )

F.5 Parasitare Kapazitaten

Neben den induktiven treten in Buck-Modulatoren auch kapazitive Schaltverluste auf, die
sich immer dann ergeben, wenn der Spannungsabfall iiber einem Kondensator sprung-
formig geandert wird. Im Folgenden wird eine parasitdre Drain-Source-Kapazitiat C, des
Transistors nach Abbildung [F.4] (a) angenommen. Fiir die Kapazitidt der Diode verlauft
die Rechnung analog, so dass sich die gesamten Verluste ergeben, indem fiir C}, die Summe
der einzelnen parasitaren Kapazitdaten eingesetzt wird.

Wie bei der Induktivitdt werden auch bei der Kapazitat die Verluste im Schaltzeitpunkt
unendlich hoch. Analog zu Abschnitt [F.4] wird zur Bestimmung der Schaltverluste ein
Hilfswiderstand R in Serie zu C' nach Abbildung [F.4] (b) angenommen. Wird der Span-
nungsabfall iiber C' und R sprungférmig von Null auf U, geindert, so steigt die Kon-
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densatorspannung exponentiell mit der Zeitkonstanten R - C an. Beim Ausschalten der
Eingangsspannung sinkt die Kondensatorspannung mit derselben Zeitkonstante wieder
auf Null ab. In beiden Féllen ergibt sich betragsméfig der gleiche Verlauf der Spannung
ug (t) iiber dem Hilfswiderstand:

lug(t)| = Uy - e "e (F.25)

Innerhalb einer Schaltperiode findet genau ein Einschaltvorgang und ein Ausschaltvorgang

statt. Damit ergibt sich die Verlustleistung durch das Umladen der parasitiaren Kapazitat

ZU
> u(t)
Pro=2-f- R>° dt
v f/o P
00 2, -2t
=2 fs'/ Yo T
0 R
2 P . &
=2 fs- —U—~O r-C e_éc]
2
0
=f.-C-U;. (F.26)

Auch die kapazitiven Schaltverluste sind damit unabhéingig vom Wert des Hilfswider-
stands. W&hlt man diesen zu R = 0, so hat dies lediglich Einfluss auf die Zeitkonstante
des Einschwingvorgangs, die Null wird. Die Verlustleistung Py ¢ bleibt jedoch unverén-
dert.

Unter Beriicksichtigung der Modulatorausgangsleistung

u2

Popy = =2 F.27
Renv ( )

ergibt sich mit ¢' = C}, und Uy = Upcm+ — Upcm— die Effizienzminderung durch die

kapazitiven Schaltverluste eines Buck-Modulators zu

Py 1 1
e = Pow + Py c B 14+ Prx 1+ fs:Cp Renv-(Unc, M+ —Upc,m-)? (F28)

2
P env Uenv
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G Leistungsverteilung der Einhiillenden im

Frequenzbereich

In Abschnitt wird fiir die betrachteten LTE-Signale das Verhéltnis der Gleich-
leistung an der Gesamtleistung der Einhiillenden A(t) sowie der begrenzten Einhiillen-
den Ay, (t) im Frequenzbereich angegeben. Dieser Anhang leitet dieses Verhalten an-
hand theoretischer Betrachtungen her. Anhang geht dabei zunédchst auf Eintréger-
Modulationsverfahren ein, die analytisch untersucht werden kénnen. In Anhang er-
folgt anschliefsend eine Betrachtung von OFDM-Signalen, fiir die statistische Methoden

herangezogen werden.

G.1 Eintragermodulation

Ausgangspunkt der Betrachtungen sei zunéchst ein Eintrager-Modulationsverfahren unter
Verwendung einer orthogonalen QAM mit dem Maximalwert UIQ der Inphase- und Qua-
draturkomponente, bei der alle Konstellationspunkte mit der gleichen Wahrscheinlichkeit
auftreten. Eine Pulsformung wird nicht beriicksichtigt. Zunéchst wird die Einhiillende
A(t) betrachtet, anschliefend erfolgt eine Untersuchung der Auswirkungen, welche die

Begrenzung der Einhiillenden mit dem Faktor aj, nach Gleichung (5.4)) hat.

G.1.1 Unbegrenzte Einhiillende

Zur Veranschaulichung des Vorgehens wird zunéchst eine 9-QAM angenommen. Sie stellt
die niederwertigste QAM dar, bei der die Einhiillende nicht fiir alle Punkte im Konstella-
tionsdiagramm, das in Abbildung zu sehen ist, denselben Wert annimmt.

Als erstes wird die mittlere Leistung von A(¢) unter Verwendung von Gleichung (5.3))
bestimmt. Fiir die vier Symbole in den Ecken des Konstellationsdiagramms nimmt die
Einhiillende den Wert A = /2 - UIQ an. Bei den vier Symbolen an den Léangsseiten des
aufgespannten Quadrates gilt A = UIQ. Der Konstellationspunkt in der Mitte weist die

Einhiillende A = 0 auf. Zur Bestimmung der Leistung wird ein beliebiger, aber fester
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Inphase-Komponente ¢ in V. —

Abbildung G.1: Konstellationsdiagramm einer 9-QAM.

Lastwiderstand Rj, angenommen. Unter der Annahme, dass alle Symbole mit gleicher

Héaufigkeit auftreten, folgt die mittlere Leistung der Einhiillenden zu

N 2 A
Py = =-. Q51339 (G.1)
9'RL 3 RL RL

Der Gleichanteil Apc der Einhiillenden betragt

4'\/5'01Q+4-UIQ+1'0_4-(1—|—\/§) o

Apc = 5 5 o, (G.2)

Damit ergibt sich die Leistung Pa pc des Gleichanteils von A(t) an einer Last Ry, zu

2 ~ ~
P = . ~ 1,151 — G.3
A,DC ]1 RL ) RL ) ( )

womit tiber 86 % der Gesamtleistung von A(t) im Gleichanteil der Einhiillenden liegen.
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Analoge Berechnungen lassen sich auch fiir hoherwertige Konstellationen durchfiihren.
Der sich jeweils ergebende Anteil der Leistung Ps pc, die im Gleichanteil der Einhiillenden
steckt, an der Gesamtleistung Py ist in Abbildung[G.2l (a) fiir verschiedene Konstellationen
aufgetragen. Fiir eine 4-QAM, die auch als QPSK aufgefasst werden kann, ist P pc
identisch mit P, und das Verhéltnis der beiden Grofen wird Eins. Dies rithrt daher, dass
die vier Symbole denselben Betrag besitzen, wodurch die Signalleistung konstant bleibt
und nur einen Gleichanteil aufweist. Fiir die 9-QAM wird das Verhéltnis minimal und

strebt fiir eine grofse Anzahl an Konstellationspunkten gegen einen Grenzwert.

Zu dessen Bestimmung seien die Werte, welche die Inphase- und die Quadraturkompo-
nente annehmen konnen, gleichméafig im Intervall zwischen —UIQ und ﬁIQ verteilt und
weisen den infinitesimal kleinen Abstand di beziehungsweise dg zum benachbarten Wert

auf. Die Méchtigkeit des Wertebereichs von i(t) und ¢(t) berechnet sich damit zu 2 IQ +1

2.Uiq
dg

bez1ehungswelse Q + 1, was sich fiir kleine d¢ und dgq durch 2Ye bez1ehungswelse

annahern lasst. Daraus folgt, dass das Konstellatlonsdlagramm 1nsgesamt IQ Punkte

aufweist.

Zunéchst wird fiir diesen Fall die mittlere Gesamtleistung Py des Signals bestimmt. Die
Rechnung ist analog zu Gleichung (G.1l), wobei die Summation iiber die einzelnen Kon-

stellationspunkte aufgrund der Grenzwertbetrachtung in ein Integral {ibergeht:

1 Uia  Uiq > |
Py = — / ViRt dqdi-R—
7 L

4'UI2Q = OIQ q_*UIQ
UIQ U[Q 1
/ (7 +¢?) dgdi- — (G.4)
4 UIQ 1= UIQ q UIQ RL
_2 Ui
3 Ry

Zur Bestimmung der Leistung des Gleichanteils von A(t) wird zunéchst der mittlere Betrag

der Symbole im Konstellationsdiagramm ermittelt:

1 UIQ U[Q
Ape = / VBT fdgdi (G5)

=—Uiq J4=-Uiq

Die Rechnung vereinfacht sich, wenn man die Integration in Polarkoordinaten mit dem
Betrag r und der Phase ¢ nach Abbildung (b) durchfiithrt. Aufgrund der Symmetrie
des Konstellationsdiagramms geniigt es dabei, iiber Winkel zwischen 0 und 7t/4 zu inte-

grieren und anschliefsend durch die Flache des betrachteten Dreiecks zu dividieren. Damit
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Abbildung G.2: (a) Anteil der Gleich- zur Gesamtleistung der Einhiillenden fiir ver-
schiedene Wertigkeiten der QAM. (b) Konstellationsdiagramm einer
QAM mit unendlich vielen Symbolen.
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folgt:

7T 1 3
1 1 o U
ADC_l U / / 7 r-rdrdy

2 COS(w) Uiq (G'6)
= —— / / r?drde
U =0
Zunachst wird das innere Integral gelost:
2 11 ERERAC
o=z [ 5] ae
IQ2 ©=0 - : r=0 (G.?)
2 [l gy
3. U2 [azo cosi(ip) 10T
Unter Zuhilfenahme der Integraltafeln in [97] folgt damit
~ sin(yp) 1 T oo\ 1
Ape = 3 - Ui 2 - cos?(y) —|—§~ln <tan (Z+§)>
v #=0 (G.8)

OJIL\D COII\D

- 1 1 3-m
Uig- |—=+z-In(t —_— :
{\/5+2 n(an(fi))]
Die Leistung des Gleichanteils der Einhiillenden berechnet sich demnach zu

4o, 11 3-m\\]* 1
PA,Dc—g' IQ'{E%——-ln(tan(T))} R_L o

A2

RL

[\]

~ 0,586 -

Damit berechnet sich das Verhéltnis der Gleichleistung zur Gesamtleistung der Einhiil-

lenden bei einer unendlich grofen Konstellation zu

Pa pc

~ 87,8%, (G.10)
A

was mit den Ergebnissen in Abbildung (a) tibereinstimmt und auch fiir in der Praxis

auftretende Konstellationen wie eine 64-QAM eine gute Naherung darstellt.
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G.1.2 Begrenzte Einhiillende

Nach der Betrachtung der QAM ohne Begrenzung der Einhiillenden wird nun untersucht,
wie sich eine Begrenzung der Einhiillenden mit dem Begrenzungsfaktor ay,,, auswirkt. Das
Konstellationsdiagramm fiir diesen Fall ist in Abbildung (a) dargestellt. Der Betrag
eines Symbols wird maximal in den Eckpunkten und nimmt dort den Wert v/2- UIQ an. Ist
der Betrag eines Symbols kleiner als Qi V2 UIQ, so wird er auf ebendiesen Wert begrenzt.
Damit ergibt sich eine kreisformige Flache im Zentrum des Konstellationsdiagramms, in

dem keine Symbole auftreten.

Fiir die nachfolgenden Herleitungen wird aj, < \/Li angenommen. Dies stellt in der Pra-
xis keine wesentliche Einschréinkung dar, da fiir die im Rahmen dieser Arbeit entworfenen
Systeme ayy, ~ 0,3...0,5 gilt. Die Rechnungen lassen sich auch fiir grofere Begrenzungs-
faktoren durchfithren, wobei in diesem Fall in den Formeln die Integrationsgrenzen ange-

passt werden miissen.

Die Wahrscheinlichkeit, dass ein Symbol begrenzt wird, entspricht dem Anteil der Kreis-
flache bezogen auf die Gesamtfliche des Konstellationsdiagramms in Abbildung und

berechnet sich zu ,

im — =~ = Qi * =+ G.11
yul 1 UI2Q 1 9 ( )

In diesem Fall nimmt die Einhiillende den Wert
At (t) = aiim - V2 - Urq (G.12)

an. Die mittlere Leistung ist also fiir alle begrenzten Symbole identisch und betriagt

UI Q

PA:CLIZim~2 R
L

(G.13)

Auferhalb des Kreises wird die mittlere Leistung wie im vorigen Abschnitt durch Integra-

tion bestimmt. Die Rechnung vereinfacht sich unter Verwendung der Polarkoordinaten:

U
= T e e / /
IQ lim IQ p= 0 Jr=ajm- fUIQ

UIQ 1
_ dp - —
4 - cost (gp) @i UIQ

1
-rdrdap-R—L ( |
G.14

8 /4
e U2, —m-at, 2- U2y Jomo
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S
T
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|
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Abbildung G.3: (a) Konstellationsdiagramm einer QAM mit unendlich vielen Symbolen
und begrenzter Einhiillender. (b) Anteil der Gleich- zur Gesamtleistung
der Einhiillenden fiir verschiedene Begrenzungsfaktoren ajy,.
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Unter Verwendung der Integraltafel in [97] erhélt man damit

8 1 ] U
PA: o 2 2 . [g—aﬁmz} }%IQ (G15)

Zur Bestimmung der Gesamtleistung von Ay, (t) werden die mittleren Leistungen in be-
grenztem und unbegrenztem Bereich jeweils mit der Auftrittswahrscheinlichkeit gewichtet
und addiert:

U2 8 1 nl U
Py=dl, -2 =2 pim : — s —at | =2 (1~ Pim
AT i S e T k2 O [3 Ui |y ()

2 4 T UIQ
—<§+ahm'§> R
(G.16)

Der Gleichanteil der Einhiillenden berechnet sich in gleicher Weise. Der Wert im Falle der
Begrenzung ist bereits aus Gleichung (G.12) bekannt. Fiir Symbole, deren Betrag grofer
als gy - V2 - UIQ ist, berechnet sich der Mittelwert zu

cos ((p

1
Apc = / / r-rdrdp.- —. G.17
P U2 T~ T Ay, 2 Ule —0 Jr=aimv/201g ? Ry (G17)

Die Integrale unterscheiden sich lediglich in den Grenzen von Gleichung (G.6). Das Er-

gebnis lautet

8 U, 11 1 3
Apc = s 5 - IQ-{—+—~ln(tan<—-7t>)—aﬁm~1}
4-U2)—m-a, -2 U2 3 2 2 8 V2

(G.18)

Gewichtet man die Mittelwerte von Ay, (t) im begrenzten und unbegrenzten Fall mit

deren Auftrittswahrscheinlichkeiten, so ergibt sich Apc insgesamt zu

2 A 1 1 3 N 7T
Apc = = - =4 =-In|(t = 3. : . 1
e =3 Ui {\/5 + 5 n( an (8 7'[))] + aji,, - Ulg 35 (G.19)
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Die Leistung des Gleichanteils betrégt

Abc
Ry,

_ (2 {i# 1n(tan(§ n))]m “ ) Ul
3 |V2 2 8 mosv2/) Ry

Damit lasst sich das Verhéaltnis der Gleichleistung von Ay, bezogen auf die Gesamtleis-
tung iiber den Begrenzungsfaktor ay, auftragen. Der Verlauf ist in Abbildung (b)
dargestellt. Man erkennt, dass fiir zunehmende Begrenzungsfaktoren ein immer grofterer
Anteil der Leistung in den Gleichanteil riickt. Auferdem ist die Kurve fiir eine 64-QAM

aufgetragen. Es ist zu sehen, dass hierfiir bereits eine groke Ubereinstimmung mit den

Prpc =
(G.20)

theoretischen Herleitungen vorliegt.

G.2 Mehrtragermodulation

G.2.1 Unbegrenzte Einhiillende

Fiir OFDM-Signale kann angenommen werden, dass Real- und Imaginéarteil des komplexen
Basisbandsignals mittelwertfrei und normalverteilt sind, wobei die Standardabweichung
jeweils o betrigt [98],[99]. Damit ldsst sich aufgrund der Orthogonalitidt von Realteil und

Imaginarteil die Gesamtleistung des Basisbandsignals auch schreiben als

5 1

Py=2-0" —.
A 9 i

(G.21)
Fiir ein komplexes Signal, dessen Real- und Imaginédrteil normalverteilt sind, weist der
Betrag die Rayleigh-Verteilung auf [I00]. Der Gleichanteil der Einhiillenden lésst sich
statistisch auch als Erwartungswert auffassen und berechnet sich geméfs [I00] bei der

Rayleigh-Verteilung zu
o%-m

Ape = 5 (G.22)
Mit Gleichung (G.21)) folgt
P -
Apc == " R (G.23)
Die Leistung des Gleichanteils betrigt somit
P -
Poo= 2T (G.24)

4
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Damit lésst sich das Verhéltnis aus der Leistung des Gleichanteils der Einhiillenden zur

Gesamtleistung angeben zu

Pypc ™
— = — &~ 78,5%. G.25
oo X 55 (@.25)

Dies deckt sich sehr gut mit den Ergebnissen, die sich aus der Analyse der Testmodelle
in Abschnitt B.1.7.1] ergeben.

G.2.2 Begrenzte Einhiillende

In diesem Abschnitt wird untersucht, welcher Anteil der Gesamtleistung der Einhiillenden
A(t) eines OFDM-Signals beim Gleichanteil auftritt, wenn die Einhiillende nach unten hin
auf den Wert ay, - Anax begrenzt wird.

Hierzu wird zunéchst A,., bestimmt. Im vorangehenden Abschnitt gilt die Annahme,
dass die Inphase- und Quadratur-Komponente des Signals Gauf-verteilt sind. Daraus
folgt, dass i(t) und ¢(¢) und damit auch die Einhiillende A(¢) in seltenen Fillen beliebig
hohe Werte annehmen konnen. In realen Systemen ist A(t) dagegen auf den Maximalwert
Apnax begrenzt. Die Bestimmung von A, erfolgt iiber das PAPR. Dieses kann als das
Verhéltnis der maximalen Leistung der Einhiillenden, die auftritt, wenn A(t) = Apax ist,

zum Erwartungswert der Leistung aufgefasst werden:

A2
PAPR =10-1 ——E ) G.26

o (zati) (20
Die Gesamtleistung des OFDM-Signals ist x2-verteilt mit zwei Freiheitsgraden [100]. Der

Erwartungswert betriagt in diesem Fall
E(A*t) =20 (G.27)
Damit lésst sich das Maximum der Einhiillenden bestimmen zu

Amax = V2 - 1001PAPE . . (G.28)

Diese Rechnung ist nur zuldssig fiir Signale mit einem PAPR von mindestens 8 dB. Fiir
kleinere Werte folgt unter der Annahme einer Rayleigh-Verteilung fiir die Einhiillende,
dass A(t) in einer nicht zu vernachléssigenden Zahl von Fillen iiber dem berechneten
Wert von A, liegt. Dies stellt einen Widerspruch dar. Daher kann in diesem Fall nicht
von einer Rayleigh-Verteilung ausgegangen werden. Da das PAPR von OFDM-Signalen
jedoch in der Regel iiber 8dB liegt [I0T], stellt dies fiir die hier betrachteten Verlaufe
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keine Einschrankung dar.

Als néchstes wird die Wahrscheinlichkeit py,, fiir eine Begrenzung des Signals berechnet.
Sie entspricht der Wahrscheinlichkeit, dass die Einhiillende A(t) kleiner als ajy, - Amax ist.
Unter Verwendung der Tatsache, dass A(t) Rayleigh-verteilt ist, folgt mit [100]

A2
alim'Amax A . efm dA
pl. — -
R 02 (G.29)
_ 1 . e_aﬁm'loo,l-PAPR

Wird die Einhiillende nach unten hin begrenzt, so ergibt sich die mittlere Gesamtleistung
von A(t) zu

A2 Amax 6_% 1
PA:phm.aﬁm.ﬂJr/ A2 d(AQ)-—
a

RL 12 A2 2 0’2 RL
A2
i+ S (G:30)
L

2 2 2 2 42 2 . A2
2 - g e _ A2rza2x ) . Amax . 1 e _ ahm2-:2max ) _ alim AmaX . 1
RL 2- 0'2 2- O’2 ’

wobei sich das Integral aus der Dichtefunktion der x2-Verteilung ergibt [100].
Der Gleichanteil der Einhiillenden kann analog bestimmt werden:
Amax A . ef%

ADC = Plim * Aim * Amax + / A 2

alim 'Amax

dA. (G.31)
o

Da das Integral nicht analytisch gelost werden kann, muss die Berechnung im Folgenden
nummerisch fortgesetzt werden. Aus dem Gleichanteil ldsst sich dann die Gleichleistung

bestimmen:

Poc = (G.32)

Das sich ergebende Verhéltnis fiir verschiedene Werte von ay,, und PAPRs ist in Abbil-
dung aufgetragen. Man erkennt, dass sich sowohl fiir ein steigendes PAPR als auch
fiir einen grofseren Begrenzungsfaktor die Leistung immer mehr zum Gleichanteil hin ver-
lagert.

Abbildung zeigt den Verlauf des theoretisch berechneten Leistungsverhaltnisses fiir
verschiedene Werte von ay,,, im Vergleich zu den Ergebnissen, die sich bei der Analyse
eines realen LTE-Signals mit einer Bandbreite von 20 MHz und einem PAPR von 12,7 dB

ergeben. Die hergeleiteten Zusammenhinge zeigen eine exzellente Ubereinstimmung mit
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0,96
0,94

0,92

- 10,88

- 10,86

Pypc/Pa —

0,84

0,82

1 0,8

PAPR — 150

Abbildung G.4: Anteil der Leistung im Gleichanteil zur Gesamtleistung der Einhiillen-
den fiir verschiedene Begrenzungsfaktoren aj,, und PAPRs.

den realen Signalen.
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Abbildung G.5: Anteil der Leistung im Gleichanteil zur Gesamtleistung der Einhiillen-
den eines LTE-Signals fiir verschiedene Begrenzungsfaktoren ay,,.
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