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Konzeption und Demonstration eines Frequenzsynthesizers fiir das Ku-Band
mit modernen Frequenzaufbereitungsmethoden

Kurzfassung

Der vorliegende Bericht dokumentiert die Entwicklung und Realisierung eines modern
aufgebauten Synthesizers mit einem Ausgangsfrequenzbereich im Ku-Band zwischen 12
und 19 GHz. In der Signalaufbereitung kommen aktuelle Verfahren, wie ein Synthesizer
nach dem Prinzip eines Direct Digital Synthesizers (DDS) und eine breitbandige Pha-
senregelschleife, zum Einsatz.

Der Direct Digital Synthesizer erzeugt ein Ausgangssignal mit einem Frequenzbereich
von 9,5-10,5 MHz und einer Frequenzauflésung besser 10 mHz. Durch die hohe Frequenz-
auflosung werden im Ku-Band noch Frequenzschritte kleiner 15 Hz ermdglicht. Das
DDS-Ausgangssignal dient der nachfolgenden Breitband-PLL als Vergleichsfrequenz.
Das phasenstabile Ausgangssignal der PLL von 0,8-1,6 GHz wird in verschiedenen Stu-
fen in den Zwischenfrequenzbereich 0,95-4,30 GHz vervielfacht. In einer letzten Stufe
wird es durch Aufwéirtsmischung und einer weiteren Frequenzverdopplung in das Ku-
Band umgesetzt.

Ein erster Prototyp zur Erzeugung des Zwischenfrequenzbereichs 0,95-4,30 GHz wurde
realisiert und die Spezifikation der Komponenten der letzten Stufe erstellt.

Diese Arbeit wurde im Rahmen einer Kooperation zwischen dem Institut fiir Hoch-
leistungsimpuls- und Mikrowellentechnik am Forschungszentrum Karlsruhe und dem In-
stitut fiir Hochstfrequenztechnik und Elektronik der Universitéit Karlsruhe (TH) durch-
gefiihrt.

Conceptural design and demonstration of a frequency synthesizer for the
Ku-band using modern methods of frequency processing

Abstract

The following report describes the development and design of a modern synthesizer ar-
chitecture generating a signal in the Ku-band between 12 and 19 GHz. State-of-the-art
techniques as direct digital synthesizer (DDS) and wide-band PLL are used.

The direct digital synthesizer generates an output frequency in the range of 9.5-10.5 MHz
with a resolution better than 10 mHz. The high frequency resolution allows frequency
steps smaller than 15 Hz in the Ku-band. The output signal of the direct digital synthe-
sizer is used as a reference by a wide-band PLL with a phase stabilized output frequency
in the range of 0.8-1.6 GHz. The PLL output signal is multiplied by factors 2 and 3 to
an higher frequency. In the last block this frequency spanning between 0.95-4.30 GHz
is up-converted and multiplied to the Ku-band.

This project was possible through a cooperation between the “Institut fiir Hochleistungs-
impuls- und Mikrowellentechnik®“ an institution of the Forschungszentrum Karlsruhe,
and the “Institut fiir Hochstfrequenztechnik und Elektronik“ of the University of Karls-
ruhe.
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1. Einleitung

Das Institut fiir Hochleistungsimpuls- und Mikrowellentechnik (IHM) am Forschungs-
zentrum Karlsruhe (FZK) beschéftigt sich mit zwei groen Themengebieten: der Hoch-
leistungsmikrowellentechnik und der Hochleistungsimpulstechnik.

Innerhalb der Mikrowellentechnik werden Oszillatorréhren, so genannte Gyrotrons, ent-
wickelt. Diese erzeugen elektromagnetische Strahlung hoher Frequenz und Leistung.

Die Gyrotronoszillatoren werden unter anderem zur Heizung von Kernfusionsplasmen
eingesetzt. Dabei werden die am ITHM entwickelten Mikrowellenréhren bei verschiede-
nen Frequenzen im D-Band, das sich von 110-170 GHz erstreckt, verwendet. Auch in
der Verfahrenstechnik, z. B. bei Sinterprozessen, hat sich ihr Einsatz etabliert.

1.1. Hintergrund

Neben dem Gesamtkonzept fiir Gyrotrons spielt auch die Entwicklung von Einzelbau-
gruppen, z. B. von Ausgangsfenstern fiir das Gyrotron, eine grofie Rolle. Diese Ausgangs-
fenster haben die Aufgabe, das Vakuumsystem des Gyrotrons von der Umgebungsat-
mosphére zu trennen, gleichzeitig tritt durch sie der HF-Ausgangsstrahl des Gyrotrons
heraus. Dadurch miissen sie auf einer definierten Fliche groflen Strahlleistungen stand-
halten konnen, d h. Reflexion und Absorption miissen klein sein.

Die Ausgangsfenster werden extern gefertigt. Bevor sie im Gyrotron zum Einsatz kom-
men, mochte man sich vergewissern, dass die verwendeten dielektrischen Fensterscheiben
den gestellten Anforderungen beziiglich Transmission und Reflexion gerecht werden. Da-
zu wird momentan ein spezieller Messaufbau fiir Messungen im D-Band weiterentwickelt.

Der Messaufbau hat die Funktion eines Netzwerkanalysators, der Messungen im D-Band
ermoglicht. Als Testset wurde eine quasi-optische Messstrecke errichtet. Quasi-optisch
bedeutet, dass die Wellenlinge um ein Vielfaches kleiner als die Dimensionen der ein-
gesetzten Komponenten ist.

Die Signalaufbereitung ldsst sich in einen Sendezweig und einen Empfangszweig auftei-
len. Hier kommen mehrere Signalquellen, Mischer, Vervielfacher, Verstiarker und Filter
zum Einsatz.

Im Sendezweig wird das Ausgangssignal im Ku-Band zwischen 12 und 19 GHz durch
einen Signalgenerator erzeugt und anschlieffend verneunfacht.

Im Empfangszweig wird die empfangene Frequenz auf 2,7 GHz heruntergemischt, um
mit einem selektiven Messempfiinger detektiert zu werden.

Zur Abwértsmischung wird dabei das gleiche Ausgangssignal des Signalgenerators fiir
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das Ku-Band wie im Sendezweig verwendet.

1.2. Aufgabe der Diplomarbeit

Bislang dienen mehrere kommerziell erhéltliche Signalgeneratoren als Quellen innerhalb
der Signalaufbereitung. Aufgrund des hohen Alters der Geriite, welches bei etwa 15 Jah-
ren liegt, zeigen diese vermehrt Ausfallerscheinungen. Aus Kosten- und Platzgriinden
werden diese Generatoren nach und nach durch auf den Messaufbau abgestimmte Kom-
ponenten ersetzt.

Die vorliegende Diplomarbeit beschiftigt sich mit dem im Sendezweig verwendeten Si-
gnalgenerator fiir das Ku-Band. Die Aufgabe besteht darin, ein passendes Konzept zu
entwerfen, das den Anforderungen an diesen Generator geniigt. Dazu werden verschie-
dene Verfahren der Frequenzsynthetisierung untersucht, mit Hilfe derer ein geeignetes
Konzept erstellt wird.

Die hier erbrachten Ergebnisse sollen dazu dienen, eine Abschitzung der Moglichkeiten
zu geben. Das Ziel der Arbeit ist, einen Aufbauvorschlag zu geben, der in Form eines
Prototyps erste Ergebnisse liefert.

1.3. Anforderungen an den Synthesizer

Die technischen Anforderungen an den Synthesizer werden direkt von den Anforderun-
gen an den momentan verwendeten Frequenzsynthesizer (Signalgenerator) abgeleitet.

e Ausgangsfrequenzbereich
Ku-Band, f,,; = 12-19 GHz

e Ausgangsleistung
P,,; = + 10dBm

e Frequenzauflosung
Im D-Band ist eine Frequenzauflosung von mindestens 1 MHz gefordert. Dies be-
deutet eine Frequenzauflosung von mindestens 100 kHz im Ku-Band.

e Wobbelgeschwindigkeit
Das eingesetzte Frequenzsyntheseverfahren soll eine schnelle und prézise Frequenzer-
zeugung ermoglichen. Dabei miissen schnelle Wechsel von einem Frequenzpunkt
zum néchsten moglich sein.
Den Aspekt der Wobbelgeschwindigkeit soll ein Beispiel verdeutlichen:
Nehmen wir an, es sollen von 110-170 GHz Messungen in 10-MHz-Schritten ge-
macht werden. Dies ergibt 6000 Messpunkte.
Mo6chte man diese Messung innerhalb von 10 min verrichten, so bedeutet dies pro
Messpunkt eine Messzeit von maximal At = 100 ms. Beachtet man, dass ein Teil
dieser Zeit fiir die Detektion der Leistung bendétigt wird, so wird die Forderung an
ein schnelles Einstellen der Ausgangsfrequenz deutlich.
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1.4. Gliederung

Die vorliegende Arbeit ist folgendermaflen gegliedert: nach einer Vorstellung verschie-
dener Konzeptentwiirfe, deren Beurteilung und der Auswahl eines Konzeptes sollen die
einzelnen Blocke des Konzepts vorgestellt werden. Neben einem Einblick in die grundle-
gende Theorie werden Parameter und Performance der einzelnen Komponenten anhand
von Messungen und Rechnungen aufgezeigt.

Abgeschlossen wird die vorliegende Arbeit durch Messungen am Prototyp und dem
Vergleich zwischen geforderten und erfiillten Parametern.



2. Frequenzsyntheseverfahren

Das folgende Kapitel gibt einen Uberblick iiber die Maglichkeiten der Frequenzsynthese.
Durch das Verstédndnis der vorgestellten Verfahren wird erméglicht, das fiir die jeweilige
Anwendung geeignete Methode auszusuchen. Da jedes Verfahren seine Vor- und Nach-
teile hat, geht man oft den Weg, diese zu kombinieren, um die verschiedenen Vorziige
nutzen zu koénnen.

Unter einem Synthesizer versteht man ein Gerit, welches aus einer Quellfrequenz ei-
ne Vielzahl anderer Frequenzen erzeugt, die in irgendeiner Weise direkt oder indirekt
von der Quellfrequenz abgeleitet sind.

2.1. Frequenzsyntheseverfahren

Die Verfahren zur Frequenzerzeugung lassen sich in analoge und digitale Verfahren ein-
teilen. Innerhalb der analogen Verfahren unterscheidet man wiederum zwischen direkten
und indirekten analogen Verfahren. Die Unterschiede werden in den folgenden Abschnit-
ten aufgefiihrt.

2.1.1. Direkte Analoge Synthese DAS

Bei der direkten analogen Synthese wird die Frequenz von einer analogen Frequenzquelle
abgeleitet. Diese Quelle ist meistens ein frequenzstabiler Quarzoszillator.

Die erzeugte Frequenz wird iiber Misch-, Vervielfach- und Teilstufen in die gewiinsch-
te Frequenz umgesetzt. Durch die Ableitung verschiedener Grundfrequenzen aus der
Oszillatorfrequenz und deren Kombination kann eine Vielzahl von Ausgangsfrequenzen
generiert, werden.

Die Bezeichnung “direkt“ beruht auf der Tatsache, dass Frequenzschwankungen des
Osrzillators nicht korrigiert werden und auftretende Fehler sich im Ausgangssignal wi-
derspiegeln. Ein Beispiel zeigt Abbildung 2.1. Dabei wurde am Ausgang des Mischers
bewusst nur eine Mischfrequenz aufgefiihrt.

Da in erster Linie der verwendete Oszillator die spektrale Reinheit des Ausgangssignals
bestimmt, erzielt man mit der direkten analogen Synthese in der Regel ein gutes Pha-
senrauschen. Weiterhin konnen die Umschaltzeiten zwischen verschiedenen Ausgangs-
frequenzen durch Wahl schneller Bauteile (Schalter) dusserst kurz gehalten werden.

Durch geeignete Wahl der Vervielfacher und Mischer kénnen aus einer niederfrequen-
ten Quelle hohe Ausgangsfrequenzen erzielt werden. Durch die Verwendung von Fre-
quenzteilern besteht die Moglichkeit, auch rationale Verhéltnisse zwischen Quell- und
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Abbildung 2.1.: Direkte Analoge Synthese (Beispiel).

Ausgangsfrequenz zu erzeugen.

2.1.2. Indirekte Analoge Synthese IAS

Auch hier dient als Frequenzquelle ein frequenzstabiler Oszillator. Die indirekte analoge
Synthese bedient sich eines Regelmechanismus, der die Genauigkeit des Quelloszillators
auf einen weniger stabilen Oszillator iibertragt. Ziel ist es, eine hohere Frequenz oder
einen Frequenzbereich am Ausgang der Signalkette zu erhalten.

Die indirekte analoge Synthese wird in Form einer Phasenregelschleife (engl. Phase
Locked Loop, PLL) realisiert. Dabei wird das Ausgangssignal fyco eines spannungs-

gesteuerten Oszillators (engl. Voltage Controlled Oscillator, VCO) iiber eine Schleife an
das festfrequente Vergleichssignal f.,m,, des Quelloszillators gekoppelt (Abbildung 2.2).

fVCO

Abbildung 2.2.: Indirekte Analoge Synthese.

comp

—>PLL-IC

%

In einem Detektor wird der Phasenunterschied bestimmt und daraus ein Korrekturterm,
der dem VCO zugefiihrt wird, abgeleitet.

Heutige PLL-Systeme verwenden ICs, in denen neben dem Detektor auch Frequenz-
teiler fiir das riickgekoppelte VCO-Signal als auch fiir das Vergleichssignal enthalten
sind. Gleichung 2.1 stellt den Zusammenhang zwischen Vergleichs- und VCO-Frequenz

dar. N
fVC’O = Efcomp (21)
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Dabei ist N der Teilerfaktor von fyco und R der Teilerfaktor von feomp.

Das Phasenrauschen wird von drei Faktoren bestimmt, der spektralen Reinheit des
Vergleichssignals, der spektralen Reinheit des spannungsgesteuerten Oszillators und der
Qualitat des Detektors.

Der Phasenregelkreis wird in Kapitel 4 ausfiihrlicher beschrieben.

2.1.3. Direkte Digitale Synthese DDS

Die beiden zuvor vorgestellten Verfahren beruhen auf einer rein analogen Frequenzer-
zeugung. Einen anderen Weg geht die direkte digitale Synthese (DDS).

Hierbei handelt es sich um eine rein digitale Synthetisierung des Ausgangssignals. Mit
Hilfe eines analogen Taktsignals wird im diskreten Zeitbereich die gewiinschte Wellen-
form generiert. Durch Digital-Analog-Wandlung wird das digital erzeugte Signal in ein
analoges iiberfiihrt.

Dieses Verfahren ist in der Lage, eine sehr hohe Frequenzauflosung bis in den pHz-
Bereich zu erzielen. Ein weiterer Vorteil sind die Vielzahl der Wellenformen, die am
Ausgang generiert werden kénnen. Weiterhin lassen sich Frequenzwechsel in sehr kurzer
Zeit vollziehen. Das Verfahren ist aber an die Schnelligkeit der verwendeten digitalen
Logik gebunden. Derzeit ldsst sich mit kommerziell erhéltlichen Systemen eine maxima-
le Ausgangsfrequenz von bis zu 500 MHz erzielen.

Synthesizer nach dem Prinzip der direkten digitalen Synthese werden auch als Numeric
Controlled Oscillator (NCO), numerisch kontrollierter Oszillator, bezeichnet. Da in der
Synthetisierung des Ausgangssignals aber nichts oszilliert (schwingt), ist diese Begriffs-
wahl etwas irrefiihrend.

Das Prinzip der direkten digitalen Synthese wird in Kapitel 3 vorgestellt.

2.2. Konzepte

Zu Beginn der Diplomarbeit wurden mehrere Konzepte erstellt und auf ihre Machbarkeit
iiberpriift. Zur Entscheidung, welches Konzept realisiert werden sollte, wurden mehrere
Kriterien hinzugezogen, die sich mit den folgenden Fragen befassen:

e Welche Verfahren werden eingesetzt?

e Wie aufwiindig ist die Realisierung (Anzahl der Baugruppen, Besonderheiten)?
e Wo konnen Probleme bei der Realisierung oder im spéteren Betrieb auftauchen?
e Sind alle Bauteile und -gruppen erhéltlich? Was kosten sie?

e Wie flexibel ist das Konzept auf Anderungen der Systemparameter?

Mit den in Abschnitt 2.1 vorgestellten Verfahren ist es nun méglich, ein Konzept zu
entwerfen, welches die in Kapitel 1 gestellten Anforderungen erfiillen kann.



2.3. KONZEPTVORSCHLAGE -7 -

Mit der Abdeckung des Ku-Bands wird die Forderung gestellt, einen weiten Frequenz-
bereich abzudecken. Dies lédsst sich am besten durch eine Kombination aus einer PLL
mit einem abstimmbaren Oszillator und nachfolgenden Stufen zur Frequenzumsetzung
realisieren. Da die Frequenzauflésung in einer PLL von der Wahl der Vergleichsfrequenz
abhéngig ist, ist hier keine beliebig kleine Auflésung erreichbar.

Hier kann die direkte digitale Synthese eingesetzt werden, mit der sehr feine Frequenz-
auflosungen erreichbar sind. Durch die Kombination aus DDS und PLL kann man iiber
einen weiten Frequenzbereich eine sehr feine Frequenzauflosung erreichen, die mit einer
konventionellen PLL nicht moglich wére.

2.3. Konzeptvorschlige

Zu Beginn der Diplomarbeit wurden drei Konzepte entworfen, die in der Lage sind, die
in Kapitel 1 gestellten Anforderungen zu erfiillen.

Alle drei Konzepte haben einen dhnlichen Aufbau und lassen sich jeweils in verschiedene
Funktionsblécke gliedern.

e Hohe Frequenzauflésung
Durch den Einsatz eines DDS lassen sich sehr feine Schrittweiten zwischen be-
nachbarten Frequenzpunkten erzielen.

e Grofler Frequenzbereich
Die Verwendung einer Phasenregelschleife mit einem weit abstimmbaren Oszillator
ermoglicht es, einen groflen Frequenzbereich abzudecken.

e Umsetzung in das Ausgangsband
Mit Hilfe von Vervielfachern und Mischern ldsst sich das komplette Ku-Band ge-
nerieren.

Der Entwurf der Konzepte wurde von einer Bauteilrecherche der benétigten Baugruppen
begleitet; es handelt sich also nicht nur um theoretische Entwiirfe, sondern alle einge-
setzten Komponenten sind erhéltlich. Auf die Aufzéhlung der Komponenten soll aber
fiir die beiden verworfenen Konzepte verzichtet werden. Bei allen Darstellungen wurden
aus Griinden der Ubersichtlichkeit Baugruppen wie Filter und Verstirker weggelassen,
da es rein auf das Frequenzkonzept ankommt.

Konzept |
Abbildung 2.3 zeigt das Blockschaltbild des ersten Konzeptvorschlags.

e 1. Block
Der erste Block hat die Aufgabe, eine feine Frequenzauflosung zu gewéhrleisten
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und basiert auf einem digitalen Synthesizer nach dem Prinzip des Direct Digital
Synthesis. Die Ausgangsfrequenz betriagt 9,5-10,5 MHz und dient als Vergleichssi-
gnal fiir den zweiten Block. Damit ist eine abstimmbare, stabile “Referenz“frequenz
gegeben.

Abbildung 2.3.: Blockschaltbild Konzept I.

2. Block

Der zweite Block besteht aus zwei voneinander getrennten PLLs, durch die die
Frequenzerzeugung iiber einen weiten Frequenzbereich ermdglicht wird.

Die erste PLL umfasst einen Ausgangsfrequenzbereich von 2,15-2,575 GHz, die
zweite PLL einen Bereich von 2,575-3,00 GHz. Die beiden Ausgangssignale wer-
den iiber einen elektronischen Umschalter nach Bedarf weitergeleitet.

3. Block

Der dritte Block hat die Aufgabe, das Ausgangssignal der PLLs zu vervierfachen.
Dazu werden zwei Frequenzverdoppler kaskadiert, die der Ubersichtlichkeit halber
im Blockschaltbild in Abbildung 2.3 durch einen Vervierfacher dargestellt wurde.
Am Ausgang dieses Blocks steht dann ein Frequenzband von 8,6-12,2 GHz zur
Verfiigung.

4. Block

Der vierte Block nimmt die Umsetzung des Signals in das Ku-Band vor. Dazu
wird das Eingangssignal 8,6-12,2 GHz mit den LO-Frequenzen! f;o; = 3,3 GHz
und frps = 6,6 GHz gemischt. Die Frequenzen wurden so gew#hlt, dass lediglich

'LO steht fiir Local Oscillator und stellt eine festfrequente Referenzfrequenz dar.
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ein Lokaloszillator und ein Frequenzverdoppler benétigt werden und durch Um-
schalten jeweils die gewiinschte LO-Frequenz am Mischer anliegt.

Die Ausgangsbénder setzen sich wie folgt zusammen:

— fro1 = 3,3GHz: 11,9-15,3 GHz
— fr00 = 6,6 GHz: 15,2-18,6 GHz

Konzept Il

Abbildung 2.4 zeigt das Blockschaltbild des zweiten Konzeptvorschlags.

1. | 2. g 3. | 4
9.5-10,5 MHz i 0,88-1,78 GHz i ’_' X2 _L i 1953GHz  119-18,6 GHz
DDS E PLL-IC |} % @ ] E B E ®
! 1 ! L ! fior = 10,0 GHz
i i j ! Fovson = 13,3 GHz
i i | f
i e | Qe
i i i 10,0 GHz
Abbildung 2.4.: Blockschaltbild Konzept II.
e 1. Block

Auch hier befindet sich, wie bei Konzept I, ein DDS im ersten Block mit einer
Ausgangsfrequenz von 9,5-10,5 MHz.

e 2. Block

Durch die Verwendung eines Breitband-VCOs vereinfacht sich der Aufbau des
zweiten Blocks. Als Vergleichsignal dient, wie in den anderen Konzepten, das DDS-
Ausgangssignal. Die PLL erzeugt ein Frequenzband von 0,88-1,78 GHz.

Der dritte Block teilt das PLL-Ausgangssignal auf zwei Zweige auf, die jeweils
einen Frequenzbereich aus dem PLL-Ausgangsband weiterverarbeiten. Im ersten
Zweig wird der Bereich 0,95-1,78 GHz verdoppelt, man erhélt 1,90-3,56 GHz; am
Ausgang des zweiten Zweiges stehen nach einer Vervierfachung des Bereichs 0,88—
1,33 GHz schlief8lich 3,52-5,32 GHz zur Verfiigung. Die Frequenzvervierfachung er-
folgt mit Hilfe von kaskadierten Verdopplern. Auch hier wurde aus Griinden der
Ubersichtlichkeit das Symbol eines Vervierfachers in Abbildung 2.4 gezeichnet.
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e 4. Block

Der vierte Block hat eine etwas aufwéndigere Architektur. Das Eingangssignal
mit 1,90-5,32 GHz wird aufwartsgemischt mit Hilfe eines LO-Zweigs, der mit zwei
Ausgangsfrequenzen arbeitet. Der primére Lokaloszillator LO1 hat die Frequenz
10,0 GHz, der sekundire Lokaloszillator LO2 die Frequenz 3,3 GHz. LO2 dient
LO1 als Lokaloszillator. Am Mischer liegen damit je nach Schalterstellung fro, =
10,0 GHz oder fL01+L02 = 13,3 GHz an.

Am Ausgang des vierten Blocks und somit am Ausgang der Signalkette erhalten
wir vier ineinander iibergehende Frequenzbereiche, deren Zusammensetzung sich
aus der Kombination von Vervielfacherzweig (dritten Block) und LO-Frequenz
(vierter Block) ergibt:

— Verdoppler, fro1 = 10,0 GHz: f,,, = 11,90-13,55 GHz
— Vervierfacher, fro; = 10,0 GHz: f,,; = 13,55-15,30 GHz

— Verdoppler, fro11r02 = 13,3GHz: f,,;, = 15,20-16,85 GHz
— Vervierfacher, froi1ir.02 = 13,3 GHz: f,,; = 16,85-18,60 GHz

Konzept Il

Auch das dritte Konzept 148t sich in vier Blocke gliedern, die ebenfalls die Funktionen
der Frequenzerzeugung, -vervielfachung und -umsetzung erfiillen. Dabei stellt Abbil-
dung 2.5 das Blockschaltbild dar.

1. ! 2. i 3. ! 4.
9.5-10,5 MHzi 0,80-1,60GHz ! 0,95 - 4,30 GHz E 11,90 - 18,60 GHz
DDS ; PLLIC % @ : x2 > ; x2 —
o | g
i i — x3 — i 5,00 GHz
Abbildung 2.5.: Blockschaltbild Konzept III.
e 1. Block

Auch hier wird ein digitaler Synthesizer eingesetzt mit der gleichen Ausgangsfre-
quenz wie bei Konzept I und II.

e 2. Block
Der zweite Block besteht aus einer Breitband-PLL, die einen Ausgangsfrequenz-
bereich von 0,80-1,60 GHz hat. Damit hat der Abstimmbereich eine Bandbreite
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von 0,8 GHz. Als Vergleichssignal dient auch hier das Ausgangssignal des digitalen
Synthesizer aus dem ersten Block.

e 3. Block

Die Ausgangsfrequenz der PLL wird in drei getrennten Zweigen weiterverarbeitet.
Der erste Zweig nimmt keine Anderung der Frequenzlage vor, iiber ihn wird der
Bereich von 0,95-1,60 GHz weitergefiihrt, der den unteren Frequenzbereich dar-
stellt. Der zweite Zweig verdoppelt den Frequenzbereich von 0,80-1,50 GHz. Am
Ausgang stehen somit 1,60-3,00 GHz zur Verfiigung. Im dritten Zweig befindet
sich ein Verdreifacher, der den Frequenzbereich von 1,00-1,43 GHz auf den Be-
reich 3,00—4,30 GHz umsetzt.

e 4. Block
Das gesamte Ausgangsband von 0,95-4,30 GHz wird im vierten Block aufwirts-
gemischt, die LO-Frequenz betriagt dabei fro = 5,00 GHz. Nach einer weiteren
Frequenzverdopplung ergibt sich am Ausgang der Signalkette ein Ausgangsfre-
quenzbereich von 11,90-18,60 GHz.

2.4. Entscheidungskriterien

Da in allen drei Konzepten der erste Block aus einem digitalen Synthesizer (DDS) mit
einem Abstimmbereich von 9,5-10,5 MHz verwendet wird, der die Aufgabe hat, eine ho-
he Frequenzauflosung zu generieren, werden im Folgenden die nachfolgenden 3 Blocke
miteinander verglichen.

Konzept [ bendtigt im zweiten Block zwei Phasenregelschleifen. Dies bedeutet im Gegen-
satz zu Konzept II und III, die beide mit jeweils einer PLL auskommen, einen héheren
Aufwand. Neben dem Entwurf und dem Aufbau gestaltet sich auch die spitere Imple-
mentierung in eine Bedienungssoftware aufwandiger.

Zwischen Konzept IT und III gibt es beziiglich des zweiten Blocks keine groflien Unter-
schiede, die Frequenzbereiche sind fast identisch, Konzept II hat lediglich eine leicht
groflere Bandbreite.

Die Realisierung des dritten Blocks bringt bei allen drei Konzepten einen vergleich-
baren Aufwand mit sich. Grundséitzlich wurde nach passiven Frequenzvervielfachern
recherchiert, um die Anzahl an bendtigten Spannungsversorgungen moglichst gering zu
halten.

Die Frequenzvervielfachung von Konzept I erfordert die Kaskadierung zweier Frequenz-
verdoppler, da es zum Zeitpunkt der Bauteilrecherche keinen passenden Frequenzver-
vielfacher auf dem Markt gab?.

Die Frequenzvervielfachung in Konzept II wird iiber zwei getrennte Zweige vorgenom-
men. Neben einem auf dem Markt erhéltlichen Frequenzverdoppler wird die Vervierfa-
chung im zweiten Zweig durch die Kaskadierung von Verdopplern vollzogen.

2Stand April 2003
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Konzept III gliedert den dritten Block in drei getrennte Zweige. Da der erste Zweig kei-
ne weitere Verarbeitung seines Kingangsfrequenzbereichs vornimmt, gestaltet sich die
Realisierung duflerst einfach. Die weiteren Zweige nehmen eine Verdopplung bzw. eine
Verdreifachung des jeweiligen Frequenzbereichs vor. Fiir beide Zweige sind die entspre-
chenden Bauteile (Verdoppler, Verdreifacher als IC) erhiltlich.

Die Kaskadierung von passiven Verdopplern in Konzept I und II bringt durch den Ein-
satz von Verstirkungsstufen einen erh6hten Bauteilaufwand mit sich. Diese Verstérker
werden bendétigt, da in der Regel der Ausgangspegel von passiven Verdopplern zu nied-
rig ist, um einen weiteren Verdoppler anzusteuern.

Im vierten Block verfolgen alle drei Konzepte einen dhnlichen Aufbau. Lediglich wird in
Konzept III nach der Aufwirtsmischung eine weitere Frequenzverdopplung vorgenom-
men.

Konzept I hat den Nachteil, dass sich die Eingangs- und Ausgangsfrequenzbereiche am
Mischer iiberschneiden. Bei ungeniigender Isolation der Eingéinge des Mischers wiirden
somit auch Leistungsanteile der Eingangsfrequenz am Ausgang messbar sein.

Sowohl in Konzept I als auch in Konzept II gestaltet sich der Aufbau des LO-Zweigs sehr
aufwindig. Beide Konzepte arbeiten mit zwei LO-Frequenzen. Diese werden realisiert
mit einem zusétzlichen Verdoppler (Konzept I) oder mit einem weiteren Lokaloszillator
und einem Mischer (Konzept IT). Konzept IIT hingegen benotigt nur eine LO-Frequenz
und somit nur einen Lokaloszillator. Der aufwéindigere Aufbau des vierten Blocks bei
Konzept I und II bringt neben einem grofleren technischen auch einen erhohten finanziel-
len Aufwand mit sich. Ein weiterer Nachteil der ersten beiden Konzepte ist der zusétzlich
benétigte Umschalter zur Auswahl der LO-Frequenz, den eine Integration der Konzepte
in den Messaufbau mit sich bringen wiirde.

Vergleicht man nun die drei vorgestellten Konzepte und bewertet die zuvor genann-
ten Entscheidungskriterien, so fallt die Wahl auf Konzept III.

2.5. Spezifikationen zu Konzept IlI

In Abschnitt 1.3 wurde der Anwendungszweck des Synthesizers genannt. Nach dem
Synthesizer mit f,,; = 11.9-18.6 GHz folgt ein Verneunfacher, um das Ausgangssignal
ins D-Band bei 110-170 GHz umzusetzen.

Im D-Band wird eine Frequenzauflésung von mindestens 1 MHz gefordert. Rechnen wir
die Auflésung mit Hilfe der Konzeptiibersicht aus Abschnitt 2.3 herunter bis zur PLL,
so erhalten wir jeweils am Eingang der genannten Komponente:

e Verneunfacher: 110 kHz
e vierter Block, Verdoppler: 55 kHz
e dritter Block, Verdreifacher: 18 kHz

Der dritte Block beinhaltet neben dem Verdreifacher noch einen Verdoppler, es wurde
aber der Verdreifacher gewéhlt, da er am Eingang die feinste Auflésung des dritten
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Blocks benoétigt.
Setzen wir nun N = 150 (fyco = 1,5 GHz), sollte der DDS eine Auflésung von ca. 120 Hz
bieten. Ob dies moglich ist, in Kapitel 3 geklért.



3. DDS

DDS steht fiir Direct Digital Synthesis und bedeutet die Erzeugung eines Signals im dis-
kreten Zeitbereich und anschlieflende Digital-Analog-Wandlung. Die Entwicklung dieses
Syntheseverfahrens geht zuriick auf ein Patent aus dem Jahre 1970, das von Joseph A.
Webb eingereicht wurde [1]. Er beschreibt darin die mathematische Darstellung einer
Wellenform und deren Erzeugung durch Verwendung digitaler Logik.

Der DDS hat in diesem Konzept die Aufgabe, eine feine Frequenzauflésung zu erzeugen
und dient der nachfogenden Phasenregelschleife als Vergleichssignal. Dabei wird er mit

einer Clockfrequenz f.; = 50 MHz gespeist und erzeugt am Ausgang eine Frequenz fo,;
= 9,5-10,5 MHz.

3.1. Architektur

Ein DDS besteht im Wesentlichen aus 3 Funktionsblocken:
e Zihler und Phasenregister
e Datenregister (ROM)
e D/A-Wandler
Bild 3.1 zeigt ein Blockschaltbild des Aufbaus, der hier erlautert wird.

Clock
Signal
| DDS IC ]
| A A4 |
Datenwort M | . . [ ~
Zahler Datenregister |
—— 1| Phasenregister > ROM *| D/A-Wandler | X
| g (ROM) | ~
|

A\

Zeit-Phasen-Zuordnung sin x (digital) sin x (analog)
Rampenfunktion

Abbildung 3.1.: Grundlegender Aufbau eines DDS-Chips.

Ein Clocksignal (Clock) der Frequenz f., welches fiir die Zeitsteuerung innerhalb des

14
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DDS benétigt wird, wird mit Hilfe eines Skalierungsfaktors, der als Datenwort M be-
zeichnet wird, heruntergeteilt [2]. Die Linge N des Datenworts (engl. tuning word)
betrigt je nach Hersteller zwischen 24 und 48 bit. Die Lange des Datenworts bestimmt
auch die minimal erreichbare Frequenzauflosung fg.), :

Je
fstep - 2—;\? (31)

Zahler und Phasenregister

Zahler und Phasenregister bilden eine Einheit, dabei dient das Ausgangssignal des
Zahlers als Eingangssignal des Phasenregisters.

Beim Zihler handelt es sich um einen variablen Modulus-M-Z&hler, der zum aktuell
vorliegenden Wert mit dem Takt f.; das Datenwort M addiert. Das Phasenregister hat
die Aufgabe, jedem eingehenden Zahlenwert einen Phasenwert zuzuweisen. Im Phasen-
register liegen die Phasenwerte mit einer Auflésung von N bit vor.

Bei Uberlauf springt der Zéhler wieder an den Anfang, ohne auf null gesetzt zu werden,
das Auslesen der Phasenwerte im Phasenregister wird dadurch kontinuierlich fortgesetzt.
Anderungen des Datenworts M sind zu jedem Zeitpunkt maglich. Es ist ersichtlich, dass
ein groflerer Wert M zu einer hoheren Ausgangsfrequenz fiihrt.

Das Ausgangssignal des Phasenregisters ist eine lineare Rampenfunktion, die dem an-
schliessenden Datenregister zugefiihrt wird.

Datenregister

Das Datenregister beinhaltet die digitale Amplitudeninformation einer Wellenform iiber
eine Periode. Jedem Phasenwert aus dem Phasenregister wird eindeutig der entsprechen-
de Amplitudenwert zugewiesen. Das Datenregister arbeitet somit als Phasen-Amplituden-
Konverter.

Beim Datenregister handelt es sich um einen programmierbaren Speicher (PROM, Pro-
grammable Read-Only Memory), dessen Dateninhalt je nach geforderter Genauigkeit
sehr grofl ausfallen kann. Man bedient sich verschiedener Methoden, den Speicherinhalt
kompakt zu halten. Eine Methode ist es, die Periodizitéit einer Wellenform zu nutzen
und nur einen Bruchteil der Amplitudeninformation abzulegen. Durch Logik wird dann
die komplette Periode rekonstruiert.

Grundsétzlich lassen sich verschiedenste periodische Wellenformen darstellen. Die Wel-
lenform wird einzig durch die im Datenregister abgelegten Amplitudenwerte bestimmt.
Am gingigsten ist aber die Darstellung eines Sinus-Signals.

D/A-Wandler

Der Digital-Analog-Wandler hat die Aufgabe, die am Ausgang des Datenregisters vorlie-
gende digitale Darstellung einer Wellenform in ein analoges Ausgangssignal zu wandeln.
Dabei kommt dem Wandler als Schnittstelle zwischen digitaler und analoger Technik
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sehr grofle Bedeutung zu: die Genauigkeit des Wandlers wirkt sich direkt auf die Qua-
litdt des analogen Ausgangssignals aus. Auf diesen Zusammenhang wird néiher in 3.2.2
eingegangen.

3.2. Details

Heutige DDS-Systeme werden als hochintegrierte Bausteine geliefert. Die kompakte
Bauweise und die hohe Reproduzierbarkeit sind nur zwei der vielen Vorteile eines DDS-
Systems [2],[3]:

e Durch kleine Schrittweiten Af < 1 mHz ist eine hohe Frequenzauflosung erzielbar.

e Durch schnelle Frequenzwechsel ist die Ausgangsfrequenz in t < 1 us verdnderbar.
Dabei tritt kein Uberschwingen und Einrastverhalten wie bei analogen Synthesi-
zern auf.

e Ein niedriges Phasenrauschen, dass in erster Linie durch die spektrale Reinheit
des Referenzsignals und die Auflosung des D/A-Wandlers bestimmt wird, kann
erreicht werden.

e Kontinuierliche Frequenzwechsel sind moglich, d. h. es gibt keinen Phasensprung
bei Anderung der Ausgangsfrequenz.

e Die digitale Architektur wird kaum von Temperaturschwankungen und Alterungs-
prozessen beeinflusst.

e Der Einsatz von Modulationsverfahren gestaltet sich einfach durch direkte Kon-
trolle der Daten im diskreten Zeitbereich.

Eine solche Vielseitigkeit lésst sich mit alternativen Synthesizerkonzepten nur in Ver-
bindung mit grolem technischen Aufwand und hohen Kosten erreichen.

Problemlos gestaltet sich die Integration und der Betrieb eines DDS-Systems jedoch
nicht. Einige Dinge sind zu beachten:

e Das Ausgangssignal ist ein synthetisiertes Signal, das den Abtastbedingungen
nach Shannon und Nyquist unterliegt. Dadurch ist in der Praxis die maximale
Ausgangsfrequenz auf maximal 45 % des Clocksignals beschrinkt. Dies wird in
Abschnitt 3.2.1 néher erortert.

e Die spektrale Reinheit des Ausgangssignal ist stark abhéngig von der Qualitit des
verwendeten DDS-Bausteins, der Qualitidt des Clocksignals und den gewéhlten
Parametern.

Diese Punkte spielen fiir die Realisierung und die Verwendung eines DDS eine wichtige
Rolle, daher wird im folgenden Abschnitt ndher darauf eingegangen.
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3.2.1. Abtastbedingung

Fiir das Versténdnis des DDS-Ausgangssignals bedient man sich der Sampling-Theorie.
Das Ausgangssignal des DDS unterliegt dem Abtasttheorem. Dieses besagt, dass ein
Signal, welches fehlerfrei rekonstruiert werden soll, mit mindestens der doppelten Fre-
quenz der im Signal héchsten vorkommenden Frequenz abgetastet werden muss.
Dieser Zusammenhang gilt sowohl bei der Konstruktion als auch bei der Rekonstruktion
des Signals. Fiir das DDS-Ausgangssignal folgt somit

1
fout,mam S §fcllc (32)

Nun entstehen am Ausgang aber neben der gewiinschten Ausgangsfrequenz auch Si-
gnalanteile, die sich als Mischprodukte aus Referenzfrequenz f.; und gewiinschter Aus-
gangsfrequenz f,,; nach der Formel

nfclk:tfout n=01,2,... (33)

bestimmen lassen. Diese Signalanteile sind sogenannte Aliases (Pseudosignale), die bei
der Synthetisierung entstehen.

@ EEW 2 MH= HMarke=xr 1 [T1]
WETW 10 MH= -9.258 dEm

Pe £ 0 dFm At 20 dE BWT 2.5 m= 10.000000000 MH=

Marker| 2 [T1l]
—-21| 50 dEm

A0l OO0 o0nnR0n Mo “
Marker| 2 [T1]
—-25| 02 dEm
B OO T A =

[\
[

Center S0 HMH=z 10 MH=z/ dpan 100 MH=

Abbildung 3.2.: Ausgangssignal des DDS ohne Filter.

Im folgenden Beispiel wurde mit einer Clockfrequenz von f.; = 50 MHz eine Ausgangs-
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frequenz von f,,; = 10 MHz synthetisiert. Somit entstehen als Mischprodukte Signal-
anteile bei 50 MHz + 10 MHz, bei 100 MHz + 10 MHz usw. Bild 3.2 zeigt das Aus-
gangsspektrum des DDS bis 100 MHz. Die Clockfrequenz selber wird unterdriickt. Es
sei angemerkt, dass die Signalanteile ein Amplitudenverhalten nach S‘% aufweisen, was
an der Quantisierung des Ausgangssignals liegt.

Die gingige Art der Unterdriickung dieser Signalanteile ist die Verwendung eines Tief-
passfilters am Ausgang des DDS nach dem internen Digital-Analog-Wandlers. Bei der
Bestimmung der Parameter sollte man daher darauf achten, die Ausgangsfrequenz nicht
grofer als 45% der Clockfrequenz zu wihlen, um den Filteraufwand so gering wie
moglich zu halten.

@ RETT 2 MH= Marker 1 [T1]
WEW 10 MH=z -9.72 dFm

Be £ 0 dEm Attt 20 dE SWT £.5 m= 10.000000000 M=

Marker| & [T1]
-52| 392 dFm
- A0 AOOAOOOR[OH M= n

Markex| 2 [T1l]
- -55l49 dEm
v \ O OOOOOOOTT A=

Cantay S50 MH= 10 MH= Epan 100 MH=

Abbildung 3.3.: Ausgangssignal des DDS nach TP-Filterung.

Bild 3.3 zeigt das zuvor gezeigte Ausgangsspektrum, nachdem ein Tiefpassfilter ein-
gesetzt wurde. Die hoherfrequenten Signalanteile wurden durch das Tiefpassfilter um
mindestens 30 dB unterdriickt.

Grundsétzlich besteht auch die Moglichkeit, sich das Enstehen dieser Aliase durch Band-
passfilterung einer Mischfrequenz am Ausgang zunutze zu machen. Dadurch kann man
mit einer kleineren Clockfrequenz ein héheres Ausgangssignal erhalten. Dabei ist zu
achten, die Clockfrequenz f. und die Grundausgangsfrequenz f,,; so zu wéhlen, dass
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die Aliase nicht zu nah an der Filtergrenze liegen, um den Filteraufwand klein zu halten.

3.2.2. Spektrale Reinheit
Clockfrequenzquelle

Die Qualitét des Clocksignals spiegelt sich im Ausgangssignal wider [2]. Die wesentlichen
Beschreibungsmerkmale sind Frequenzstabilitit (in ppm der Mittenfrequenz), Phasen-
rauschen (in dBc/Hz) und Jitter (in ps oder ns).

Die Frequenzstabilidt wird in Langzeitmessungen ermittelt und zeigt auf, wie grof§ die
Frequenzdrift iiber einen grofleren Zeitraum ist.

Das Phasenrauschen beschreibt kurzzeitige Schwankungen der Frequenz; das Phasen-
rauschen des Clocksignals addiert sich zum Phasenrauschen des DDS-Bausteins, es wird
aber um

fout

fclk

reduziert. Dies ist auf das Herunterteilen der Clockfrequenz zuriickzufiihren.

20log

(3.4)

Jitter ist das englische Wort fiir Schwankung und bezeichnet zeitliche Fehler in Si-
gnalen. Es gibt eine Vielzahl von Definitionen, da Jitter mehrere Ursachen und daher
auch verschiedene Erscheinungsformen hat. Eine davon ist der Edge Jitter, der sich als
zeitliche Abweichung beziiglich eines idealen Periodendurchgangs beschreiben lésst. Der
Edge Jitter eines Clocksignals zeigt sich auch im synthetisierten Ausgangssignals, da er
im Digital-Analog-Wandler die Zuweisung der Amplitudenwerte zu den entsprechenden
Phasenwerten beeinflusst und verfilscht.

Quantisierungsfehler

In einem DDS gibt es im Wesentlichen zwei Quellen fiir Quantisierungsfehler; einerseits
bei der Synthetisierung der Ausgangsfrequenz und andererseits bei der Wandlung des
digital vorliegenden Signals in ein analoges Ausgangssignal.

e Phasenregister und ROM
Um den Speicheraufwand im ROM moglichst gering zu halten, wird nicht die
Amplitudeninformation fiir jedes der N bit des Phasenregisters abgelegt, viel-
mehr wird das Auslesen der Phaseninformation im Phasenregister mit einer gerin-
geren Auflésung durchgefiihrt. Dabei enstehen Fehler durch Approximation des
tatsidchlichen Phasenwertes [2]. Das Ergebnis sind periodisch auftretende Auslese-
fehler.

Eine saubere Zuordnung der Phasenwerte zu den getakteten Zeitpunkten kann
nur erfolgen, wenn der Abtastfaktor I, der durch

— fclk
fout

R (3.5)
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gegeben ist, ganzzahlig ist. st R nicht ganzzahlig, kommt es zu Phasenfehlern, die
sich im Ausgangsspektrum des synthetisierten Signals als Nebenlinien, sogenannte
Spurious, bemerkbar machen [4]. Da auch die Phaseninformation quantisiert ist,
kann man auftretende Phasenfehler auch als Quantisierungsfehler bezeichnen.

Weiterhin fiihrt die begrenzte Amlitudendarstellung im ROM zu Quantisierungs-
rauschen in der Amplitude, dies spielt aber eher eine untergeordnete Rolle.

D/A-Wandler

Der Digital-Analog-Wandler (DAC, Digital Analog Converter) hat die Aufgabe,
aus dem digital (diskret) vorhandenen Ausgangssignal das analoge (kontinuierli-
che) Ausgangssignal zu rekonstruieren. Die Auflésung des DAC (in bit) ist be-
grenzt. Bei der Rekonstruktion des Signals ensteht somit im schlimmsten Fall zu
jedem Zeitpunkt der Wellenform eine Abweichung zwischen dem eigentlichen und
dem tatsdchlichen Amplitudenwert. Diese Abweichung bezeichnet man als Quan-
tisierungsfehler [2].

Abbildung 3.4 verdeutlicht den Zusammenhang: der als Bogen dargestellte Ver-
lauf wird durch die begrenzte Amplitudenauflésung in Form von Treppenstufen
dargestellt.

>

Amplitude

>

Zeit
Abbildung 3.4.: Fehler des DAC bei Rekonstruktion

Quantisierungsfehler zeigen sich im Zeitbereich als Treppenform im Signalverlauf,
im Frequenzbereich als hochfrequente Anteile im Ausgangssignal, die innerhalb der
Nyquistbandbreite, d. h. der halben Abtastfrequenz (also Clockfrequenz), liegen.
Fiir das Ausgangssignal bedeutet dies, dass periodisch um den Triger Spurious,
also Nebenlinien, entstehen [4].
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Quantisierungsfehler fithren zu Quantisierungsrauschen, dass sich iiber die gesam-
te Bandbreite der Clockfrequenz verteilt. Daher ist es sinnvoll, f.; grofl genug zu
wahlen, da Quantisierungsfehler nur von der Auflésung des DAC abhingig sind.
Somit wird die Leistung des Quantisierungsrauschen iiber die gesamte Bandbreite
verteilt und das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis steigt.

Fiir die Wahl des DDS-Bausteins heifit das, einen Baustein mit einem DAC mit
grofler Auflésung zu wihlen. Aktuelle DACs haben gewo6hnlich eine 10 bit-Auflésung.
Bei der Auslegung der Parameter ist darauf zu achten, die Referenzfrequenz grof3
genug zu wihlen.

Sowohl die Spurious durch den Phasenfehler als auch die Spurious durch den DAC-
Fehler enstehen bei den gleichen Frequenzen. Diese Frequenzen lassen sich berechnen.
[5] stellt Formeln auf, die zur Berechnung der Spurious-Frequenzen dienen. Die Giiltig-
keit dieser Formeln ldsst sich mit Hilfe der Diskreten Fourier Transformation (DFT)
beweisen.

Den Frequenzabstand der Spurious erster Ordnung A f; vom Triager bestimmt man mit

| fowrr [mod(fers four)], mod( ferk, four) < 0.5
A= { four [1—mod(fer, four)],  mod(fer, four) > 0.5 (3.6)

Damit ergibt sich fiir die Spurious-Frequenz f,,
fspr(n) = four £ - Af1, n=1,2.3,... (3.7)

Gleichung 3.7 zeigt die Periodizitdt der Spurious-Frequenzen auf.

Fiir Spurious-Frequenzen héherer Ordnung (k < 2) gilt:

Af :{ fout' [mOd(fclkaAfk—l)], HIOd(fclk,Afk_l) < 0.5 (3 8)
’ four- [1 —mod(fer, Afr—1)],  mod(fer, Afe—1) > 0.5 :

Um die Spurious-Frequenz k-ter Ordnung zu bestimmen, wird in Gleichung 3.7 A f;
durch f; ersetzt.

Zu Beginn dieses Abschnitts wurde der Abtastfaktor R eingefiihrt, der das Verhilt-
nis von Clockfrequenz zu Ausgangsfrequenz darstellt. Ist R nicht geradzahlig, entstehen
beim Auslesen der Amplitudenwerte im ROM Phasenfehler. Diese Phasenfehler fiihren
zu sich periodisch um den Triger ausbildenden Nebenlinien. Der Pegel dieser Nebenli-
nien spielt nun fiir den Betrieb eines DDS eine wichtige Rolle.

Die Hersteller von DDS-Bausteinen geben in den Datenblédttern den sogenannten Spu-
rious Free Dynamic Range SFDR an. Dies ist der minimale Abstand zwischen Tréger-
leistung und Leistung der stirksten Nebenlinie, der fiir den Betrieb garantiert wird.
Gemessen wird der SFDR in dBc. Die Angabe des SFDR im Datenblatt erfolgt im-
mer im Zusammenhang mit einer bestimmten Clockfrequenz und der Ausgangsfrequenz.
Dabei unterscheidet ANALOG DEVICES zwischen schmalbandigen und breitbandigen
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(Nyquist-Bandbreite) Angaben.

Wird nun das DDS-Ausgangssignal multipliziert, so verschlechtert sich der SFDR, um
den Faktor
fout

fin

wobei f;, die Eingangsfrequenz und f,,; die Ausgangsfrequenz ist.

20 log (3.9)

Dieser Zusammenhang gilt bei einfacher Frequenzvervielfachung als auch bei der Ver-
wendung des DDS-Ausgangs als Vergleichssignal fiir eine Phasenregelschleife.

Phasenrauschen des DDS

Das Phasenrauschen am Ausgang des DDS setzt sich zusammen aus dem Phasenrau-
schen des Clocksignals (verbessert nach Gleichung 3.4) und dem Phasenrauschen, wel-
ches im DDS hinzugefiigt wird, das sogenannte Residual Phase Noise (Restphasenrau-
schen). Dieses ist iiblicherweise dem Datenblatt entnehmbar und betrégt ca. - 130 dBc
bei einer Trigerablage von 1kHz. Das Phasenrauschen des Ausgangssignals wird nach
unten durch das Residual Phase Noise beschréinkt.

Ein Beispiel soll dies verdeutlichen: es wird mit einer Clockfrequenz f., = 10 MHz eine
Ausgangsfrequenz f,,; = 1 MHz synthetisiert. Die Referenz hat ein Phasenrauschen von
- 125dBc @ 1kHz. Dieses wird nach Gleichung 3.4 um 2010g% £ 20dB verbessert.
Das Phasenrauschen des Ausgangssignals wird aber nie besser werden konnen als das
Residual Phase Noise des DDS.

Es macht daher keinen Sinn, bei der Auswahl der Clockfrequenzquelle ausschliesslich auf
ein niedriges Phasenrauschen zu schauen, da die untere Grenze des DDS-Phasenrauschen
durch das Residual Phase Noise gegeben wird [2].

3.3. Parameter

Im Folgenden werden die wichtigsten Parameter zur Inbetriebnahme eines DDS auf-
gefithrt. Dabei handelt es sich um Parameter, die die HF-Eigenschaften des DDS-
Ausgangssignals bestimmen.

In Kapitel 3.1 wurde schon der Zusammenhang zwischen der Clockfrequenz f.; und
der Lange N des Datenworts M dargestellt; fiir die Frequenzauflosung foep gilt

fclk
fstep = 2—N (310)

Die Frequenzauflosung lésst sich durch Verdndern der Clockfrequenz beeinflussen (Die
Liange N des Datenworts ist ein bauteilspezifischer Wert.
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Nun koénnen wir die Ausgangsfrequenz fy,; bestimmen. Diese setzt sich aus dem Produkt
aus Frequenzauflosung f.; und dem aktuellen Datenwort M zusammen:

M
fout = 2_Nfclk: (311)

Gleichung 3.11 zeigt, dass es sich bei der Ausgangsfrequenz f,,; um einen Bruchteil des
Referenzsignals f. handelt.

Die mazimale Ausgangsfrequenz foumaes Wird durch das Abtasttheorem von Shannon
bestimmt, welches besagt, dass die Ausgangsfrequenz maximal die halbe Clockfrequenz
betrigt:

1
fout,ma:v S §fclk (312)

In der Praxis werden Werte von 45 % aus Griinden der Eindeutigkeit nicht iiberschritten.

Da es sich am Ausgang um ein synthetisiertes Signal handelt, beinhaltet dies neben
dem gewiinschten Ausgangssignal auch weitere Mischprodukte, sogenannte Aliase. Die-
se setzen sich nach

Nfer = fout n=20,1,2... (3.13)

aus der Ausgangsfrequenz f,,; und der Referenzfrequenz f.; zusammen.

3.4. Realisierung

Dieser Diplomarbeit stand ein Evaluation Board von ANALOG DEVICES zur Verfiigung.
Bestiickt ist es mit dem DDS-Baustein AD9850 [6]. Der AD9850 lisst eine maximale
Clock-Frequenz f.r von 125 MHz zu und kann damit theoretisch eine maximale Aus-
gangsfrequenz f,,; von 62,5 MHz erzeugen. Das tuning word hat eine Lénge von 32 bit,
erhiltlich ist der Baustein in einem 28-pin SSOP-Gehiuse!.

Die Bedienung des Evaluation Boards wird mit der mitgelieferten Software durchgefiihrt.
Zur duferen Beschaltung wird neben der Spannungsversorgung noch eine Signalquelle
fiir die Clockfrequenz benétigt.

Erste Ergebnisse des DDS wurden in Abschnitt 3.2.1 gezeigt. Abbildung 3.3 zeigt das
Ausgangssignal f,,; = 10,0 MHz, welches mit einer Taktfrequenz f., = 50 MHz erzeugt
wurde.

Fiir den hier verwendeten DDS-Baustein AD9850 gibt Analog Devices SFDR-Werte
besser 50 dBc an.

Das Auftreten der Spurious und deren Leistung ldsst sich direkt am Ausgang der DDS-
Schaltung messen; fiir uns aber von gréflerem Interesse ist die Verschlechterung des
PLL-Ausgangsspektrums am Ausgang des zweiten Blocks. Dies soll in Kapitel 7 durch
Messungen am gesamten Konzept gezeigt werden.

1SSOP: Small Shrink Outline Package



4. PLL

PLL steht fiir Phase Locked Loop (deutsch: Phasenregelschleife) und bezeichnet ein
riickgekoppeltes System zur Frequenzstabilisierung. Ein spannungsgesteuerter Oszilla-
tor, im Folgenden VCO genannt (engl. Voltage Controlled Oscillator), wird iiber eine
Riickkoppelschleife an eine festfrequente Referenz hoher Giite gekoppelt, um so die Fre-
quenzdrift zu kompensieren.

4.1. Aufbau

Abbildung 4.1 zeigt den schematischen Aufbau einer PLL.

fcomp fvco
Ref PD 4’@——’

?

Abbildung 4.1.: Aufbau einer Phasenregelschleife.

A 4

o

Ein Phasen-Detektor (PD) vergleicht die Phase ¢vco eines riickgekoppelten VCO-
Signals fyco mit der Phase ¢omyp eines Vergleichssignals feom, [7]. In der nachfolgenden
Ladungspumpe, im Folgenden CP genannt (engl. Charge Pump), wird ein von der Pha-
sendifferenz abhingiger Korrekturpuls produziert, der in einem nachfolgenden Tiefpass
(Loopfilter) gegliattet wird. Diese Spannung wird dem Steuereingang des VCO zugefiihrt,
um die Phsendifferenz zu minimieren.

4.1.1. Systemtheoretische Betrachtung

Die Phasenregelschleife wird zunéchst aus der Sicht der Regelungstechnik betrachet.
Schwerpunkt wird hier auf logische Zusammenhénge, die Materie sowie Begriffsdefinition
gelegt,.

Betrachten wir den geschlossenen Regelkreis in Abbildung 4.2, so lassen sich mit Hilfe
der Laplace-Transformation folgende Zusammenhinge darstellen [29], [7]:

$o = Kp(s)Kp(s)Ky(s)H(s) (4.1)
¢e = ¢i_¢oH(8)
H(s) = % (4.3)

24
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Ko(s) Ke(s) K(s)
O, + . D, @,
Ref ——O—— PD [— = -
1/N
H(s)

Abbildung 4.2.: Darstellung der PLL als Regelkreis.

Dabei bedeuten

¢, : Phase des Ausgangssignals

¢; : Phase des Vergleichssignals

¢. : Phasenfehler

s) Ubertragungsfunktion der Chargepump

Kp(
Kp(s) : Ubertragungsfunktion des Loopfilters
Ky(s) : Ubertragungsfunktion des VCO

H(s) Ubertragungsfunktion des N-Teilers

Mit Hilfe der Laplace-Transformation konnen wir die zeit- und damit frequenzabhéingige
Ubertragungsfunktion des VCOs umschreiben:

1

Kv(S) = EKV (44)

Sowohl die Chargepump als auch der Teiler N zeigen keine Frequenzabhingigkeit, wes-
wegen man Kp(s) = Kp und H(s) = H = + schreiben kann.

Stellen wir nun die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises mit den Glei-
chungen 4.1 und 4.2 auf, erhalten wir

@ . KD(S)KF(S)Kv(S) (4 5)
o Kp(s)Kr(s)Kvy (s .
b; 1+ p(s) IJ«HV( VKv (s)
und damit nach Einsetzen von 4.4
KDKF(S)KV
U@:S+mmwm (4.6)
N

Die zeitliche Abhiingigkeit der Ubertragungsfunktion des Loopfilters hiingt von der Ord-
nung des verwendeten Filters ab.

Eine allgemeinere Darstellung erhalten wir durch Ersetzen von Kp(s)Kg(s) Ky (s) durch
G(s) in 4.5:
G(s)

U(s) (4.7)
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Aus der allgemeinen Darstellung der Ubertragungsfunktion U (s) in 4.7 lassen sich unter
anderem die Parameter Loopbandbreite fr,,, und Phasengrenze ¢r,,,, herleiten:

e Loopbandbreite fi,0p

Die Stelle, an der der Term % betragsmiflig 1 wird, bezeichnet man als Loop-
bandbreite [7].

e Phasengrenze ¢r,00p
Die Phasenlage an der Grenze des Loopfilters bestimmt, wie stabil das System ist.
Die Phasengrenze wird definiert als Differenz zwischen der Phasenlage an dieser
Stelle und 180°.

fLoop hat entscheidenden Einfluss auf das Verhalten der Regelschleife (Impulsantwort,
Regelgeschwindigkeit); ¢r,00p ist ein Stabilitétskriterium.

Aus 4.6 wird ersichtlich, dass Anderungen der Ubertragungsfunktionen von VCO und
Chargepump unmittelbaren Einfluss auf die Ubertragungsfunktion des gesamten Sys-
tems haben. Andererseits kann man sich dies wieder zu Nutze machen, indem man die
Variationen eines Parameters durch Verdndern eines anderen zu kompensieren versucht,
um die Ubertragungseigenschaften iiber einen weiten Bereich konstant zu halten.
Diesen Zusammenhang niitzt man bei Verwendung einer Breitband-PLL aus. Die Steil-
heit Ky eines realen VCOs ist iiber den gesamten Ausgangsfrequenzbereich nicht kon-
stant. Durch Verdndern des Chargepumpstroms I-p, der unmittelbaren Einfluss auf die
Ubertragungsfunktion der Chargepump hat, kénnen Variationen der Steilheit kompen-
siert werden. Ziel ist es, iiber den gesamten Arbeitsbereich die Loopbandbreite konstant
zu halten. Warum dies getan wird, wird néher in 4.3.1 erklért.

Eine PLL kann verschiedene Zustinde einnehmen, die ihren momentanten Betrieb-
spunkt definieren.
Ein eingerasteter Zustand ist erreicht, wenn

¢VC’O = ¢comp (48)

und somit

fVCO = fcomp (49)
gilt.

Ist die VCO-Ausgangsfrequenz nicht eingerastet, spricht man von der freilaufenden Fre-
quenz fo.

Dabei unterscheidet man verschiedene Arbeitsbereiche einer PLL.

Fangbereich: der Frequenzbereich A fr, in dem die PLL im nicht eingerasteten Zustand
die Abweichung detektieren, korrigieren und auf die Zielfrequenz einrasten kann.
Haltebereich: der Frequenzbereich A fg, in dem die PLL im eingerasteten Zustand den
Frequenzschwankungen folgen und diese korrigieren kann. Entspricht in der Regel dem
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gesamten Frequenzbereich des VCOs.

Abbildung 4.3 verdeutlicht diese Zusammenhénge.

Haltebereich Af,

A
v

Fangbereich Af.
l< >

|[¢e——— [—>]
I I

fo

Abbildung 4.3.: Arbeitbereiche einer PLL.

4.1.2. Voltage Controlled Oscillator (VCO)

Den VCO kann man als Spannungs-Frequenz-Konverter bezeichnen, der in Abhéngigkeit
einer Abstimmspannung Vj,,. eine dazu proportionale Frequenz am Ausgang erzeugt.
Bei dem hier verwendeten VCO handelt es sich um einen LC-Oszillator in Form eines
SMD-Bauteils.

Die Frequenz lésst sich in einer Kurve iiber der Abstimmspannung darstellen, im Idealfall
ist der Zusammenhang linear. Dabei beschreibt der Proportionalitéitsfaktor Kyco, um
wieviel MHz sich die Frequenz #ndert, wenn die Abstimmspannung um AV gedndert
wird. Kyco wird als Steilheit des VCOs bezeichnet! und hat die Einheit MHz/V.

4.1.3. Phasen-Detektor (PD)

Das Ausgangssignal des PD ist ein Korrekturstrom, dessen DC-Anteil proportional zum
Phasenunterschied der Eingangssignale ist. Der PD ist in den PLL-Synthesizer-Chip
integriert.

4.1.4. Loopfilter

Das Loopfilter ist grundsétzlich ein Tiefpassfilter und hat die Aufgabe, das Ausgangs-
signal des PD zu gliatten und dadurch eine entsprechende Abstimmspannung am VCO
bereitzustellen. Weiterhin soll die Vergleichsfrequenz am Ausgang der PLL unterdriickt

'Engl. tuning sensitivity, Abstimmsensitivit
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werden. Parameter zur Beschreibung des Loopfilters sind die Loopbandbreite 1, , die
zugleich die Eckfrequenz des Filters darstellt, die Phasengrenze ¢, , die die Stabilitét
der Regelschleife beschreibt, und die Ordnung des Filters, die durch den Art des Auf-
baus bestimmt wird.

Es gibt je nach Anforderung und Zweck verschiedene Realisierungen.

Passives Loopfilter

Ein einfaches passives Loopfilter ist in Abbildung 4.4(a) dargestellt. Dieses Filter 2. Ord-
nung besteht aus einer Kapazitit nach Masse und einem nachfolgenden RC-Glied, das
ebenfalls nach Masse geschaltet ist.

R,
° ° o AN °
R, R,
C, = C, = = C,
T T

(a) Passives Loopfilter (b) Passives Loopfilter dritter Ordnung.
zweiter Ordnung.

Abbildung 4.4.: Besipiele fiir passive Loopfilter.

Sehr hdufig wird ein Loopfilter 3. Ordnung eingesetzt, wie es in Abbildung 4.4(b) darge-
stellt ist. Im Vergleich zum Filter 2. Ordnung hat es ein weiteres RC-Glied zur besseren
Unterdriickung der Vergleichsfrequenz und deren Vielfache.

Die Berechnung der Filterkomponenten kann mit dafiir vorgesehenen Tools geschehen,
die von den meisten Herstellern von PLL-Synthesizern frei zur Verfiigung gestellt wer-
den. Die idealisierte Simulation liefert nur Ausgangswerte, eine Optimierung der Bau-
teilwerte wird in der Regel nétig sein.

Grundsétzlich ist eine gute Unterdriickung der Vergleichsfrequenz gewihrleistet, wenn
folgender Zusammenhang zwischen Vergleichsfrequenz f.,,, und Loopbandbreite f7,0p
gilt:

1
fLoop S 1_Ofcomp (410)

Die Phasengrenze ¢ro,, bewegt sich meistens zwischen 40° und 50°. Ein typischer De-
signwert ist ¢r.0p = 48°. Damit wird gewéhrleistet, dass die Regelschleife ausreichend
stabil iiber den gesamten Bereich ist, unerwiinschte Nebenlinien am Ausgang aber un-
terdriickt werden. Grundsétzlich bedeutet eine groflere Phasengrenze grofiere Stabilitét,
aber schlechtere Unterdriickung von Nebenlinien.
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Aktives Loopfilter

Das Loopfilter liasst sich auch aktiv aufbauen, um neben der Filterung auch eine Verstiarkung
des Signals zu erhalten. Dies wird vor allem gemacht, wenn die maximale Spannung der
Chargepump nicht den gewiinschten Abstimmbereich des VCOs umfasst. Man sollte
aber bedenken, dass aktive Elemente zusétzliches Rauschen hinzufiigen und das Design
komplizierter machen. Auf aktive Loopfilter soll in Abschnitt 4.2 niher eingegangen
werden.

4.1.5. PLL-Synthesizer-Chip

Abbildung 4.5 zeigt den Aufbau eines modernenheutigen PLL-ICs mit den integrierten
Funktionsblocken. Im Folgenden werden die einzelnen Blécke kurz angesprochen.

comp

\ 4

1/R (>|PFD |>| CP 2

A

-I/N fVCO

A

Abbildung 4.5.: Aufbau eines PLL-Chips.

Detektor

Moderne Detektoren werden in Form von Phasen-Frequenz-Detektoren (PFD) realisiert,
die sowohl Phase als auch Frequenz der Eingangssignale vergleichen. Dabei werden sie
in integrierten Schaltungen zusammen mit sogenannten Chargepumps betrieben.

Chargepump

Die Chargepump (CP) hat die Aufgabe, einen zur Ausgangsspannung des PFDs propor-
tionalen Ladestrom auszugeben, der in den Komponenten des nachfolgenden Loopfilters
in die VCO-Regelspannung iiberfiihrt wird.

Die Kombination von PFD und CP hat sich gegeniiber anderen, dlteren Realisierungen
weitestgehend durchgesetzt, da sie den Vorteil eines groflen Fangbereichs hat. Weiterhin
wird ein aktives Loopfilter nicht zwingend bendétigt. Die Entkopplung des PFDs von der
Last durch die CP verringert deren Einfluss.

N- und R-Teiler

Der N-Teiler befindet sich im Riickkoppelzweig des Regelschleife, der R-Teiler zwischen
dem Eingang der Vergleichsfrequenz f,on, und dem PFD. Bei beiden handelt es sich um
ganzzahlige (Integer) Teiler, die ebenfalls in den PLL-Chip integriert sind.
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Der allgemeine Zusammenhang zwischen VCO-Frequenz und Vergleichsfrequenz ist durch

N
fVC’O = Efcomp (411)

gegeben. Es wird ersichtlich, dass die VCO-Frequenz fyco ganzzahliges Vielfaches der
heruntergeteilten Vergleichsfrequenz f”—}g”p ist. Die minimale Schrittbreite ist somit fest-
gelegt,.

Die meistverbreiteten PLL-Synthesizer sind von dem hier vorgestellten Integer-N-Typ,
d. h. der Teilerfaktor N ist eine natiirliche Zahl. Mittlerweile sind auf dem Markt aber
auch Synthesizer erhiltlich, die nach dem Fractional-N-Prinzip arbeiten: dabei ist der
Teilerfaktor nicht fest, sondern wird zwischen den Werten N und N+1 geschaltet?. Man
erzielt damit eine feinere Frequenzauflosung, da im Mittel ein rationaler Teilerfaktor
vorliegt.

Der hier vorgestellte und aufgebaute Synthesizer verwendet einen Baustein nach dem
Integer-N-Prinzip, daher wird das andere Verfahren nicht ausfiihrlicher behandelt.

Im Folgenden gehen wir etwas ndher auf den Aufbau des N-Teilers ein, da die Ein-
stellung der Teilerfaktoren Einfluss auf die Wahl der Frequenzen hat.

Der N-Teiler besteht aus 3 Blocken, einem Vorteiler P und zwei Zahlern A und B.
Der Teilerfaktor N setzt sich wie folgt zusammen:

N=BP+A (4.12)

Dieser Aufbau resultiert aus dem Wunsch, grofile Eingangsfrequenzen verarbeiten zu
konnen. Dies wiirde aber fiir einen einzigen Zahler eine grofle Zahlertiefe bedeuten. Da-
her geht man den Weg, eine feste Vorteilung der Frequenz vorzunehmen, um dann mit
Standard-CMOS-Teilern auf die gewiinschte Vergleichsfrequenz herunterzuteilen [9].
Der Vorteiler ist als sogenannter Dual-Modulus-Prescaler P/P + 1 ausgefiihrt und ist
programmierbar [8]. Sein Teilerfaktor ldsst sich mit Hilfe eines externen Signales um-
schalten. Je nach PLL-Chip sind verschiedene Prescaler-Einstellungen moglich; der hier
verwendete Chip ldsst Einstellungen P/P + 1 der Form 8/9, 16/17, 32/33 und 64/65
7u’.

Die beiden Zidhler A und B arbeiten mit CMOS-Pegeln und haben eine maximale
Eingangsfrequenz, die durch den Einsatz des Prescalers nicht iiberschritten wird. Th-
re Zahlertiefe betragt bei dem hier verwendeten Chip 6 bit fiir den A-Zahler und 13 bit
fiir den B-Zahler.

Bei der Wahl der Werte A, B und P sind nicht beliebige Kombinationen moglich;
sie unterliegen bestimmten Bedingungen, die im Folgenden gezeigt werden. Dabei ist
wichtig zu wissen, dafl die Wahl von A und B der Bedingung B > A unterliegt.

2Nicht zu verwechseln mit dem Teiler P des Prescalers, der im folgenden vorgestellt wird.
3Die Einstellungen riihren daher, dass der Prescaler auf einem 4/5-Kern basiert.
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Die Einstellung von N wird jeweils fiir jede Wahl von P beschrinkt durch einen mi-
nimalen Wert N,,;, und einen maximalen Wert N,,.,. Nur in diesem Bereich sind alle
Werte fiir N giiltig. Betrachten wir Gleichung 4.12, so sieht man, dafl A zwischen 0 und
P — 1 wahlbar sein sollte, um das Kriterium zu erfiillen. Wird B um 1 erhoht, konnen
alle Zwischenschritte durch Verdndern von A gewéhlt werden.

Wir berechnen N,,;,, indem wir die minimalen Werte A,,;, = 0, B, = P — 1 fiir
ein gegebenes P einsetzen:

= P(P-1)+0
= P2-P (4.13)
4.14
N ez 18sst sich durch Einsetzen der maximalen Werte berechnen:
Nma:v — PBma:v + Amam (415)

Die Wahl von B,,;, = P — 1 beruht auf dem Wunsch, alle Werte zwischen N,,;, und
Niae Wihlen zu koénnen; fiir kleinere B,,;, sind nur bestimmte Werte fiir N wé&hlbar.
Fiir den verwendeten PLL-Chip gibt das Datenblatt [8] fiir Zdhler A (6 bit) die Werte
0...63 und fiir Zahler B (13 bit) 3...8191 an.

Die Festlegung von P wird in erster Linie von zwei Kriterien bestimmt: das Erste ist
die maximale Eingangsfrequenz f,,,, der Zahler A und B, die aus dem Datenblatt des
jeweiligen PLL-Chips entnehmbar ist. Die Wahl von P muss grofl genug sein, um die
Bedingung
fvco
fPre

= <
P — fma:r

zu erfiillen.
Das zweite Kriterium ist die gewdhlte Vergleichsfrequenz f,,,, da dadurch die Einstel-
lung von N bestimmt wird.

4.2. Realisierung

Den zweiten Block im Konzept des Ku-Band-Frequenzsynthesizers bildet die PLL. Diese
wird als Breitband-PLL aufgebaut, da sie einen weiten Frequenzbereich abdecken soll.
Der Frequenzbereich umfasst 800-1600 MHz. Dabei dient das Ausgangssignal des DDS
mit dem Frequenzbereich 9,5-10,5 MHz als Vergleichsfrequenz. Diese Kombination aus
PLL und DDS wird als Hybrid-PLL bezeichnet, da es zwei Verfahren zur Signalerzeu-
gung miteinander verbindet.

Aufgebaut wird die PLL mit dem Breitband-VCO ROS-1700W von MINI-CIRCUITS
und dem Frequenzsynthesizer-Chip ADF4113 von ANALOG DEVICES. Die Eckdaten
der Bausteine entnimmt man der folgenden Auflistung.
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e VCO ROS-1700W
Frequenzbereich 770-1770 MHz
Ausgangsleistung typisch + 8 dBm
Abstimmspannung 1-24 V
Versorgungsspannung 12V

e Frequenzsynthesizer ADF4113
maximale VCO-Frequenz 4,0 GHz
maximale Versorgungsspannung Chargepump 6V
maximaler Chargepumpstrom Icp 5mA
maximale Eingangsfrequenz A- und B-Zidhler 200 MHz

Abbildung 4.6 zeigt den im Datenblatt angegebenen Frequenzverlauf des VCOs iiber
der Abstimmspannung.
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Abbildung 4.6.: Verlauf der Ausgangsfrequenz iiber der Abstimmspannung.

Fiir den Frequenzbereich 800-1600 MHz benétigen wir ca. 3—19 V. Die maximale Span-
nung aber, die der Chargepump entnehmbar ist, betrigt ca. 5V. Daher bendtigen wir
noch eine Stufe zur Spannungsverstirkung. Diese kann grundsétzlich auf zwei Arten
realisiert werden.
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Passives Loopfilter mit Treiberstufe

Die einfachere Losung ist passives Loopfilter gefolgt von einer Verstéirkerstufe mit fester
Verstdarkung. Abbildung 4.7 zeigt den schematischen Aufbau einer moglichen Realisie-
rung. Einem Loopfilter zweiter Ordnung folgt ein Operationsverstirker zur Spannungs-
verstirkung. Das Filter wird wie ein passives Filter entworfen, die Treiberstufe sollte

Abbildung 4.7.: Passives Loopfilter mit Treiber.

mit einem rauscharmen Verstirker aufgebaut werden.

Aktives Loopfilter

Die aufwendigere, aber bessere Losung ist der Aufbau eines aktiven Loopfilters. Dabei
ist die Verstéirkerstufe Bestandteil des Filters. Realisiert wird es iiblicherweise mit einem
Operationsverstéirker, im Folgenden als OpAmp (engl. Operational Amplifier) bezeich-
net. Eine gute Einfithrung in die Thematik zu aktiven Filtern bietet [24].

Das aktive Loopfilter ist ein Tiefpass, der ohne Induktivitidten auskommt. Durch den
aktiven Aufbau besteht nicht die Notwendigkeit, bei kleinen Eckfrequenzen f. grofle
Bauteilwerte zu wéhlen. Zudem minimiert der Pol im Riickkopplungszweig (R4, Cy) das
durch den OpAmp hinzugefiigte Rauschen. Abbildung 4.8 zeigt das verwendete Loopfil-
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Abbildung 4.8.: Schematischer Aufbau des aktiven Loopfilters.

ter. Dabei wurden nach [15] Ausgangswerte fiir die Elemente des Filters bestimmt; das
Filter wurde dann durch Messungen und Anderungen der Werte optimiert.
Ziel war in erster Linie, iiber den gesamten Ausgangsfrequenzbereich Stabilitdt zu
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gewdhrleisten.

Als OpAmp kommt ein AD820 von ANALOG DEVICES zum Einsatz [10]. Dies ist
ein rauscharmer Operationsverstirker, der mit unsymmetrischer Spannungsversorgung
auskommt.

Die Werte der Filterelemente entnimmt man der schematischen Darstellung der PLL-
Schaltung im Anhang.

In 4.1.1 wurde schon darauf hingewiesen, dass sowohl der Chargepumpstrom I-p als
auch die VCO-Steilheit K yoo Einfluss auf die Ubertragungsfunktion des geschlossenen
Regelkreises haben. Die Ubertragungsfunktion U(s) bestimmt wiederum die Bandbreite
(Grenzfrequenz) des Regelkreises und somit auch den Einfluss der Loopbandbreite des
Filters auf das VCO-Ausgangsspektrum.

Eine Variation von Kvy¢o iiber den Arbeitsbereich des VCOs verindert die Loopband-
breite frop. Eine Anderung der Loopbandbreite bewirkt auch eine Anderung des Ein-
schwingverhaltens der PLL. Grundsétzlich kann gesagt werden, dass eine grofle Loop-
bandbreite den Regelkreis schnell macht, die Einschwingzeit wird kurz, es kommt aber
zu verstirktem Uberschwingen des Ausgangssignals wihrend des Fangvorgangs.

Eine kleine Loopbandbreite hingegen verlangsamt den Einschwingprozess. Das Uber-
schwingen wir minimiert, die aktuelle Frequenz n#hert sich nur langsam der Endfre-
quenz.

Die Wahl der Loopbandbreite in Bezug auf die Einschwingzeit hingt von der jeweili-
gen Anwendung ab: wird die PLL festfrequent betrieben, also mit lediglich einer Aus-
gangsfrequenz, wird ein schmales fr,,,, gewihlt; soll aber zwischen mehreren Frequenzen
schnell umgeschaltet werden, so sollte die Einschwingzeit durch die Wahl eines gréfleren
froop klein gehalten werden.

Die Variation der Loopbandbreite iiber den Arbeitsbereich der PLL und deren Kompen-
sation mit Hilfe des Chargepumpstroms soll in Abschnitt 4.3 durch Messungen aufgezeigt
werden.

Die Loopbandbreite hat ebenfalls Einfluss auf das trigernahe Phasenrauschen. Im fol-
genden Abschnitt wird dies verdeutlicht.

4.2.1. Phasenrauschen

Unter Phasenrauschen versteht man die Verbreiterung eines Trigers im Frequenzbereich,
die durch das zuféllige Rauschen der an der Tréigererzeugung beteiligten Komponenten
zustande kommt. Im Zeitbereich driickt sich das Phasenrauschen in der Kurzzeitstabi-
litdt aus.

Abbildung 4.9 zeigt das Ausgangsspektrum einer PLL. Dabei stellt die durchgezogene
Linie den spektralen Verlauf dar. Gestrichelt dargestellt ist der Verlauf des freilaufenden
VCOs.

Eine gute Auslegung des Loopfilters versucht, die Loopbandbreite in den Schnittpunkt
von VCO-Phasenrauschen und PLL-Phasenrauschen zu legen. Nahe am Triger wird das
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Abbildung 4.9.: Phasenrauschen nahe am Triger.

Phasenrauschen verbessert, aus der Sicht der PLL wirkt die Regelschleife als Tiefpass-
filter. Hier dominieren das Phasenrauschen der Referenz und des PLL-ICs. Auflerhalb
der Loopbandbreite dominiert das Phasenrauschen des VCOs, aus der Sicht des VCOs
wirkt die Regelschleife als Hochpassfilter.

Phasenrauschen des PLL-ICs

Das Phasenrauschen PN innerhalb der Loopbandbreite kann abgeschétzt werden [14].
Den grofiten Einfluss hat der PLL-IC mit den integrierten Teilern und dem PFD. Einen
normalisierten Wert liefert der Phasenrauschindex PNg,,,, der den PLL-IC charakteri-
siert. Dies ist eine Angabe des Herstellers und kann dem Datenblatt entnommen werden.
Dabei wird PNg,,, umgerechnet auf N = 1 und f.m, = 1 Hz dargestellt.

Fiir den hier verwendeteten PLL-Chip ADF 4113 von ANALOG DEVICES gibt das
Datenblatt PNg,,, nicht direkt an, sondern bezogen auf die Vergleichsfrequenz:

PNpoor = -171dBc/Hz @ 25kHz
PNpoor = -164dBc/Hz @ 200 kHz

Fiir eine allgemeine Darstellung muss der Wert noch auf 1 Hz umgerechnet werden, dies
geschieht durch Subtraktion von 10 log(%). Dies fiihrt schlieflich zu einem Phasenin-
dex PNpoor = -215dBc/Hz @ 1 Hz, was als theoretischer normierter Wert zu betrachten

1st.

Das Phasenrauschen PN innerhalb der Loopbandbreite lisst sich nun abschéitzen:

PN = PNjjpor +2010g(N) + 1010g(%) / dBc/Hz (4.16)
Z
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Dabei beriicksichtigt der Term 20log(N) die Verschlechterung des Phasenrauschens
durch die Vervielfachung im Regelkreis, der Term 10log(%) setzt den Wert in Be-
zug zur Vergleichsfrequenz. Wichtig ist zu wissen, dass bei dieser Abschéitzung das
Phasenrauschen der Referenz vernachlissigt wird und angenommen wird, dass nur der
PLL-Chip das Phasenrauschen beeinflusst. Zudem wird angenommen, dass das Phasen-
rauschen innerhalb der Loopbandbreite konstant bleibt.

Mit Hilfe von 4.16 wollen wir das Phasenrauschen PN fiir den hier verwendeten PLL-
Chip abschétzen. Fiir fo,, = 1600 MHz und f.pp = 10 MHz erhélt man N = 160.

10MH
PN = —215+201log(160) + 10log( %Y/ dBe/Hz (4.17)

=  —100,9 dBc/Hz (4.18)

Dieser theoretische Wert soll in Abschnitt 4.3 mit gemessenen Werten verglichen werden.

Phasenrauschen der Referenz

Auch die Frequenzstabilitit und spektrale Reinheit der Referenzquelle beeinflussen die
Qualitéit des Ausgangssignals. Im vorherigen Abschnitt wurde das Phasenrauschen des
Ausgangssignals der PLL abgeschétzt, wenn es hauptséchlich vom PLL-IC beeinflusst
wird. Ist das Ausgangssignal der Vergleichsfrequenz verrauscht, so kénnen wir dieses
Phasenrauschen nicht mehr vernachléssigen und miissen es hinzuziehen.

Dabei kann die Verwendung des im PLL-Chip integrierten R-Teilers am Eingang der
Vergleichsfrequenz von Vorteil sein: durch Teilen der Vergleichsfrequenz wird auch das
Phasenrauschen verkleinert, und zwar um den schon bekannten Zusammenhang 20log R.
Nun wird das Phasenrauschen der Referenz in der Loop wieder durch die Vervielfachung
um 20log N verschlechtert.

Hier kann man nun ansetzen, um im Vorfeld das Phasenrauschen der Referenz zu be-
stimmen und abzuschétzen, wie viel Einfluss es auf das Ausgangsspektrum der PLL
hat. Durch entsprechende Wahl der Referenzfrequenz und Einstellung von R kann das
Optimum gesucht werden.

Weitere Rauschquellen

Die Stabilitit der Spannungsversorgungen und ein ordentliches Layout beeinflussen
ebenfalls die Qualitit des Ausgangssignals. Dies soll im Rahmen der Ausarbeitung nicht
weiter betrachtet werden. Ein sorgfiltiger Schaltungsentwurf und gute Massekontaktie-
rungen werden vorausgesetzt.

4.2.2. Spezifikation

Die Frequenzeinstellung des VCOs bewegt sich zwischen 800-1600 MHz und dient der
groben Frequenzeinstellung. Eine feinere Auflésung wird durch Verdndern der DDS-
Ausgangsfrequenz mit einem Frequenzbereich von 9,5-10,5 MHz erreicht.
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Berechnung der Teilerfaktoren

Zur genauen Auslegung der Frequenzen und der benétigten Teilerfaktoren muss ein Fre-
quenzplan angelegt werden. In diesem werden die gewiinschten Frequenzen eingetragen;
damit konnen dann die moglichen Einstellungen der Teiler berechnet werden. Dabei
miissen die in Abschnitt 4.1.5 gestellten Bedingungen erfiillt sein, wenn alle Werte fiir
N wéhlbar sein sollen.

Zu beachten ist dabei, dass die maximale Eingangsfrequenz der A- und B-Zahler 200 MHz
betragt. Dies stellt in unserem Fall aber kein Problem dar, da die maximale Ausgangs-
frequenz des VCO 1600 MHz ist und wir mit einem P/P + 1-Teiler = 8/9 auf eine Zwi-
schenfrequenz von genau fp,. = 200 MHz kommen. Fiir Frequenzen kleiner 1600 MHz
fallt somit auch fp,. kleiner 200 MHz aus.

Die Vorgehensweise ist folgende: anhand der gewiinschten Ausgangsfrequenz des VCOs
fvco und der Mittenfrequenz der Vergleichsfrequenz feom, (10 MHz) wird N = Jvco

fcomp
berechnet.

Nachfolgende Tabelle gibt ein Beispiel fiir einen solchen Frequenzplan.

fpps / MHz | fvco / MHz | N

9,508333 1141,000 120
9,529417 1143,530 120

9,818133 1178,176 120

10,000000 1200,000 120

10,476192 1257,143 120

Die Festlegung der Punkte, an denen ein Wechsel des Teilerfaktors N stattfinden sollte,
folgt keiner Regel. Dies kann festgelegt werden, wenn die Berechnung zu einem spiéiteren
Zeitpunkt in eine Bedienungssoftware implementiert wird.

In Abschnitt 4.2.1 wurde der Einfluss des Teilerfaktors N auf das Phasenrauschen ein-
gefiihrt. Betrachten wir den kleinsten Wert N,,;, = 80 und den grofiten Wert N0, =
160, so erhalten wir eine Verschlechterung von 38 dB und 44 dB.

4.2.3. Layout

Das Layout wurde in Eagle [16] erstellt. Der Schaltplan ist im Anhang beigefiigt.

4.3. Messungen

Die wesentlichen Parameter zur Charakterisierung einer PLL stellt folgende Auflistung
zusammen:

e Ausgangsfrequenz / Hz
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e Ausgangsleistung / dBm
e Phasenrauschen / dBc/Hz
e Loopbandbreite / Hz

e Einschwingzeit / s

Die Ausgangsfrequenz der PLL betrigt 800-1600 MHz, der Ausgangspegel bewegt sich
zwischen -2 und +2 dBm?.

Das Phasenrauschen wird am Ausgang der PLL am einfachsten mit Hilfe eines Spek-
trumanalysators gemessen. Auf diese Art und Weise kann das Einseitenbandphasenrau-
schen des Signals gemessen werden. Im Folgenden Abschnitt werden Betrachtungen zur
Loopbandbreite und zum Phasenrauschen gemacht.

4.3.1. Loopbandbreite und Phasenrauschen

In Abschnitt 4.1.1 wurde der Zusammenhang zwischen der Ubertragungsfunktion des
Regelkreises U(s) und der Loopbandbreite fr,.,, aufgezeigt. Die Darstellung des Ver-
laufs der Frequenz iiber der Abstimmspannung fiir den VCO in Abbildung 4.6 weist
darauf hin, dass die Steilheit K y¢o iiber diesen weiten Frequenzbereich nicht konstant
ist. Wihrend wir bei fyco = 800 MHz eine Steilheit Kyco = 52 MHz/V haben, betrigt
K yco bei 1600 MHz lediglich 38 MHz/V. Dies fiihrt unter anderem dazu, dass die Loop-
bandbreite iiber den gesamten Frequenzbereich von 800-1600 MHz variiert.

Es besteht nun die Moglichkeit, durch Verdndern des Chargepumpstroms I¢p die Varia-
tion der Loopbandbreite zu kompensieren; Ziel ist es, mit einer konstanten Loopband-
breite auch eine konstante Einschwingzeit der PLL zu gewéhrleisten.

Abbildung 4.10 zeigt das Ausgangsspektrum der PLL mit einer Ausgangsfrequenz fyco
= 1600 MHz. Dabei wurde ein Chargepumpstrom Iop = 5mA gewihlt.

Die gemessene Loopbandbreite f1,,, betrdgt ca. 300 kHz. Damit ist eine ausreichende
Unterdriickung der Vergleichsfrequenz gewéhrleistet, die Einschwingzeit der PLL wird
sehr kurz gehalten. Als Referenzquelle diente ein Signalgenerator.

Schaut man sich in Abbildung 4.11 nun das Ausgangsspektrum mit einer Ausgangs-
frequenz von 1200 MHz und Iop = 5mA an, so stellt man fest, dass sich die Loopband-
breite merklich gedndert hat. Sie betrégt ca. 600 kHz, an den Filtergrenzen kommt es
zu Amplitudenerh6hungen. Was ist passiert?

Die Steilheit Ky co des VCOs ist bei kleineren Frequenzen grofier. Bei gleichem Char-
gepumpstrom folgt daraus, dass sich die Loopbandbreite zu niedrigen Frequenzen hin
erhoht, was in Abbildung 4.11 gut zu sehen ist.

4Eine anschauliche Darstellung des Ausgangspegels fiir das Konzept soll in Kapitel 7 gegeben werden.
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Abbildung 4.10.: Ausgangsspektrum des PLL bei fyco = 1600 MHz, Iop = 5 mA.
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Abbildung 4.11.: Ausgangsspektrum des PLL bei fyco = 1200 MHz, Iop = 5 mA.
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Verandern des Chargepumpstroms

Durch Verdndern des Chargepumpstroms kann nun die Variation von Ky oo weitestge-
hend kompensiert werden. Wird ein Chargepumpstrom von 1.25 mA eingestellt, erhilt
man das in Abbildung 4.12 dargestellte Spektrum.
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Abbildung 4.12.: Ausgangsspektrum des PLL bei fyco = 1200 MHz, Iop = 1.25mA.

Die Loopbandbreite betrigt wieder ca. 300kHz, an den Filtergrenzen ist die Amplitu-
denerh6hung minimal.

Beim verwendeten PLL-Chip ADF4113 lisst sich der Chargepumpstrom Ip verdndern.
Dabei wird mit Hilfe des Widerstands Rgpr°® der Arbeitsbereich des Stroms einge-
stellt [8]. Rsrr sollte laut Datenblatt zwischen 2,7k und 10 k2 gewihlt werden, damit
ist Icp zwischen 0,3mA und 8,7mA einstellbar. 3 bits iibernehmen die Einstellung von
Icp im PLL-Chip, fiir ein bestimmtes Rggr sind somit 8 verschiedene Stromeinstellun-
gen moglich.

Mit Rspr = 4,7k ldsst sich Iop zwischen 0,625 mA und 5mA einstellen. Damit ist
ein ausreichender Spielraum gewéhrleistet, die Loopbandbreite anndhernd konstant zu
halten.

Abbildung 4.13 zeigt dafiir ein Beispiel. Der Chargepumpstrom wurde iiber dem Aus-
gangsfrequenzbereich unter der Voraussetzung konstanter Loopbandbreite fr,,, aufge-
tragen. Die Treppenform riihrt von den 8 méglichen Einstellungen fiir I¢p im PLL-Chip.

5Siehe schematicher Plan im Anhang.
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Abbildung 4.13.: Verlauf des Chargepumpstroms iiber der Frequenz.

Phasenrauschen der PLL

Anhand der zuvor gezeigten Ausgangsspektren kénnen wir das Phasenrauschen der PLL
bestimmen.

In Abbildung 4.10 messen wir einen Signal-zu-Rausch-Abstand von 60,5dBc an der
Grenze des Loopfilters bei 300 kHz. Mit der in [27] gegebenen Datenkorrektur berech-
nen wir den tatséchlichen Wert:

gemessener Abstand: -60,5dBc
systematischer Fehler: 2,5dB
Bandbreitennormierung: -30,8dB
-(Trégerleistung): -1,4dBm
Einseitenband-Rauschpegel: | -87,4 dBc@ 300 kHz

Messen wir das Phasenrauschen in Abbildung 4.11 mit fyco = 1200 MHz und Icp
= 5mA, so erhalten wir nach der Umrechnung -75,4 dBc@ 600 kHz an der Filtergrenze.
Durch Verédnderung des Chargepumpstroms auf 1,25 mA verkleinert sich die Loopband-
breite auf ca. 300kHz und wir messen an der Filtergrenze ein Phasenrauschen von
-90,4 dBc@ 300 kHz. Der Unterschied von ca. 3dB zwischen den Werten bei 1200 MHz
und 1600 MHz ist unter anderem auch darauf zuriickzufiihren, dass sich der Ausgangs-
pegel zu hoheren Frequenzen hin verkleinert und somit der Signal-zu-Rausch-Abstand
abnimmt.

In Abschnitt 4.2.1 wurde das Phasenrauschen des PLL-ICs innerhalb der Loopband-
breite abgeschétzt, ein Wert von -100,9dBc/Hz bei einer Vergleichsfrequenz feom, =
10 MHz wurde ermittelt. Dieser Wert beschreibt das Phasenrauschen des PLL-IC unter
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Vernachléssigung anderer Rauschquellen.

Der gemessene Wert bei 1200 MHz betrachtet das Phasenrauschen an der Filtergrenze
froop = 300kHz. In Abbildung 4.12 sehen wir, dass das Phasenrauschen zwischen Trager
und Filtergrenze niedriger ist, wir lesen einen Wert von ca. -65dBc@ 150 kHz ab. Wir
erhalten damit einen korrigierten Wert von -94,9 dBc@ 150 kHz.

Die Differenz von 6 dB zum berechneten Wert ist darauf zuriickzufiihren, dass das Re-
ferenzsignal des Signalgenerators nicht vollig vernachléssigbar ist und auch zum Pha-
senrauschen beitragt. Weiterhin trigt auch der im Loopfilter verwendete Operations-
verstirker dazu bei.

AbschlieBendes

Grundsétzlich ist es schwer, von einer idealen Einstellung der Loopbandbreite zu reden.
Wie man sieht entscheiden mehrere Faktoren die Einstellung. Niedriges Phasenrauschen
verlangt eine Optimierung der Loopbandbreite, im Idealfall legt man die Filtergrenze
an den Schnittpunkt von PLL-Phasenrauschen und VCO-Phasenrauschen.

Wenn andererseits das Phasenrauschen eher zweitrangig ist und die Betonung auf einer
schnellen PLL liegt, dann sollte eine groflere Loopbandbreite mit einer kurzen Ein-
schwingzeit gewahlt werden.

Letztlich wird der Einsatz der PLL im Synthesizer zeigen, welche Anforderungen die
Einstellungen bestimmen. Werden die Anforderungen an die Geschwindindigkeit erfiillt,
so kann das Loopfilter kleiner gemacht werden, mit dem Ziel, das Phasenrauschen zu
verbessern.

Zu Beginn der Ausarbeitung wurde die Forderung gestellt, Messungen im D-Band iiber
viele Frequenzpunkte in annehmbarer Zeit durchfiihren zu konnen. Das dort aufgefiihrte
Beipiel wird hier ein weiteres Mal hinzugezogen.

Nehmen wir an, es sollen von 110-170 GHz Messungen in 10-MHz-Schritten gemacht
werden. Dies ergibt 6000 Messpunkte.

Wird pro Messpunkt eine Zeit /At = 100 ms angenommen, so wiirde ein Messdurchgang
600s, also 10 min dauern.

Erste Messungen der Einschwingzeit der PLL ergaben Werte kleiner 20 ns fiir einen Fre-
quenzwechsel um A f = 10 MHz. Dabei wurde die Frequenz von 1190 MHz auf 1200 MHz
erhoht, die Loopbandbreite betrug 300 kHz. Mit der ermittelten Einschwingzeit wird die
zuvor aufgestellte Anforderung durch die PLL erfiillt.



5. Vervielfacher

Der dritte Block des Konzepts besteht aus drei Zweigen, die wahlweise eine getrennte
Weiterverarbeitung des PLL-Ausgangssignals vornehmen. Die Frequenzaufteilung ent-
nimmt man der Tabelle.

Zweig | fin / GHz | four /| GHz
1 0,95-1,60 | 0,95-1,60
IT 0,80-1,50 | 1,60-3,00
M| 1,00-1,43 | 3,00-4,30

Der erste Zweig nimmt eine Bandpassfilterung des Eingangssignals vor. Der zweite Zweig
fithrt eine Frequenzverdopplung, der dritte Zweig eine Frequenzverdreifachung durch.
In diesem Kapitel werden die Frequenzvervielfacher vorgestellt; die verwendeten Filter
werden in Kapitel 6 besprochen.

5.1. Prinzip der Frequenzvervielfachung

Die Frequenzvervielfachung beruht im Allgemeinen auf dem nichtlinearen Verhalten
bestimmter Bauteile. Dabei gibt es eine Vielzahl von Maoglichkeiten, in Abhéngigkeit
vom Anwendungszweck einen Frequenzvervielfacher aufzubauen. Einen guten Einstieg
gibt [18].

Das Prinzip der Frequenzvervielfachung beruht in unserem Fall auf der nichtlinearen
I/U-Kennlinie einer Diode, die als Taylorreihe folgende Form hat:
i(u) = ag + aru + ayu® + azu® + ... (5.1)

Wird nun ein Eingangssignal der Form u = ug sin(wt) an die Diode angelegt, so kénnen
wir die Taylorreihe berechnen. Wir erhalten fiir die Glieder zweiter und dritter Ordnung
folgende Komponenten:

sin(wt) = %(l—cos(2wt)) (5.2)
sin®(wt) = Zsin(wt)— isin(&ut) (5.3)

In Gleichung 5.2 erscheint als Argument der Winkelfunktion die doppelte Eingangsfre-
quenz, was einer Frequenzverdopplung entspricht; Gleichung 5.3 beinhaltet unter ande-
rem die dreifache Eingangsfrequenz.

Zur dufleren Beschaltung werden Anpassnetzwerke, Idler-Kreise (Hilfs-Kreise) und Fil-
ter verwendet, siehe Abbildung 5.1.

43
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Abbildung 5.1.: Allgemeiner Aufbau eines Frequenzvervielfachers.

Anpassnetzwerke stellen sicher, dass soviel wie moglich Eingangsleistung die Diode er-
reicht und soviel wie moglich Ausgangsleistung in der erwiinschten Harmonischen zur
Verfiigung steht.

Idler-Kreise stellen Kurzschliisse bei unerwiinschten Frequenzen in Form von konzen-
trierten Elementen oder Leitungselementen (Resonatoren) dar. Die Idee ist dabei, durch
Riickfiihrung dieser Frequenzanteile zur Diode weitere Mischprodukte und damit mehr
Leistung in der erwiinschten Harmonischen zu generieren. Idler-Kreise werden hauptséchlich
bei schmalbandigen Vervielfachern (eine Frequenz) mit hoher Effizienz verwendet. Bei
breitbandigen Vervielfachern werden sie iiblicherweise weggelassen und deren Funktion

in die anderen Blocke integriert.

Filter haben die Aufgabe, am Eingang nur die Grundfrequenz (Tiefpass) und am Aus-
gang nur die erwiinschte Harmonische passieren zu lassen (Bandpass).

5.2. Definitionen

Bei der Beurteilung der Performance eines passiven Frequenzvervielfachers sind die im
Folgenden aufgelisteten und definierten Parameter von Interesse.

e Konversionsverlust
Der Konversionsverlust (engl. conversion loss, kurz CL) beschreibt die Differenz
zwischen Eingangssignalleistung und der Leistung der erwiinschten Harmonischen
am Ausgang. Der Konversionsverlust wird in dB angegeben.

e Unterdriickung
Die Unterdriickung (engl. rejection) bezeichnet die Differenz zwischen der Leistung
der gewiinschten Harmonischen und der Leistung einer unerwiinschten Harmoni-
schen am Ausgang des Vervielfachers. Die Unterdriickung wird auf die jeweilige
Frequenz bezogen und in dBc angegeben.
Beispiel: die Differenz der gewiinschten Harmonischen und der unerwiinschten drit-
ten Harmonischen wird als 3 fy Unterdriickung bezeichnet.

e Isolation
Die Isolation (engl. isolation) bezeichnet im Gegensatz zur Unterdriickung die Dif-
ferenz zwischen Eingangssignalleistung und Ausgangsleistung einer unerwiinschten
Harmonischen; die Angabe erfolgt in dB.
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Beispiel: die Differenz zwischen Eingangssignalleistung und der Leistung der un-
erwiinschten dritten Harmonischen am Ausgang wird als 3 fy Isolation bezeichnet.

A

Pin Y ry
% Konversionsverlust / dB
© v
-~ Pout b
:8: Isolation / dB
@ Unterdriickung / dBc
9

Pnf - =

Abbildung 5.2.: Zusammenhang zwischen den verwendeten Begriffen.

Wie unschwer zu erkennen ist, sind Unterdriickung und Isolation eng miteinander ver-
bunden; die Isolation ergibt sich aus der Addition von Konversionsverlust und Unter-
driickung, siehe Abbildung 5.2. Dabei bezeichnet P;, die Eingangsleistung der Grund-
frequenz, P,,; die Ausgangsleistung der erwiinschten Harmonischen. P, steht stellver-
tretend fiir die Leistung einer beliebigen der unerwiinschten Harmonischen.

Es sei angemerkt, dass die hier aufgestellten Definitionen sich aus dem Versténdnis der
Begriffe der Datenblétter der verwendeten Bauteile ergeben [19], [26]; es kann durchaus
sein, dass andere Hersteller die Begriffe in einem anderen Zusammenhang verwenden
und die hiesigen Definition nicht mehr zutreffen.

5.3. Verdoppler

Der Frequenzverdoppler hat einen Eingangsfrequenzbereich von 0,80-1,50 GHz, am Aus-
gang dieses Zweigs stehen somit 1,60-3,00 GHz zur Verfiigung. Das Blockschaltbild in
Abbildung 5.3 gibt einen Uberblick iiber den Aufbau.

f., = 0,80 - 1,50 GHz f...= 1,60 - 3,00 GHz
P,,, =0dBm -1 dBm +14 dBm +0 dBm Pout =-2 dBm
0,75-1,55 GHz G = 15dB J CL=14dB l 1,55-3,05 GHz
o o
> O :'\ » X2 » >

~C | ~
Minicircuits Hittite
GAL-51F HMC 187 MS8

Abbildung 5.3.: Blockschaltbild des Verdoppler-Aufbaus.

Zu Beginn der Signalkette wird das Eingangssignal bandpassgefiltert. Das gefilterte Si-
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gnal wird mit Hilfe eines Gainblocks' verstirkt, um einen geniigend hohen Pegel am
Eingang des Verdopplers zu gewéhrleisten. Das verdoppelte Signal wird ein weiteres
Mal gefiltert, bevor es zur weiteren Verarbeitung zur Verfiigung steht. Die hier vorge-
stellte Reihenfolge wurde gewihlt, um den Verdoppler zusammen mit dem Gainblock
auf eine Platine setzen zu konnen. Ein weiteres Filter (Bandpass) zwischen Gainblock
und Verdoppler wiirde die universelle Verwendungsmoglichkeit einschrinken.

5.3.1. Realisierung

Als Verdoppler wurde ein SMD-Bauteil von HITTITE, das Modell HMC187MS8, aus-
gesucht. Bei diesem Bauteil handelt es sich um einen passiven Verdoppler, der ohne ex-
terne Spannungsversorgung auskommt. Dementsprechend ist es wichtig, einen geniigend
hohen Pegel am Eingang des Bauteils zur Verfiigung zu stellen. Die Tabelle zeigt die
wichtigsten Betriebsdaten des Verdopplers, die dem Datenblatt [19] entnommen wurden.

Eingangsleistung P, + 10dBm + 15dBm + 20dBm
Frequenzbereich f;, | 1,25-1,75GHz | 1,00-1,75 GHz | 0,80-2,00 GHz
Konversionsverlust 18dB typ. 14dB typ. 15dB typ.

Erste Messsungen mit dem Verdoppler, gespeist mit einem Signalgenerator, haben ge-
zeigt, dass ein Eingangspegel von P, = + 15dBm ausreichend ist und in der Praxis der
Frequenzbereich etwas groziigiger ausfillt. Auch der zu grofleren Pegeln hin steigende
Konversionsverlust ist ein Kriterium fiir die Wahl des mittleren Eingangspegels.

Die Signalkette des Verdoppler-Zweigs wurde in Abschnitt 5.3 schon kurz vorgestellt. In
der folgenden Auflistung sollen noch einmal die Parameter zusammengefasst werden.

e Eingangsfrequenzbereich f;, = 0,80-1,00 GHz
e Ausgangsfrequenzbereich f,,; = 1,60-3,00 GHz
e Eingangspegel P;,, = 0dBm

e Ausangspegel P,,; = 0dBm

Als Eingangssignal dient das Ausgangssignal der PLL. Dieses hat einen Pegel von ca. Py,
= 0dBm. Am Anfang der Verdopplerkette wird das Signal bandpassgefiltert. Es folgt
ein Gainblock, also eine Verstirkerstufe mit fester Verstirkung. Zum Einsatz kommt ein
GAL-51F, ein MMIC-Verstarker in SMD-Bauform von MINI-CIRCUITS. Vorteil dieser
Gainblocks ist, dass sie am Ein- und Ausgang iiber den kompletten Arbeitsbereich des
Verstirkers 50 (2-angepasst und unbedingt stabil sind.

Die duflere Beschaltung und das Layout gestalten sich nicht aufwéndig, neben der DC-
Zufiihrung, die eine HF-Drossel und einen Widerstand zur Strombegrenzung beinhaltet,

!Umgangssprachliche Bezeichnung fiir einen Verstiirker-Schaltkreis mit definiertem Eingangs- und
Ausgangswiderstand.
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werden in die Signalleitungen noch Kondensatoren gesetzt, die die Hochfrequenz und
die Gleichspannung entkoppeln.

Nach dem Verdoppler, der zusammen mit dem Gainblock auf einer Platine integriert
wurde, folgt noch ein Bandpassfilter, um ungewollte Harmonische und die Grundfre-
quenz am Ausgang zu unterdriicken.

Das Layout von Gainblock und Verdoppler wurde ebenfalls im Layouteditor Eagle [16]
erstellt, das Schaltbild befindet sich im Anhang. Als Basismaterial wurde FR4? verwen-
det.

5.3.2. Messung

Die Messungen an der Verdopplerschaltung wurden mit Hilfe eines Signalgenerators und
eines Spektrumanalysators gemacht.

Ausgangsspektrum

Fiir alle folgenden Messungen wurden bei verschiedenen Eingangsfrequenzen wurde eine
Ausgangsleistung des Signalgenerators von 0 dBm gewéhlt.

Abbildung 5.4 zeigt das Ausgangsspektrum der Verdopplerschaltung mit einer Eingangs-
frequenz f;, = 820 MHz.

@ *REW 1 MHz Hark=xr 1 [T1l]
*UEW 10 MH= —2.75 4Fm

Re £ 0 dFm Attt 20 4B SIWT 80 m= 1.540000000 GH=

Dalta [ [T1]
-15| 20 4B
s =84l ODOOOOO0O0 MH “

a4
4

Center &.153408 GHsz 400 MH=/ Span 4 GHz

Abbildung 5.4.: Ausgangsspektrum mit f;,, = 820 MHz.

2Standard-Basismaterial mit ¢, = 4,7.
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Die fy-Unterdriickung, also der Abstand zwischen verdoppelter Ausgangsfrequenz und
unterdriickter Eingangsfrequenz, betrigt 16,3 dB. Dieser kleine Abstand ist darauf zuriick-
zufiithren, dass der Betrieb in diesem unteren Frequenzbereich laut Datenblatt erst mit
einer Eingangsleistung von 20dBm am Eingang des Verdopplers empfohlen wird, hier
aber eine Eingangsleistung von 15 dBm anliegt. Aus Kapitel 4 ist bekannt, dass die PLL-
Schaltung im unteren Frequenzbereich eine Ausgangsleistung von ungefihr 3 dBm hat;
es kann angenommen werden, dass die Eingangsleistung am Verdoppler bei Verwendung
der PLL etwas hoher ausfillt und somit der Bertieb im unteren Frequenzbereich besser
wird.

Die 3f;-Unterdriickung betrégt 15dB. Diese liegt bei 2,46 GHz und somit noch im
Durchlassbereich. Ein nachfolgendes Bandpassfilter wird bis zu einer Eingangsfrequenz
von 1 GHz diese Frequenzanteile nicht unterdriicken kénnen. Aber auch hier kann der
zuvor genannte Zusammenhang mit der hoheren Ausgangsleistung der PLL hinzuge-
nommen werden, die Unterdriickung ungewollter Harmonischer f#llt bei einer héheren
Eingangsleistung am Verdoppler besser aus.

Die 4 fo-Unterdriickung (3,28 GHz) betréigt 18 dB. Da die dritte Harmonische aulerhalb
des Durchlassbereichs (1,6-3,0 GHz) liegt, kann sie mit einem nachfolgenden Bandpass-
filter noch zuséatzlich unterdriickt werden.

In Abbildung 5.5 wurde ein Eingangssignal mit f;, = 1180 MHz angelegt.

@ *RBEW 1 MH=z Marker 1 [T1]
*WEW 10 M= 0. 71 d4dFEm

Ee £ 0 dEm Attc 1320 dB SWT 80 m= E.3261408000 GH=

Delta F [T1]
-2l 72 4dE
|- 1| 1msantbes cu| B

Cantay Z_BE500E6015 GH= 400 MH=/ Span 4 GH=

Abbildung 5.5.: Ausgangsspektrum mit f;, = 1180 MHz.

Die Unterdriickung der Grundfrequenz (21,7 dB) und ungewollter Harmonischer (besser
20dB) fiillt besser als bei 820 MHz aus. Auch liegt die zweite Harmonische (3,54 GHz)
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und somit auch alle hoheren Frequenzanteile auflerhalb des Durchlassbereichs und wer-
den von einem nachfolgenden Filter unterdriickt.
Abbildung 5.6 zeigt das Ausgangssignal bei einer Eingangsfrequenz f;, = 1460 MHz.

<§§> “RFEW 1 MH= Marker 1 [T1]
“YEW 10 MH=z 1.50 dEm

Ref 0 dFm Attt 20 4B 1 SWT A0 m= Z.89Z0000000 GH=

Delta F [T1]
—-251 45 4dE
B 1| amannohon cue|EE

Cantar 2 GH=z 400 MH=/ Span 4 GH=

Abbildung 5.6.: Ausgangsspektrum mit f;, = 1460 MHz.

Die Unterdriickung féllt bei der Grundfrequenz und bei den ungewollten Harmonischen
> 25dB aus, was vollig ausreichend ist. Zudem kann ein nachfolgendes Filter weitere
Unterdriickung ermoglichen.

Vergleich zwischen gemessenen Werten und den Werten aus dem Datenblatt

Die folgende Tabelle vergleicht gemessene Werte mit dem aufgebauten Verdoppler mit
den Angaben des Datenblatts.

eigene Messung | Datenblatt | Einheit
Konversionsverlust 14 14 dB
fo Unterdriickung 22 31 dBc
3 fo Unterdriickung 25 38 dBc
4 fy Unterdriickung 26 26 dBc

Die Unterdriickung unerwiinschter Harmonischer féllt in der Messung etwas schlech-
ter aus als die Angaben im Datenblatt. Dies spielt aber weiter keine Rolle, da die
gemessenen Werte fiir diese Anwendung vollkommen ausreichen.
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5.4. \Verdreifacher

Der Frequenzverdreifacher, der im dritten Zweig realisiert wird, hat die Aufgabe, den
Eingangsfrequenzbereich von 1,00 - 1,43 GHz auf 3,00-4,30 GHz zu verdreifachen.

Der Aufbau des Zweigs entspricht ungefihr dem des Verdopplerzweigs: zu Beginn wird
das Eingangssignal bandpassgefiltert und anschliefend verstéirkt, um am FEingang des
Verdreifachers den benétigten Pegel zu erhalten. Nach der Verdreifachung wird das Aus-
gangssignal ein weiteres Mal gefiltert. Abbildung 5.7 zeigt den schematischen Aufbau.

f,=1,00-1,43 GHz f.. = 3,00 - 4,30 GHz
P, =0dBm +15 dBm +14 dBm +2 dBm P,,=+0dBm
0,95-1,50 GHz G=15dB CL=12dB 2,95-4,35 GHz

> | ~_

N > —{ X3 — N

[ I o
Minicircuits RFHIC
GAL-51F T1020

Abbildung 5.7.: Schematischer Aufbau des Verdreifachers.

Die Frequenzverdreifachung ist wie die Verdopplung, auf die nichtlinearen Effekte, wel-
che in Kapitel 5.1 erldutert sind; auch hier basiert der Effekt auf der Verwendung der
nichtlinearen Kennlinie eines Bauteils.

Bei der Recherche nach Bauteilen bot sich der Verdreifacher T1020 des koreanischen
Herstellers RFHIC [26] an. Die Eckdaten entnimmt man der Tabelle. Auch dieses Bau-
teil ist, wie der Verdoppler, passiv ausgelegt, zum Betrieb bendtigt man keine externe
Spannungsversorgung.

Eingangsleistung P, | + 15dBm
Frequenzbereich f;, | 1,0-2,0 GHz
Konversionsverlust 12dB

Bei der Anfrage beim deutschen Vertrieb stellte sich aber heraus, dass dieses Bauteil
nicht lieferbar ist. Da es auf dem Markt auch kein vergleichbares Modell eines anderen
Herstellers gab (Stand Juli 2003), wurde der Verdreifacher selbst entworfen.

5.4.1. Realisierung

In [18] wird zur Erzeugung ungeradzahliger Vielfachen die Verwendung eines antiparal-
lelen Diodenpaars vorgeschlagen. Die Wirkungsweise ist dort erldutert.

Fiir den Frequenzverdreifacher wurde ein antiparalleles PIN-Diodenpaar ausgewéhlt.
PIN-Dioden werden normalerweise fiir Schalt- und Dampfungsvorginge verwendet. Sie
eignen sich aber auch zur Frequenzvervielfachung [20].

Die Wahl fiel auf das Diodenpaar HSMP-3822 von AGILENT [11]. Dieses Paar aus
baugleichen Dioden wird in einem SOT-23 Gehduse geliefert. Die Dioden werden im
Layout zwischen Signalleitung und Durchkontaktierungen zur Masse angebracht.
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Erste Messungen des Diodenpaares ergaben schon vielversprechende Ergebnisse. Das
Paar wurde auf ein Substrat zwischen eine 50 (2-Microstripleitung und Masse gesetzt.
Abbildung 5.8 zeigt das Spektrum dieses Aufbaus, dabei wurde eine Eingangsfrequenz
von f;, = 1,25 GHz mit P, = 16 dBm gewéhlt.

@ “BEW 1 MHz Marker 1 [T1]
“TEW 10 MH= 4.72 4Bm
Ref 10 dFm Att 40 4F EWT 200 m= 1.140000000 GH=

1 Delta f [T11]
A -alaz 4B

aananhon cHe | EE

Center 5§ GH=z 1 GH=/ Span 10 GH=z

Abbildung 5.8.: PIN-Diodenpaar angeregt mit f;, = 1,25 GHz, P,,; = 16dBm.

Anpassung

Der Entwurf von Anpassnetzwerken erfordert die Kenntnis der S-Parameter des an-
zupassenden Zweitors. Fiir das Diodenpaar HSMP-3822 gibt der Hersteller keine S-
Parameter-Datenséitze an. Eigene Messungen der S-Parameter waren nicht méglich, da
die vorhandenen vektoriellen Netzwerkanalysatoren® nicht fiir Messungen von Grofsi-
gnalparametern ausgelegt sind und ein Umbau sich sehr umstindlich gestalten wiirde.
Die maximale Ausgangsleistung betrigt 0 dBm, der Betrieb des Diodenpaares erfordert
aber ungefihr 15dBm. Daher wurde nach einer anderen Moglichkeit gesucht. Das Di-
odenpaar wird im Folgenden vereinfacht als Diode bezeichnet.

Die allgemeinen Aussagen iiber Frequenzvervielfacher aus Abschnitt 5.1 kénnen auch
hier wieder hinzugezogen werden: der allgemeine Aufbau besteht neben dem frequenzer-
zeugendem Element (der Diode) aus Anpassnetzwerken, Idler-Kreisen und Filtern. Bei
breitbandigen Vervielfachern werden die Idler-Kreise weggelassen und deren Funktion
durch die anderen Blocke verwirklicht. Da es nun wegen fehlender Datensétze nicht

SHP 8510C, HP 8722D
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moglich ist, die Anpassnetzwerke zu simulieren, soll auch deren Funktion von den letzt-
lich verbleibenden Blocken, den Filtern am Eingang und Ausgang, iibernommen werden.

f- fout

&

Abbildung 5.9.: Blockschaltbild des Verdreifachers mit PIN-Dioden.
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Betrachten wir in Abbildung 5.9 das Tiefpassfilter am Eingang. Dieses ldsst die Grund-
frequenz passieren und zur Diode gelangen. Nun enstehen an der Diode durch die Nicht-
linearitéit harmonische Frequenzanteile der Grundfrequenz. Neben ungeradzahligen Har-
monischen enstehen aber auch geradzahlige. Diese harmonischen Anteile breiten sich zu
beiden Seiten der Diode aus.

Das Tiefpassfilter stellt fiir diese Anteile eine grofle Impedanz dar. Sie werden reflektiert
und laufen zuriick zur Diode. Dort bilden sie Mischprodukte und somit auch weitere
Leistungsanteile in der zweiten Harmonischen.

Am Ausgang kommt ein Bandpassfilter zum Einsatz, dessen Durchlassbereich dem Fre-
quenzbereich der zweiten Harmonischen entspricht. Auch hier werden alle weiteren Fre-
quenzanteile (auch die Grundfrequenz) reflektiert und wieder der Diode zugefiihrt.

Die Filter haben daher drei Aufgaben: Unterdriickung ungewollter Frequenzanteile, Re-
flexion dieser Anteile zur Diode zuriick und Anpassung der Diode. Die ideale Position
der Diode zwischen den beiden Filtern wurde durch Ausprobieren bestimmt: durch Ver-
schieben der Diode entlang der Verbindungsleitung wurde versucht, eine Stelle zu finden,
an der sowohl der Konversionsverlust moglichst gering als auch die Unterdriickung un-
gewollter Frequenzen moglichst grof§ ist.

Der Verdreifacher wurde auf RO3203*, einem HF-Substrat aus Keramik und Glasfa-
ser mit €, = 3,02, aufgebaut. Zu Beginn wurden die Filter in Microstriptechnik einzeln
aufgebaut. Nach deren Optimierung wurde die Schaltung, bestehend aus Diodenpaar,
Tiefpass- und Bandpassfilter, komplett auf einem Triger aufgebaut.

5.4.2. Messungen

Wie beim zuvor besprochenen Frequenzverdoppler soll der Frequenzverdreifacher an-
hand einiger gemessenen Daten spezifiziert werden. Dabei werden die gemessenen Daten
mit den Daten des nicht lieferbaren Verdreifachers T1020 von RFHIC verglichen.

4Rogers Corporation
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Verwendete Filter

Wichtiger Bestandteil des Verdreifachers sind die verwendeten Filter, ein Tiefpass am
Eingang und ein Bandpass am Ausgang. Das Tiefpassfilter hat die Aufgabe, die Grund-
frequenz mit f,,.. = 1,5 GHz durchzulassen und hohere Frequenzanteile zu sperren. Das
Bandpassfilter am Ausgang hat einen Durchlassbereich von 2,95-4,35 GHz und lasst le-
diglich die Frequenzanteile der zweiten Harmonischen 3 f, passieren.

Die Filter werden in Kapitel 6 ndher vorgestellt.

Betrachtung verschiedener Ausgangsspektren

Am Besten lisst sich die Funktion des Verdreifachers anhand von gemessenen Daten
aufzeigen. Dabei wurden im Folgenden bei drei verschiedenen Frequenzen die jeweiligen
Ausgangsspektren auf einem Spektralanalysator dargestellt.

Die Auswahl der Frequenzpunkte wurde so getroffen, dass sie den gesamten Arbeitsbe-
reich des Verdreifachers représentieren. Im Folgenden werden Messungen bei Eingangs-
frequenzen von 1,02 GHz, 1,25 GHz und 1,41 GHz gezeigt. Dabei betrug die Eingangs-
leistung +16 dBm.

o fin=102GHz
Die erste Eingangsfrequenz betriagt f;, = 1,02 GHz. Damit steht am Ausgang als
zweite Harmonische f,,; = 3,06 GHz zur Verfiigung. Abbildung 5.10 zeigt das Aus-
gangsspektrum.

Gut zu sehen ist die zweite Harmonische bei 3,06 GHz mit einem Pegel von -1,9 dBm.
Weiterhin sieht man bei 4,08 GHz die dritte Harmonische mit einem Pegel von
-32dBm und bei 5,10 GHz die vierte Harmonische mit einem Pegel von ca. -39 dBm.
Die dritte Harmonische liegt noch im Durchlassbereich des Bandpassfilters, sie bil-
det sich aber durch den antiparallelen Aufbau des Verdreifachers kaum aus.

In beiden Fillen ist die Unterdriickung besser 30 dBc und damit hier ausreichend.

o fin=1,25GHz
In Abbildung 5.11 wurde eine Eingangsfrequenz 1,25 GHz gewéhlt, somit liegt die
zweite Harmonische bei 3,75 GHz.

Die Leistung der zweiten Harmonischen betrégt dabei 1,9 dBm, weitere Harmo-
nische sind bis zu einem Pegel von -40dBm nicht zu sehen. Diese gute Unter-
driickung ist unter anderem auch auf die Verwendung des Bandpassfilters am
Ausgang zuriickzufiihren, denn alle Harmonischen oberhalb der zweiten liegen au-
Berhalb dessen Durchlassbereiches.

e fi, =1,41GHz
Die letzte Abbildung 5.12 stellt den oberen Frequenzbereich des Verdreifachers
dar.
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Abbildung 5.10.: Ausgangsspektrum des Verdreifachers, f;, = 1,02 GHz.
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Abbildung 5.11.: Ausgangsspektrum des Verdreifachers, f;, = 1,25 GHz.
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Abbildung 5.12.: Ausgangsspektrum des Verdreifachers, f;, = 1,41 GHz.

Die zweite Harmonische bei 4,23 GHz hat einen Pegel von -1,6 dBm. Lediglich die
erste Harmonische bei 2,82 GHz ist im Spektrum sichtbar, ihre Leistung betrigt

ca. -32dBm.

5.4.3. Vergleich mit RFHIC T1020

Die folgende Tabelle stellt einen Vergleich auf zwischen den Datenblattangaben des
T1020 und den gemessenen Daten des selbstentwickelten Verdreifachers.

PIN | T1020 | Einheit
Konversionsverlust | 16 14 dB
fo Unterdriickung | >40 3 dBc
2 fo Unterdriickung | >40 27 dBc
4 fy Unterdriickung | >40 28 dBc
5 fo Unterdriickung | >40 16 dBc

Der Konversionsverlust fillt beim PIN-Dioden-Verdreifacher etwas schlechter aus; dafiir
ist die Unterdriickung aller weiteren Frequenzanteile besser als die des T1020 von RF-
HIC. Dies ist aber auch darauf zuriickzufiihren, dass der PIN-Dioden-Verdreifacher
schon Filter am Eingang und Ausgang zur Unterdriickung beinhaltet. Dies ist bei den
Daten des T1020 nicht der Fall.



6. Filter

Das Anwendungsspektrum von Filtern in der Elektrotechnik und insbesondere in der
Hochfrequenztechnik ist sehr grof3. Filter sind in ihrer vielfachen Ausfiihrung nicht mehr
wegzudenken und ein wichtiger Bestandteil vieler Konzepte.

Im Rahmen dieser Diplomarbeit wurden mehrere Filter entwickelt und aufgebaut. Dabei
wurden Tiefpassfilter mit konzentrierten Komponenten (Induktivititen, Kapazitéiten)
und Tiefpass- und Bandpassfilter in Microstriptechnik realisiert. Zu Beginn des Kapitels
wird auf den Entwurf diskreter Filter eingegangen, bevor dann ausfiihrlicher die Synthese
von Microstripfiltern gezeigt wird.

6.1. Diskret aufgebaute Filter

Diskret aufgebaute Filter werden auch als LC-Filter bezeichnet, da sie mit Hilfe von
konzentrierten Komponenten, d. h. mit Induktivitidten (L) und Kapazitéiten (C), reali-
siert werden. Thr Einsatz bei Verwendung von Standardkomponenten umfasst den Fre-
quenzbereich von DC - 1 GHz, oberhalb werden die Werte der Bauteile sehr klein und
deren Ungenauigkeit nimmt zu. Parasitire Effekte durch Leitungen und Anschlusspads
usw. haben deutlichen Einfluss.

Die Berechnung der Komponenten lisst sich mit einer Vielzahl von Tools durchfiihren;
dabei konnen neben der Filterform und Filterfunktion (Chebyshev, Bessel, Butterworth
usw.) auch die Ordnung und der Aufbau beliebig gewihlt werden.

P nmn NN Y

Abbildung 6.1.: Tiefpass Grundschaltung.

Ausgangspunkt der Berechnung ist die normierte Tiefpass-Grundschaltung in Abbil-
dung 6.1'. Von dieser Standardform lassen sich durch Frequenztransformation sowohl
Hochpass- als auch Bandpassfilter ableiten. Die Charakteristik des Filters wird mit Hilfe
von Wertetabellen, in denen normierte Werte der Elemente abgelegt sind, bestimmt.

Auf dem Markt gibt es eine Vielzahl von kommerzieller Filtersynthesesoftware. Zur Be-
rechnung einfacher LC-Filter wird hier auf ein Tool zuriickgegriffen, welches als Freeware

!Eine mégliche Darstellung.

26
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im Internet erhéltlich ist. Die hier vorgestellten und realisierten Filter wurden mit “Elsie
Filter® [17] berechnet und optimiert, bevor sie aufgebaut und vermessen wurden.

6.1.1. Tiefpass

Fiir die Verwendung im DDS-Block wurden Tiefpésse mit Eckfrequenzen von 10 MHz
und 50 MHz mit SMD-Bauteilen aufgebaut. Der Designprozess sah in beiden Fillen fol-
gendermaflen aus:

e Berechnung der Komponenten mit Elsie
e Aufbau des Filters auf FR4
e Messung der Filterkurve mit Hilfe des Netzwerkanalysators

e Korrektur der Werte, um gewiinschten Filterverlauf zu erhalten

6.1.2. Realisierung

Beide Filter haben eine Chebyshev-Charakteristik mit 0,1 dB Ripple im Durchlassbe-
reich.

e Tiefpass f. = 10,8 MHz
Das Ausgangssignal des DDS beinhaltet neben dem 10 MHz-Vergleichssignal héher-
frequente Mischprodukte. Diese werden mit einem Tiefpassfilter 5. Ordnung mit
einer Eckfrequenz f. = 10,8 MHz unterdriickt.

4,7 uH 4,7 uH
10puH  1.0pH

. nmm nmm .
| | | 1,0 pH 1,0 pH
338 pF | 582 pF| 338 pF| 330 pF | 330 pF | | 330 pF | 330 pF

(a) Berechnete Werte. (b) Realisierte Werte.

Abbildung 6.2.: 10,8 MHz-Tiefpass.

Abbildung 6.2(a) zeigt den schematischen Aufbau des Filters. Die Realisierung
des Filters mit Standard-Komponenten zeigte einen abweichenden, weniger be-
friedigenden Verlauf. Die Cut-Off-Frequenz f. lag zu niedrig und beddmpfte das
Ausgangssignal. Durch Optimieren der Bauteilgrofien wurde aber der gewiinschte
Verlauf realisiert.

Abbildung 6.3 vergleicht die Transmission S9; des Filters. Die gestrichelte Linie
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zeigt dabei den simulierten Verlauf mit den berechneten Komponentenwerten,
die durchgezogene Linie die gemessene Transmission des realisierten Filters. Die
aktuellen Bauteilwerte entnimmt man der schematischen Darstellung in Abbil-
dung 6.2(b).

m \

° \

g 30 )

2 : N\

? -40 ‘\\

5 90 N

'60 \\\\‘ > < M=
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 &0
Frequenz / MHz

Abbildung 6.3.: Transmission Sy; des 10,8 MHz-Tiefpasses.

e Tiefpass f. = 50,8 MHz
Das Clocksignal f., = 50 MHz fiir den DDS kommt von einem Signalgenerator.
Zur Unterdriickung harmonischer Anteile wird ein Tiefpassfilter 5. Ordnung mit
einer Eckfrequenz f. = 50,8 MHz eingesetzt. Die berechneten Werte sind in Ab-
bildung 6.4(a) dargestellt, Abbildung 6.5 gibt die simulierte Transmission durch
den gestrichelten Verlauf wieder.

Auch hier entsprach die Realisierung nicht ganz den Anforderungen; die Filterkur-
ve fiel zu tief aus, das 50 MHz-Signal wurde zu stark beddmpft. Durch Optimieren
der Bauteilwerte konnte die Cut-Off-Frequenz héher gelegt werden.

Die gemessene Transmission des realisierten Filters gibt Abbildung 6.5 wieder. Die
aktuellen Werte der Bauteile entnimmt man 6.4(b).
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Abbildung 6.4.: 50,8 MHz-Tiefpass.
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Abbildung 6.5.: Transmission Sy; des 50,8 MHz-Tiefpasses.
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6.2. Microstripfilter

Die Realisierung von Filtern in Microstriptechnik, also durch Leitungselemente, wird
dann interessant, wenn man in Frequenzbereiche kommt, in denen einerseits konzen-
trierte Elemente nicht mehr genau geung sind, aber auch die Leitungsgrofien kompakt
werden. Dies ist auch einer der grofien Vorteile von Microstripfiltern: kompakte Abmes-
sungen von ca. 700 MHz bis in den Terahertz-Bereich sind durch die kleine Wellenlénge
und geeignete Substratwahl kein Problem.

Der Entwurf von Microstripfiltern geht im Wesentlichen auf die Uberfiihrung von kon-
zentrierten in leitungsgebundene Elemente zuriick. Im Folgenden soll eine Herleitung
fiir die Tiefpass Grundschaltung gezeigt werden. Grundkenntnisse iiber Microstriplei-
tungen, wie sie z. B. in [14] und [28] vermittelt werden, werden vorausgesetzt.

Entwurf

Der praktische Entwurf gestaltet sich durch die Verwendung von Simulationssoftware
sehr komfortabel. Dabei wird das Filter schematisch aufgebaut, simuliert und optimiert.
Die Messergebnissse der Simulation kénnen in Diagrammen dargestellt werden, aus dem
schematischen Aufbau lédsst sich das Layout generieren.

Der Entwurf der Filter wurde mit ADS (Advanced Design System) von AGILENT
durchgefiihrt. Neben der Simulation eines Filters kdnnen zur Verbesserung der Eigen-
schaften Optimierungsverfahren eingesetzt werden. Weiterhin stellt ADS die Funktion
Tune (engl. Abstimmung) zur Verfiigung, die eine schrittweise Veréinderung von Bau-
teilwerten ermoglicht und das sofortige Simulationsergebnis darstellt.

6.2.1. Stepped Impedance Tiefpass

Eine Moglichkeit, Tiefpassfilter in Microstriptechnik zu realisieren, ist der Aufbau so-
genannter Stepped Impedance Filter [21]. Diese Filterstruktur besteht aus sich abwech-
selnden Leitungsabschnitten grofler und kleiner Impedanz.

Wir betrachten einen Abschnitt eines Leitungsstiicks mit dem Wellenwiderstand Z und
kurzer elektrischer Linge 5l (in rad), wie in Abbildung 6.6 als Ersatzschaltbild dar-
gestellt. Dabei wird das Leitungsstiick beidseitig mit einer Leitung mit Z = Z, abge-
schlossen.

e Wellenwiderstand Z}, > Z; (h=high)
Das Ersatzschaltbild kann vereinfacht werden durch eine in Reihe geschaltete In-
duktivitit, siehe Darstellung 6.7(a).

e Wellenwiderstand 7; < Z, (1=low)
Das Ersatzschaltbild kann vereinfacht werden durch eine parallel geschaltete Ka-
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Z,

Z,
— oMM/ MMN—o] I

Abbildung 6.6.: Standard-TP als Leitungsstiick.

(a) Ersatzschaltbild.

Z, Z, Z,
N

(b) Uberfiihrung in Microstrip-Leitung.

Abbildung 6.7.: Vereinfachung fiir groflen Wellenwiderstand Z,.
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pazitét, sieche Darstellung 6.8(a).

Z, Z,

— |- — I

(a) Ersatzschaltbild.

Z, Z, Z,

(b) Uberfithrung in Microstrip-Leitung.

Abbildung 6.8.: Vereinfachung fiir kleinen Wellenwiderstand Z;.

Wir kénnen nun unter den getroffenen Annahmen die Elemente eines Tiefpassfilters
durch Elemente in Microstriptechnik ersetzen. Dabei wird die Induktivitéit, wie in 6.7(b)
dargestellt, durch ein Leitungsstiick hoher Impedanz, die Kapazitéit, wie in 6.8(b) dar-
gestellt, durch ein Leitungsstiick niedriger Impedanz ersetzt.

Designvorschrift

In Abhéngigkeit vom gewéhlten Substrat bestimmt man die kleinste und die grofite
Impedanz. Dabei hingt die grofite realsierbare Impedanz Z;, von der kleinsten noch rea-
lisierbaren Leiterbreite w ab. Die kleinste Impedanz 7, die in Microstriptechnik durch
eine breite Leitung festgelegt wird, ist nicht so kritisch. Die Leitung sollte aber nicht zu
breit gewahlt werden, um die Entstehung transversaler Moden zu verhindern.

Nach Ermittlung der Impedanzwerte konnen die Léingen der Leitungsabschnitte (]
berechnet werden. Die gewiinschte Filtercharaktaristik kann durch Wahl der entspre-
chenden normierten Werte gg, g1, . . ., die aus Filtertabellen entnehmbar sind, festgelegt
werden.

Fiir kurze Leitungsabschnitte kleiner Impedanz (kapazitiv) gilt

Ble = g2t Jrad (6.1)

1
Zy
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fiir kurze Leitungsabschnitte groer Impedanz (induktiv) gilt

7,
Bl = gi=" /rad (6.2)
Zy,

Anhand dieser Werte lassen sich die entsprechenden Microstripsegmente bestimmen
und das Filter aufbauen. Abbildung 6.9 zeigt den schematischen Aufbau eines Stepped

Impedance Tiefpasses.

Abbildung 6.9.: Schematischer Aufbau eines Stepped Impedance Tiefpasses.

Realisierung

Der hier vorgestellte Tiefpass wird am Eingang des Verdreifachers eingesetzt. Der Ein-
gangsfrequenzbereich des Verdreifachers betriagt 1,00-1,43 GHz, die Cut-Off-Frequenz
des Tiefpasses wurde mit f. = 1,6 GHz etwas hoher gewihlt. Das Filter ist ein Tief-
passfilter siebter Ordnung, es hat vier Abschnitte hoher Impedanz und drei Abschnitte
niedriger Impedanz.

Realisiert wird das Filter auf RO3203% mit &, = 3,02. Die Substraththe betriigt h =
0,762 mm. Damit erhalten wir folgende Impedanzwerte:

Z() = 50Q Wy = 1,88 mm
Zp= 134Q w, = 0,20mm
Zy= 79 w = 21,60mm

Ausgangspunkt fiir die Filtercharakteristik ist die normierte Darstellung® des Tiefpasses,
sieche Abbildung 6.10. Dieses Filter siebter Ordnung hat eine Chebyshev-Charakteristik
mit 0,1dB Ripple.

Wir entnehmen der Darstellung die normierten Werte der Komponenten:

g1 = 1,181
gr2 = 2,097
gc1 = 1,423
gc2 = 1,573

2Rogers Corporation

3Normierung z; = g—o
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1,181 2,097 2,097 1,181
P fappp! ‘appg! ‘appp! nmn O
— — —
—— —— ——
1,423 1,573 1,423

Abbildung 6.10.: Normierte Darstellung eines Tiefpassfilters 7. Ordnung.

Wenden wir nun die Gleichungen 6.1 und 6.2 an, so kénnen wir schreiben:

o0
_ Zy __ A o
Blin= gz = 118157 =253
50
= Zo — 9097— £449°
Blrs gr2z, ,097134 9
1 7
lor = 14 - _— ___ 4 56°
Pler =" 307 1,42350
1
Blog = 4L = ’ £51°

902 %0 157350

Da sich go1 und goo auf die Admittanzwerte beziehen, wir aber mit Impedanzen rechnen,
setzen wir jeweils % ein.
Damit erhalten wir fiir die Leitungsabschnitte folgende Dimensionen:

Li: lpp = 900mm, wgp =0,2mm

Ly: o= 1598mm, wpe=0,2mm
Ci: len = 1,72mm, we; = 21,6 mm
Co: leg = 1,57Tmm, wee = 21,6 mm

Mit diesen Daten wurde in ADS das Filter schematisch aufgebaut. Nach der Optimierung
der Filtereigenschaften wurde das Filter mit den folgenden Dimensionen realisiert:

Li: g = 7,33mm, wp; =0,25mm
Ly: o= 16,68mm, wrs = 0,38 mm
Ci: ler = 2,00mm, wg = 23,38mm

Cy: o= 1,84mm, wee = 27,77 mm

Abbildung 6.11 zeigt die Reflexion S}; des Filters. Dabei stellt die gestrichelte Linie den
simulierten, die durchgezogene Linie den gemessenen Verlauf dar.

Die Anpassung S7; im Durchlassbereich ist fiir das realisierte Filter besser 16dB und
damit vollig ausreichend fiir die Anwendung.
In Abbildung 6.12 werden Simulation und Messung fiir die Transmission der Filters
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Abbildung 6.11.: Reflexion Sy; des Tiefpassfilter 1,6 GHz.

3,5

00 05 10 15 20 25 3.0
Frequenz / GHz

Abbildung 6.12.: Transmission Sy; des Tiefpassfilter 1,6 GHz.

3,5



- 66 - KAPITEL 6. FILTER

dargestellt.

Der Grafik entnimmt man, dass die Durchgangsddmpfung Sy; bis zur Grenzfrequenz
besser 0,5dB ist. Die Grenzfrequenz f, fillt in der Realisierung etwas niedriger aus,
was aber keinen Einfluss auf den Durchlassbereich hat, da die hochste Eingangsfrequenz
1,43 GHz betrégt. Sehr gut zu sehen ist auch die hohere Ddmpfung des Filters gegeniiber
der Simulation zu hoheren Frequenzen hin.

Abbildung 6.13 zeigt das realisierte Filter. Nach erfolgreichen Messungen wurde es in
die Verdreifacherschaltung integriert.

Abbildung 6.13.: Das auf RO3203 realisierte Tiefpassfilter mit f. = 1,6 GHz.

6.2.2. Bandpass

Fiir die Verwendung in den Vervielfacherstufen im dritten Block wurden Bandpassfilter
in Microstriptechnik entwickelt und aufgebaut. Im Rahmen dieser Arbeit wurden zwei
Varianten realisiert, die im Folgenden aufgefiihrt werden.

Coupled Line Bandpass

Das Coupled Line Filter besteht aus gekoppelten Leitungsstiicken, die bei Mittenfre-
quenz fy die Lénge A/2 haben. Die Linge der Kopplung zwischen benachbarten Leiter-
paaren betrédgt A/4. Abbildung 6.14 zeigt den schematischen Aufbau.

Dieser Filtertyp eignet sich fiir kleine bis mittlere Bandbreiten (kleiner 40 %). Je nach
Frequenzbereich und Anforderungen fallen die Filter recht groff aus. Die Ordnung des
Filters wird durch die Anzahl der \/2 langen Resonatoren bestimmt. Dabei werden bei
héheren Ordnungen die Flanken des Filters steiler und die Bandbreite grofier. Die Rea-
lisierung ist nur in Microstriptechnik moglich.
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| N2
N4

Abbildung 6.14.: Schematischer Aufbau eines Coupled Line Bandpasses.

Die Herleitung dieses Filters und dessen Entwurf ist in [22] gegeben. Im Rahmen dieser
Ausarbeitung soll der praktische Entwurf mit Hilfe von EDA-Software (Electronic De-
sign Automation) gezeigt werden. Dabei wird die Realisierung anhand eines Beispiels
vorgestellt.

Ausgangspunkt des Entwurfs ist die Festlegung der Parameter, der Filtercharakteristik
und die Auswahl des Substrats. Als Variablen dienen in erster Linie die Leiterbreiten w;
der Leitungsstiicke und die Schlitzbreiten s; zwischen den Leitern. Ublicherweise werden
alle Resonatoren mit der gleichen Leiterbreite gewéhlt.

Die Auswahl des Substrats beziiglich der Dielektrizitéitszahl €, und der Substrathohe
h entscheidet auch die geometrischen und fertigungstechnischen Eigenschaften des Fil-
ters. Ein grofies €, fiihrt zu einer kompakten Grofle des Filters (Wellenldngenverkiirzung
im Dielektrikum), die Leitungslingen und die Leiterbreiten werden kleiner. Ein klei-
nes h fiithrt ebenfalls zu kleinen Leiterbreiten. Hier muss also ein Kompromis zwischen
geometrischer Grofle und der fertigungstechnischen Machbarkeit gefunden werden. Dies
fallt besonders beim Entwurf breitbandiger Filter ins Gewicht, denn die Breitbandigkeit
fordert neben einer hohen Ordnung des Filters auch eine starke Kopplung, die sich in
Form kleiner Schlitzbreiten s; ausdriickt.

Realisierung

Das Filter, das im Folgenden beschrieben wird, wurde als Ausgangsfilter in der Ver-
dreifacherschaltung aus Kapitel 5 verwendet. Seine Aufgabe besteht darin, nur die
erwiinschte dritte Harmonische des Fingangssignals passieren zu lassen und alle wei-
teren Frequenzanteile zu sperren.

Der Ausgangsfrequenzbereich der dritten Harmonischen betrigt 3,00-4,30 GHz. Fiir das
Filter wurde dadurch ein Durchgangsfrequenzbereich von 2,95-4,35 GHz gewéhlt. Auf-
gebaut wurde ein Filter fiinfter Ordnung, als Substrat wurde RO3203 mit ¢, = 3,02
ausgewahlt.

Die Ausgangsdimensionen wurden sowohl fiir alle Schlitze s; als auch fiir alle Leitungs-
breiten w; gleich gewahlt. Hier nutzte man die Moglichkeiten der Simulationssoftware,
Anderungen eines Parameters sofort im simulierten Ergebnis zu sehen. Ziele der Opti-
mierung in ADS waren im Durchlassbereich eine Durchgangsddmpfung von kleiner 1 dB
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und eine Anpassung besser 20 dB.

Erste Realisierungen zeigten, dass die Frequenzbereiche des simulierten und des rea-
lisierten Filters leicht zueinander verschoben waren, der Durchlassbereich lag in der
Realisierung etwas tiefer wie in der Simulation. Durch Verschieben des Durchlassberei-
ches des Filters um ca. 100 MHz konnte dies aber behoben werden.

Abbildung 6.15 vergleicht die Reflexionsergebnisse von Simulation und Messung am
realisierten Filter.

2

rel. Amplitude / dB

10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65
Frequenz / GHz

Abbildung 6.15.: Reflexion Sy; des Bandpassfilter 2,95-4,35 GHz.

Die Anpassung des realisierten Filters ist im Durchlassbereich ist durchgehend besser
10dB und véllig ausreichend fiir unsere Anwendung.

Abbildung 6.16 stellt die Transmission von Simulation und Messung am realisierten
Filter dar.

Im Durchlassbereich, der sich von ca. 2,9-4,4 GHz erstreckt, ist die Durchgangsdamp-
fung besser 2dB.

Berechnung der Bandbreite des realisierten Bandpasses:

44—-29CHz ,

41
3.65 GHz %

Das realisierte Filter zeigt Abbildung 6.17. das Filter ist an beiden Seiten mit einer
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Abbildung 6.16.: Transmission S,; des Bandpassfilter 2,95-4,35 GHz.

50 Q-Leitung abgeschlossen. Die Abmessungen der Leitungsstiicke entnimmt man Ab-
bildung 6.18.

Abbildung 6.17.: Das realisierte Bandpassfilter 2,95-4,35 GHz.
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I 1 (\/2)
E Leiterbreite w
w, s, Schlitzbreite s;
E— Schlitzbreite so

: Schlitzbreite s3

13,52 mm
0,20 mm
0,25 mm
0,26 mm
0,31 mm

Abbildung 6.18.: Dimensionen des realisierten Coupled Line Bandpasses.
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Interdigitalfilter

Interdigitalfilter bestehen aus bei Mittenfrequenz fy \/4-langen gekoppelten Leitungs-
stiicken, die abwechselnd auf einer Seite geerdet sind. Die einzelnen Leitungsstiicke wir-
ken als Resonatoren. Durch diese kurzen Leitungsldngen kénnen die Filter sehr kompakt
aufgebaut werden. Die Filter sind spiegelsymmetrisch am mittleren Leitungsstiick. Ab-
bildung 6.19 zeigt den schematischen Aufbau des Filters.

Il

Abbildung 6.19.: Schematischer Aufbau eines Interdigital Bandpassfilters.

N4

Dieser Filtertyp eignet sich fiir kleine bis grofie Bandbreiten (kleiner 70 %). Auch hier
wird iiber die Anzahl der Resonatoren die Ordnung des Filters und die Steilheit der Flan-
ken bestimmt. Interdigitalfilter lassen sich auf mehrfache Weise realisieren, in Microstrip-
, in Stripline- und in Hohlleitertechnik. Allen Interdigitalfiltern gemeinsam ist ein wei-
terer Durchlassbereich bei 3 fj.

Auch hier dient als Nachschlagewerk [22]. [12] stellt den Entwurf des Filters in Stripli-
netechnik vor, die allgemeinen Zusammenhénge konnen aber auch auf Microstripfilter
iibertragen werden. Die klassische Vorgehensweise ist die Berechnung der Leiter- und
Schlitzbreiten mit Hilfe der Kopplungskoeffizienten. Diese wiederum erhilt man aus den
zu Beginn gestellten Anforderungen an das Filter (Mittenfrequenz, Bandbreite, Charak-
teristik).

Man kann sich aber auch durch Verwendung von Simulationssoftware die aufwindige
Berechnung der Kopplungskoeffizienten ersparen. Das Filter wurd schematisch in ADS
aufgebaut, die Gréflen der Parameter wurden zu Beginn fiir jeweils alle Leiterbreiten w;
und alle Schlitzbreiten s; gleich gewéhlt. AnschlieBend wurde versucht, durch Simulation
und Optimierung den gewiinschten Filterverlauf zu realisieren.

Realisierung

Eingesetzt werden die Interdigitalfilter in diesem Konzept in den Vervielfacherzweigen.
Sie haben dort die Aufgabe, harmonische Frequenzanteile, die im VCO des PLL-Zweigs
entstehen, zu unterdriicken.

Zwei realisierte Interdigitalfilter werden vorgestellt.
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Das erste Filter wird am Eingang des Verdopplerzweigs eingesetzt. Der Eingangsfre-
quenzbereich umfasst 800-1500 MHz. Das Filter soll verhindern, dass unerwiinschte Fre-
quenzanteile in den nachfolgenden Verstirker und Verdoppler gelangen.

Die Bandbreitenanforderung an das Filter ist sehr hoch:

1500 — 800 MHz ,
1150 MHz

61 %

Bei der Simulation stellte sich heraus, dass ein Filter 5. Ordnung dieser Anforderung
geniigen wiirde.

Als Optimierungsziele wurden im Durchlassbereich eine Durchgangsddmpfung So; klei-
ner 1dB und eine Anpassung Si; besser 20dB angesetzt. Abbildung 6.20 zeigt den
Verlauf der Reflexion S;1, Abbildung 6.21 die Transmission S, des Filters. Dabei stellt
die gestrichelte Kurve die Simulation in ADS, die durchgezogene Kurve den gemessenen
Wert des realisierten Filters dar.

o \

© -20 e

o oy 1 ‘\ :’

2 v .

S E

£ =30 o

— En

" 40 o

i
'50 T T T T T T
0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

Frequenz / GHz

Abbildung 6.20.: Reflexion S;; des Interdigitalfilters 5. Ordnung.

Die Anpassung ist im gesamten Durchlassbereich besser 8 dB. Der Unterschied zur Si-
mulation ist unter anderem auch darauf zuriickzufiihren, dass der Ubergang zwischen
Anschlussbuchse und Leitungsstruktur nicht optimal ist und sich als Storstelle, an dem
Leistung am Eingang reflektiert wird, bemerkbar macht.

Der Durchgangsbereich fillt grundsétzlich in der Realisierung etwas kleiner aus als in
der Simulation, wie an in Abbildung 6.21 sieht. Das realisierte Filter hat einen Durch-
gangsbereich von 830-1520 MHz und beschneidet somit den unteren Frequenzbereich.
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Abbildung 6.21.: Transmission So; des Interdigitalfilters 5. Ordnung.

Die Durchgangsddmpfung bewegt sich zwischen 1-2dB.

Abbildung 6.22 zeigt das realisierte Filter. In Abbildung 6.23 sind die Dimensionen
des Filters aufgezeigt.
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Abbildung 6.22.: Interdigitalfilter 5. Ordnung, 800-1500 MHz.

1 (A/4) | 29,40 mm
Leiterbreite w; | 0,36 mm
Leiterbreite wy | 1,01 mm
Leiterbreite w3 | 1,31 mm
Leiterbreite wy | 1,07 mm
Schlitzbreite s; | 0,20 mm
Schlitzbreite sy | 0,49 mm
Schlitzbreite s3 | 0,57 mm

Abbildung 6.23.: Dimensionen des Interdigitalfilters 5. Ordnung.
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Zur Filterung der Grundfrequenz von 950-1600 MHz ist das folgende Filter gedacht.
Dieser Frequenzbereich wird im Vervielfacherzweig nicht weiterverarbeitet, das Filter
hat die Aufgabe, harmonische Frequenzanteile des in der PLL verwendeten VCOs zu
sperren.

Die Simulation in ADS zeigte, dass ein Filter 3. Ordnung den Anforderungen geniigt.
Auch hier fillt die Bandbreite des Filters recht grof§ aus:

1600 — 950 MHz ,

1
1275  MHz S

Die Optimierungsziele waren ebenfalls eine maximale Durchgangsdidmpfung von 1dB
und eine Anpassung besser 20 dB im Durchlassbereich.

Abbildung 6.24 vergleicht die Reflexion von Simulation (gestrichelt) und Messung (durch-
gezogen).
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Abbildung 6.24.: Reflexion S}, des Interdigitalfilters 3. Ordnung.

Die Anpassung ist hier besser als 10 dB. Deutlich sichtbar ist aber der Unterschied zwi-
schen Simulation und Messung im Durchlassbereich.

Die Transmission des Filters zeigt Abbildung 6.25. Auch hier wird die Messung am
realisierten Filter durch die durchgezogene Kurve dargestellt.

Wie schon in Abbildung 6.24 festgestellt wurde, fillt der Durchlassbereich des rea-
lisierten Filters kleiner aus als simuliert. Die untere Grenze liegt um ca. 80 MHz zu
hoch. Damit wird der untere Durchlassbereich beschnitten. Die Durchgangsddmpfung
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ist durchgehend kleiner 2 dB.
Abbildung 6.26 zeigt das auf FR4 realisierte Bandpassfilter. Die geometrischen Daten
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Abbildung 6.25.: Transmission So; des Interdigitalfilters 3. Ordnung.

sind Abbildung 6.27 entnehmbar.
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Abbildung 6.26.: Interdigitalfilter 3. Ordnung, 950-1600 MHz.

1 (A/4) | 26,05 mm
Leiterbreite w; | 0,40 mm
Leiterbreite wy | 1,34 mm
Leiterbreite w3 | 1,29 mm
Schlitzbreite s; | 0,26 mm
Schlitzbreite s, | 0,67 mm

Abbildung 6.27.: Dimensionen des Interdigitalfilters 3. Ordnung.
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Zusammenfassung und abschlieBende Worte

Die Synthese von Microstripfilter gestaltet sich mit EDA*-Software komfortabel. Trotz-
dem treten in Normalfall bei der Realisierung des Filters Unterschiede auf, die eine
Verbesserung des Designs verlangen.

Das Stepped-Impedance Tiefpassfilter wurde am Eingang des Verdreifachers eingesetzt.
Es basiert auf einer einfachen Struktur, die mit Hilfe der Simulationssoftware optimert
werden kann. Die Realisierung zeigte nur kleine Abweichungen beziiglich der Eckfre-
quenz, die sich bei Bedarf durch Anderung der Leitungsparameter weiter optimieren
lassen.

Bandpassfilter wurden im dritten Block zur Unterdriickung unerwiinschter Frequenzan-
teile eingesetzt. Dabei wurde im Grundfrequenz-Zweig ein Interdigitalfilter aufgebaut,
dessen Durchlassbereich noch nicht optimal ist, aber fiir erste Messungen ausreichte. Der
Verdopplerzweig wurde ebenfalls mit einem Interdigitalfilter ausgestattet. Auch hier war
der Durchlassbereich noch nicht optimal, fiir erste Messungen aber ausreichend. Auf ein
eingangsseitiges Bandpassfilter im Verdreifacherzweig wurde vorerst verzichtet, da das
eingesetzte Tiefpassfilter die gewiinschte Funktion erfiillte.

Die Realisierung eines Bandpassfilters am Ausgang des Verdopplers fiihrte bisher zu kei-
nem befriedigenden Ergebnis, da die Bandbreite sehr grof} ist (1,6-3,00 GHz) und noch
keine geeignete Struktur gefunden wurde. Hier besteht noch der Bedarf, weitere Struk-
turen aufzubauen und zu erproben. Am Ausgang des Verdreifachers hingegen wurde ein
Coupled Line Filter eingesetzt, welches den erwiinschten Durchlassbereich einhilt und
somit seine Funktion erfiillt.

Die vorgestellten Bandpassfilter sind fiir groie Bandbreiten (50 %) ausgelegt. Bei gekop-
pelten Leitungsstrukturen fiihrt dies zu einer starken Kopplung benachbarter Leiter, die
sich in der Realisierung durch sehr kleine Schlitzbreiten bemerkbar machen. Dies gilt
sowohl fiir Coupled Line Bandpisse als auch fiir Interdigitalfilter. Hier sind aber in der
Realisierung Grenzen gesetzt, die durch die Genauigkeit der Fertigung bestimmt werden.

Wie man in den Abbildungen 6.22 und 6.26 sehen kann, wurde der Massebezug der geer-
deten Leitungsstiicke mittels einer gemeinsamen Massefliche mit Durchkontaktierungen
zur riickseitigen Massefliche realisiert. Diese Losung ist erforderlich, da die Durchkon-
taktierung der einzelnen Leitungsstiicke mit Hohlnieten bei den geringen Leiterbreiten
nicht mehr moglich ist.

Die Durchlassbereiche der Interdigitalfilter sind noch nicht optimal, teilweise sind sie
verschoben oder aber noch zu schmalbandig. Vorteilhaft ist aber, dass die in Kapitel 4
vorgestellte PLL im unteren Frequenzbereich eine hohere Ausgangsleistung hat und
somit ein nachfolgendes Filter den Pegelverlauf glittet.

4Electronic Design and Automation



7. Gesamtbetrachtung

Ziel dieses Kapitels ist es, die zuvor erhaltenen Ergebnisse zusammenzufassen und somit
die Spezifizierung des noch ausstehenden vierten Blocks (Mischstufe und Vervielfacher
auf die Endfrequenz) zu ermdglichen. Dazu werden zu Beginn dieses Kapitels Messer-
gebnisse der ersten drei Blocke, die zuvor behandelt wurden, prisentiert.

Die Messungen wurden mit dem aufgebauten Prototyp, der einen Ausgangsfrequenzbe-
reich von 0,95-4,30 GHz liefert, durchgefiihrt.

7.1. Messungen

7.1.1. DDS und PLL

Im folgenden Abschnitt werden Ergebnisse der Messungen an DDS und PLL présentiert.
Dabei ist die Verschlechterung des PLL-Ausgangsspektrum durch DDS-Spurious von be-
sonderem Interesse. Diese Spurious, die sich schon im Ausgangssignal des DDS befinden,
wurden zuvor noch nicht aufgezeigt, da ihre Signalleistung im DDS-Ausgangssignal noch
nicht sehr grof} ist. Durch die Vervielfachung in der PLL-Schleife werden sie aber im Pe-
gel angehoben und dadurch im PLL-Ausgangsspektrum sichtbar.

Abbildung 7.1 zeigt das Ausgangsspektrum der PLL mit f,,; = 1200 MHz. Die Ver-
gleichsfrequenz feom, betrigt 10,0 MHz, die Clockfrequenz f.;, des DDS betrigt 50 MHz.
Fiir den Abtastfaktor R = fc”“ , der in Gleichung 3.5 eingefiihrt wurde, ergibt sich
R = 5. Aus den in Abschnitt 3 9. 2 aufgestellten Zusammenhéngen folgt somit, dass kei-
ne Spurious des DDS im Ausgangsspektrum erwartet werden, da R ganzzahlig ist.

Der N-Teiler der PLL hat dabei einen Wert von N = 120. Das Spektrum ist neben
dem Triger weitestgehend sauber. Die sichtbaren Spikes mit einem Abstand von 60 kHz
rithren nicht von dem Synthesizer, sondern von den im Labor verwendeten Schaltnetz-
teilen.

Veréndern wir nun die vom DDS generierte Vergleichsfrequenz auf f.,,, = 10,4 MHz,
erhalten wir mit N = 120 eine Ausgangsfrequenz f,,; = 1248 MHz. Der Abtastfaktor
R betriagt in diesem Fall 104 ~ 4,8. Aus 3.2.2 folgt somit, dass Spurious des DDS im
Ausgangsspektrum auftreten.

Wo liegen diese Spurious? Vor Auswertung des Spektrums werden zunichst die Fre-
quenzabstéinde berechnet.

79
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Abbildung 7.1.: PLL-Ausgangsspektrum bei f,,; = 1200 MHz.

Nach Gleichung 3.6 haben die Spurious erster Ordnung den Abstand
A fi1 ~ 1,9968 MHz (7.1)

Berechnet man als Néchstes den Abstand A fy der Spurious zweiter Ordnung, so erhilt
man

Af ~ 416 kHz (7.2)

Betrachtet man nun das Ausgangsspektrum der Messung in Abbildung 7.2, so sieht man
Spurious im Abstand von ca. 400 kHz vom Tréger.

Dieser Abstand stimmt mit dem Spurious-Abstand Afy; zweiter Ordnung, die zuvor
berechnet wurden, iiberein. Mit Gleichung 3.7 kénnen nun die absoluten Frequenzen
der Nebenlinien bestimmt werden:

fop2(n) =10,4MHz +n-416kHz n=1,2,3,... (7.3)
fop2(1) =10,4MHz + 416 kHz (7.4)
fop2(2) =10,4MHz + 832kHz (7.5)

Diese setzen sich mit steigendem n periodisch beidseitig des Trégers fort.

Die Bestimmung und Analyse der entstehenden Spurious gestaltet sich nicht immer
so einfach wie in dem oben beschriebenen Beispiel. Gleichung 3.7 bestimmt die abso-
luten Frequenzen der Spurious n-ter Ordnung. Liegen diese Frequenzen auflerhalb der
Nyquistbandbreite f /2, so werden sie an der Nyquistgrenze gespiegelt und erscheinen
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Abbildung 7.2.: PLL-Ausgangsspektrum bei f,,; = 1248 MHz.

wieder in der Niahe des Tragers. Dieses Phinomen liegt in der Natur des Aliasing.

Abbildung 7.3 zeigt das Spektrum des Trégers bei f,,; = 1171,2 MHz. Dabei wurde
die Ausgangsfrequenz des DDS auf f.,,, = 9,76 MHz eingestellt.

Beidseitig des Tréigers haben sich eine Vielzahl von Nebenlinien gebildet, deren Analyse
sich nicht mehr so einfach gestaltet wie im vorherigen Abschnitt. Der Abstand zwischen
Tréager und den Nebenlinien ist grofler 40 dBc.

Verbesserungen

Die durch den DDS verursachten Spurious, die im Ausgangsspektrum der PLL sichtbar
sind, verschlechtern das Ausgangssignal je nach Parametereinstellungen mehr oder we-
niger. Welche Moglichkeit besteht aber, diese Spurious, deren Ursachen in der Natur der
Synthetisierung und der Nichtidealitit der Komponenten liegen, zu unterdriicken oder
zu verhindern?

Die Spurious bilden sich symmetrisch um den Triger des DDS-Signals aus. Dabei wird
das Phasenrauschen des DDS durch die Vervielfachung in der PLL um 20log N ver-
schlechtert. Das Gleiche gilt fiir die Leistung der Nebenlinien. Die relative Lage der
Spurious verdndert sich durch die Frequenzvervielfachung nicht [25].

Nun besteht die Moglichkeit, durch Verédndern des Frequenzbereichs des DDS Abhil-
fe zu schaffen. Man wihlt die Breite des Ausgangsfrequenzbereiches so schmal, dass der
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Abbildung 7.3.: PLL-Ausgangsspektrum bei f,,; = 1171,2 MHz.

komplette Bereich von einem steilflankigen Bandpassfilter durchgelassen wird. So kénnte
man als Frequenzspanne einen Bereich von A f = 250kHz wihlen, womit eine Vielzahl
der entstehenden Spurious auflerhalb des Durchlassbereichs des Bandpasses liegen und
somit unterdriickt werden.

Die Einschrinkung des Frequenzbereichs des DDS wiirde kleinere Zwischenschritte fiir
den Teiler N mit sich bringen, was aber keine Rolle spielt. Um auf Standardbautei-
le zuriickzugreifen zu konnen, wire ein Wechsel der Mittenfrequenz von 10,0 MHz auf
10,7 MHz sinnvoll, da dies eine typische Zwischenfrequenz in vielen Systemen ist und
somit Bandpassfilter in einer grofien Auswahl erhéltlich sind.

7.1.2. Einfluss der Vervielfacher auf das Ausgangsspektrum

Bei der Frequenzvervielfachung tritt eine Verschlechterung des Phasenrauschens ein.
Dieser Zusammenhang wurde schon in Kapitel 4 eingefiihrt. Bei einer Frequenzvervielfa-

chung um den Faktor N verschlechtert sich das Phasenrauschen des Ausgangsspektrums
um 20 log(N).

Enthélt das Ausgangsspektrum Nebenlinien, dann &ndert sich deren relative Lage im
Spektrum durch die Vervielfachung nicht, ihre Leistung steigt aber um den zuvor be-
rechneten Betrag.

e Frequenzverdopplung
Die Verschlechterung des Phasenrauschens durch den Prozess der Frequenzver-
dopplung zeigen die folgenden Abbildungen.
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Abbildung 7.4 zeigt das Ausgangsspektrum bei f;, = 1,15 GHz. Die Loopbandbrei-
te wurde auf ca. 200 kHz eingestellt, an der Loopgrenze wurde ein Phasenrauschen
von -79,4dBc¢/Hz @ 200 kHz gemessen.
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Abbildung 7.4.: Eingangsfrequenz f;, = 1,15 GHz am Verdoppler.

Bei einer Frequenzverdopplung miisste sich nach 20log(N) eine Verschlechterung
des Phasenrauschens von ca. 6 dB ergeben.

Abbildung 7.5 zeigt das Ausgangsspektrum nach der Verdopplung bei f,,;, =
2,30 GHz.

Die Messung des Phasenrauschens an der Grenze des Loopfilters ergab einen Mess-
wert von - 73,1 dBc/Hz @ 200 kHz.

Die Verschlechterung betridgt ca. 6 dB, somit wurde der zuvor berechnete Wert
bestétigt.

e Frequenzverdreifachung
Bei der Frequenzverdreifachung erhalten wir mit 20log(N) und N = 3 eine Ver-
schlechterung um ca. 9,5dB. Auch dies wird durch zwei Messungen iiberpriift.
Abbildung 7.6 zeigt das Ausgangspektrum bei f;, = 1,25 GHz, wie es am Eingang
des Verdreifachers anliegt.

Die Messung des Einseitenbandphasenrauschen an der Loopgrenze bei 200 kHz er-
gab einen Wert von -79,7dBc/Hz @ 200kHz.
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Abbildung 7.5.: Ausgangsfrequenz f,,; = 2,30 GHz am Verdoppler.
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Abbildung 7.6.: Eingangsfrequenz f;, = 1,25 GHz am Verdreifacher.



7.1. MESSUNGEN -85 -

Schauen wir uns nun das Ausgangsspektrum nach der Frequenzverdreifachung
an, erhalten wir die Darstellung aus Abbildung 7.7.
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Abbildung 7.7.: Ausgangsfrequenz f,,; = 3,75 GHz am Verdreifacher.

Die Messung ergab einen Wert von -71,1dBc¢/Hz@ 200 kHz. Mit dem zuvor ge-
messenen Wert vor der Verdreifachung erhalten wir eine Differenz von ca. 8,6 dB,
was sich um ca. 1dB vom zuvor errechneten Wert unterscheidet. Diesen kleinen
Unterschied kann man aber auf die Messung von Momentaufnahmen zuriickfiihren,
die gemessenen Werte schwanken und dadurch ldsst sich nie ein absolut genauer
Wert bestimmen.
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7.1.3. Zusammenfassung der ersten drei Blocke

Abbildung 7.8 gibt den Pegelverlauf wieder, der am Ausgang des dritten Blocks nach
den Vervielfacherstufen zur Verfiigung steht.

10
8
R [ I
& 4
= 2l AN
‘g., _2_ \— \/\
c ] AVARR
S -4
2 _
X 67
-8
10

10 15 20 25 30 35 40
Frequenz /| GHz

Abbildung 7.8.: Pegelverlauf am Ausgang des 3. Blocks.

Uber den gesamten Frequenzbereich von 0,95-4,30 GHz bewegt sich die Ausgangsleis-
tung zwischen -2 und +2dBm. Zur besseren Trennung wurden die Frequenzbereiche der
drei Zweige des dritten Blocks farblich voneinander getrennt.

Band I stellt den Frequenzbereich von 0,95-1,60 GHz, Band II den Frequenzbereich von
1,60-3,00 GHz und Band III den Frequenzbereich von 3,00-4,30 GHz dar.

Die folgende Auflistung gibt eine Zusammenfassung der Parameter.
e Frequenzbereich f,,; = 0,95 - 4,30 GHz
e Bandbreite Af = 3,35 GHz
e Ausgangsleistung P,,; = 0 £ 2dBm
e Frequenzauflosung

— Band I < 2Hz
— Band Il < 4Hz
— Band IIT < 6 Hz
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Die sehr hohe Frequenzauflésung am Ausgang des dritten Blocks fiihrt zu einer Fre-
quenzauflésung von mindestens 12 Hz im Ku-Band. Damit wird die zu Beginn gestellte
Forderung von ca. 100 kHz Auflésung im Ku-Band erfiillt (sieche Abschnitt 1.3).

Die Pegelschwankungen von 4+ 2 dB lassen sich problemlos mit einer Amplitudenregel-
schleife kompensieren.

Mit den nun zur Verfiigung stehenden Daten, die durch Messungen an einem ersten
Prototyp fiir den Frequenzbereich 0,95-4,30 GHz erhalten wurden, ist es moglich, den
vierten Block naher zu spezifizieren. Dies ist Aufgabe des folgenden Abschnitts.

7.2. Aufbau der Misch- und Verdopplerstufe

Wie man der Konzeptvorstellung aus Kapitel 2 schon entnehmen konnte, besteht der
vierte Block, dessen Aufgabe die Umsetzung des zur Verfiigung stehen Frequenzbandes
in das Ku-Band ist, im Wesentlichen aus einer Misch- und einer Verdopplerstufe nach
Abbildung 7.9.

Neben der Umsetzung des Frequenzbereichs wird auch eine Verstirkung der Ausgangs-
leistung vorgenommen. Die Daten am Ausgang des vieren Blocks entnimmt man der
folgenden Auflistung.

e Frequenzbereich f,,; = 11,90-18,60 GHz
e Bandbreite Af = 6,70 GHz

e Ausgangsleistung P,,; = +10dBm

Abbildung 7.9 zeigt eine ausfiihrliche Darstellung des schematischen Aufbaus.

f,=0.95 - 4.30 GHz 5.95-9.30 GHz f,..= 11.90 - 18.60 GHz
P, =0 dBm -8 dBm +12 dBm +10 dBm +20 dBm P,,=+20 dBm
CL=38dB G=20dB 5.90 - 9.35 GHz 11.85 - 18.55 GHz

| =~ ~

N x2 2

| ~ ~
Miteq ALC Microwave
TB 0218LW2 ALMX2-1020-20

>

>

[ N7
f., =5 GHz
P,,=+15dBm

Abbildung 7.9.: Aufbau des vierten Blocks.
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7.2.1. Frequenzumsetzung

Das Eingangssignal wird zunéchst mit einer LO-Frequenz fro =5 GHz umgesetzt. Dabei
kann als Lokaloszillator vorerst ein Signalgenerator dienen, die zukiinftige Realisierung
konnte hier durch einen stabilen dielektrischen Resonator Oszillator, DRO, verwirklicht
werden.

Der vorgeschlagene Mischer kommt aus dem Hause Miteq [23]. Am Ausgang des Mi-
schers steht nach der Umsetzung ein Frequenzbereich von 5,95-9,30 GHz zur Verfiigung.

Mit Hilfe des vorgeschlagenen Verdopplers von ALC Microwave erhélt man schlieflich
das geforderte Spektrum von 11,90-18,60 GHz. Der Verdoppler ist aktiv ausgefiihrt und
stellt am Ausgang eine Ausgangsleistung von ca. 20 dBm zur Verfiigung.

Mischer

Beim vorgeschlagenen Mischer handelt es sich um das Modell TB 0218 LW2 von Mit-
eq [23]. Dies ist ein Triple Balanced Mixer, er ist aus zwei doppelt balancierten Mischstu-
fen und somit aus acht Mischdioden aufgebaut. Die folgende Tabelle gibt einen Uberblick
iiber die wesentlichen Parameter.

RF und LO Frequenz | 2-18 GHz
IF Frequenz | 0,5-8 GHz

LO Leistung | 10-15dBm
Konversionsverlust | max. 9dB

Verstarker

Der Verstidrker hat die Aufgabe, das Ausgangssignal des Mischers mit P = -8dBm
um ca. 18dB zu verstdrken, da am Eingang des Verdopplers eine Eingangsleistung von
ca. 10dBm anliegen sollte. Da die tatséchlich benotigte Verstirkung erst bestimmt wer-
den kann, wenn die gemessenen Daten von Mischer, Verdoppler und den verwendeten
Filtern vorliegen, macht es zum jetzigen Zeitpunkt keinen Sinn, ein bestimmtes Modell
auszusuchen.

Verdoppler

Der vorgeschlagene Frequenzverdoppler kommt aus dem Hause ALC Microwave. Es
handelt sich um das Modell ALMX2-1020-20 [13], einen aktiven Verdoppler, der neben
der Vervielfachung auch eine Signalverstirkung vornimmt. Die wesentlichen Parameter
entnimmt man folgender Tabelle.

Eingangsfrequenz 5-10 GHz
Ausgangsfrequenz 10-20 GHz

Eingangsleistung +10dBm
Ausgangsleistung | max. + 20 dBm




8. Zusammenfassung

Im Rahmen der vorliegenden Diplomarbeit wurde die Entwicklung und Realisierung des
Prototyps eines Frequenzsynthesizers vorgestellt. Dieser Synthesizer soll als Signalquel-
le in einem Aufbau zur Netzwerkanalyse im D-Band (110-170 GHz) Verwendung finden.

Die Anforderungen an den Synthesizer sind neben einer groflen Bandbreite der Aus-
gangsfrequenz eine hohe Frequenzauflosung und die Moglichkeit, schnelle Frequenzwech-
sel durchzufiihren. Daher wurde ein Konzept erstellt, welches Vorteile aus der analogen
und digitalen Technik miteinander verkniipft. Durch die Verwendung eines Direct Digi-
tal Synthesizers (DDS) werden dessen Vorteile, eine hohe Frequenzauflsung verbunden
mit einer hohen Schaltgeschwindigkeit, ausgenutzt. Die digitale Struktur ermdoglicht eine
Schrittweite von mindestens 100 Hz im D-Band. Der digitale Synthesizer DDS stand der
Diplomarbeit in Form eines Evalutaion Boards zur Verfiigung.

Durch den Einsatz einer breitbandigen Phasenregelschleife (PLL) wird ein grofler Fre-
quenzbereich von 800-1600 MHz erzeugt. Diese PLL wurde im Rahmen der Diplomar-
beit entwickelt und aufgebaut. Als Vergleichsfrequenz fiir die PLL dient die Ausgangs-
frequenz des DDS mit einem Frequenzbereich von 9,5-10,5 MHz. Durch Verstimmen der
DDS-Frequenz kann eine hohere Frequenzauflosung am PLIL-Ausgang erreicht werden,
da diese direkt durch die Vergleichsfrequenz bestimmt wird. Die Kombination aus PLL
und DDS bezeichnet man als Hybrid-PLL.

Der Ausgangsfrequenzbereich der Hybrid-PLL wird in einem dritten Block bandpassge-
filtert und vervielfacht. Dabei wurde eine Aufteilung in drei Zweige zur getrennten Be-
arbeitung vorgenommen. Mit Hilfe eines integrierten Bausteins wurde ein Frequenzver-
doppler fiir den Frequenzbereich 800-1500 MHz aufgebaut, der neben dem Verdoppler-
IC eine vorgeschaltete Verstirkungsstufe beinhaltet. Die Schaltung wurde im Rahmen
der Diplomarbeit entworfen, aufgebaut und getestet. Integiert wurde die Schaltung in ein
Gehduse. Weiterhin wurde mit Hilfe eines PIN-Diodenpaares ein Frequenzverdreifacher
fiir den Frequenzbereich 1000-1430 MHz entwickelt. Durch Messungen wurde dessen
Funktionsfihigkeit bestétigt.

Fiir das Konzept benétigte Filter wurden sowohl in LC-Technik mit diskreten Bautei-
len als auch in Microstriptechnik auf HF-Substraten entworfen und aufgebaut. Dabei
wurden neben Tiefpassstrukturen auch Bandpassfilter fiir die Verwendung in den Ver-
vielfacherzweigen realisiert.

Die Realisierung umfasste den Aufbau des Synthesizers bis zur einer Ausgangsfrequenz
von 0,95—4,30 GHz. Die Umsetzung auf die Ausgangsgfrequenz von 11,9-18,6 GHz fand
nicht im Rahmen der Arbeit statt, da es sich bei den vorgeschlagenen Komponenten
um Zukaufteile handelt. Deren genauere Auslegung war erst mit den am Ausgang des
dritten Blocks gewonnenen Ergebnissen mdoglich. Durch erste Messungen wurde belegt,
dass das Konzept den zu Beginn gestellten Anforderungen geniigt.
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Die Weiterfithrung des Synthesizerprojekts umfasst neben der Umsetzung in den Aus-
gangsfrequenzbereich den Entwurf eines Gehéuses und einer gemeinsamen Spannungs-
versorgung fiir die Baugruppen. Durch die Verwendung programmierbarer Bausteine
konnen Anderungen von einem Rechner aus vorgenommen werden. Dadurch besteht
auch die Mdoglichkeit, automatisierte Messvorgéinge vorzunehmen.
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A. Anhang

A.1. Verzeichnis der verwendeten Abkiirzungen

CML  Current Mode Logic

CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor
CP Charge Pump

DAC Digital Analog Converter

DAS Direct Analog Synthesis

DDS Direct Digital Synthesis

DFT Discrete Fourier Transformation
DRO Dielectric Resonator Oscillator
EDA Electronic Design Automation
IAS Indirect Analog Synthesis

LO Local Oscillator

MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit
NCO Numeric Controlled Oscillator
PD Phase Detector

PFD Phase Frequency Detector

PLL Phase-Locked Loop

PN Phase Noise

ROM  Read Only Memory

SEDR, Spurious Free Dynamic Range
SMD Surface Mount Device

SSOP  Shrink Small Outline Package
VCO  Voltage Controlled Oscillator
XOR  eXclusive OR

A.2. Schaltpline
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Schematischer Aufbau der PLL-Schaltung.

Abbildung A.1.
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Abbildung A.2.: Schematischer Aufbau der Verdopplerplatine.
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