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Abstract

Gottwald, Frank-Hermann:

Rauschen von mm-Wellenmischern mit
GaA s-Schottky-Dioden

Es wird eine vollstandige theoretische und experimentelle Rauschuntersuchung eines mm-
Wellenmischers mit GaAs-Schottky-Dioden durchgefiihrt. Dabei wird besonderer Wert auf
das UberschufRrauschen gelegt. Ein Mischer-Simulationsprogramm benétigt als Eingabedaten
die Diodenparameter und die Einbettungsimpedanzen. Die Diodenkapazitat wird mit Hilfe
von Rauschmessungen bei 94 GHz und Konversionsverlust-Messungen empirisch bestimmt.
Es ergibt sich ein von der gebréauchlichen Wurzelfunktion abweichender Kapazitatsverlauf.
Zur Erstellung eines Diodenrauschmodells wird die Rauschtemperatur bei verschiedenen
Frequenzen (100 MHz bis 94 GHz) und Diodenstromen gemessen und mit der bekannten
Rauschtheorie verglichen. Im unteren Frequenzbereich ergibt sich im Rauschtemperatur-
verlauf ein Maximum, und fur hohere Strome fallt die Kurve wieder ab. Dieser Maximalwert
wird mit wachsender Frequenz kleiner und tritt dann bei hdheren Diodenstromen auf. Zur
Nachbildung dieses Rauschverhaltens werden stromabhéngige Zeitkonstanten in Trapping-
Rauschquellen eingefuhrt. Fir die Integration der Rauschquellen in die Rauschanalyse des
Mischer-Simulationsprogramms mussen die Korrelationen der einzelnen Rauschursachen
beachtet werden.

Die Einbettungsimpedanzen werden mit drei verschiedenen Methoden bestimmt: Es wird ein
vergrof3ertes Modell verwendet, um mit entsprechend tieferen Frequenzen die Impedanzen bei
den Harmonischen des Lokaloszillators zu bestimmen. Diese Ergebnisse zeigen eine sehr gute
Ubereinstimmung mit den simulierten und berechneten Werten der beiden anderen Methoden.
Zur Simulation wird das HF-Simulationspaket HFSS eingesetzt. Die analytische Berechnung
geht von einer Antenne im Hohlleiter aus, wobei die Hohlleiterwande durch die
Spiegelungsmethode beriicksichtigt werden.

Zur Verifikation der verwendeten und an einigen Stellen modifizierten Theorie werden
Messungen an einem mm-Wellenmischer mit einer Lokaloszillatorfrequenz von 94 GHz
durchgefiihrt. Die gemessenen und simulierten Konversionsverluste und Mischer-
Rauschtemperaturen stimmen sehr gut tberein. Das entstandene Simulationspaket kann zur
Optimierung von Mischern bzgl. des Konversionsverlustes und des Rauschens herangezogen
werden.

Schliisselworter: mm-Wellenmischer, UberschuRrauschen, Einbettungsimpedanzen



Abstract

Gottwald, Frank-Hermann:

Noise of mm-wave mixers with
GaA s-Schottky-Diodes

The topic of this work is the complete theoretical and experimental investigation of noise in
mm-wave mixers with GaAs-Schottky-Diodes. An extended analysis is presented for the
excess noise of the diodes and the mixer. The mixer simulation program includes the effects
of nonlinear capacitances, arbitrary embedding impedances, nonideality of microwave diodes
and all kinds of noise generated in the diode. The determination of the diode capacitance is
established in an empirical way. With the measurement of both the noise at 94 GHz and the
conversion loss it is possible to find a new characteristic of the capacitance versus voltage
which differs from the commonly used square root function. Based on measurements of the
noise temperature for different currents in the frequency range of 100 MHz to 94 GHz anoise
model of the diode is established and compared to conventional noise theory: In the
frequency range below 2 GHz the noise temperature runs through a maximum with respect to
diode current; with the frequency increased the maximum decreases and is shifted to higher
currents. This effect can be modeled by a current dependent time constant in the trapping
noise formula. With the integration of the particular noise sources into the mixer simulation
program attention has to be paid to the correlation properties of each noise source.

The embedding impedances are determined in three different ways: A scaled model is used to
measure the impedance at the harmonics of the local oscillator frequency at correspondingly
lower frequencies. These results agree very well with the simulated and calculated values of
the other two methods. The professional simulation tool High Frequency Structure Simulator
Is applied for the simulation, and the analytical calculation uses the conception of an antenna
in a waveguide; the walls of the waveguide are taken into account by insertion of image
antennas.

Finally measurements at an original 94 GHz mixer were done to verify the theoretical results
including the extensions mentioned above. Calculated and measured values of conversion loss
and noise temperature agree in an excellent manner. The developed simulation tool can be
used to optimize the signal and noise performance of mm-wave mixers.

Keywords: Excess noise, Embedding impedance, mm-wave mixer
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v Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und Formelzeichen

Zusammenstellung der wichtigsten Abktrzungen und Formelzeichen

Formelzeichen:

a Innenradius des koaxialen Tiefpal3filters am Hohlleiter

A Anodenflache der Diode

A* Modifizierte Richardsonkonstante

A; z-Komponente des magnetischen Vektorpotentials

A; z-Komponente des magnetischen Vektorpotentials im Bildbereich

b AulRenradius des koaxialen Tiefpal3filters am Hohlleiter

Ba, Bs, Bc Blindleitwerte der nicht ausbreitungsfahigen Moden im Hohlleiter

o Lichtgeschwindigkeit

Gij Streuparameter des Korrekturnetzwerkes C

G, G Diodenkapazitat im FluRbereich

Cio Diodenkapazitat ohne angelegte Spannung

Ck Kapazitat des Korrekturnetzwerkes C

Co Parallelkapazitat der Diode

d Hohlleiterbreite

dc Dicke des Substratmaterials

Owh Abstand des Whiskerendes zur Hohlleiterwand

e Abstand des Whiskers zur Hohlleiterwand

E Elektrisches Feld

Ec Energie der Leitungsbandunterkante

Er Energie des Ferminiveaus

Emn Transversal-Magnetische Moden

E r-Kkomponente des elektrischen Feldes

Ev Energie der Valenzbandoberkante

E; z-Komponente des elektrischen Feldes im Bildbereich

F Rauschzahl

f Frequenz allgemein

fc Grenzfrequenz der Diode

Foss Zweiseitenband-Rauschzahl

fij Streuparameter des koaxialen Tiefpal3filters

fLo Lokaloszillatorfrequenz

FLss Einseitenband-Rauschzahl fir Signale am unteren Seitenband

fn Frequenz M o+fz¢

Fuss Einseitenband-Rauschzahl fir Signale am oberen Seitenband

fz¢ Zwischenfrequenz

] Differentieller Leitwert des Uberganges; Diodenleitwert

Gk jj Verfluigbarer Konversionsverlust zwischen Signalen mit den Frequenzen
|i'f|_o+fz|:| und |'jf|_o+fz|:| in dB

Gk redlij MefRbarer Konversionsverlust zwischen Signalen mit den Frequenzen
|i'f|_o+fz|:| und |'jf|_o+fz|:| in dB

h Hohlleiterhdhe

h Planck’sches Wirkungsquantum

Hmn Transversal-Elektrische Moden

Ho ©-Komponente des magnetischen Feldes

I Komplexer Strom allgemein
I Strom allgemein



Zusammenstellung der wichtigsten Abktrzungen und Formelzeicherv

I, ic Kapazitatsstrom

lg, Id Diodenstrom

ldn n-ter Fourierkoeffizient des Diodenstromes

ie Spaltenvektor der quasi-sinusférmigen Strome des Hot-Electron-Rauschens

1e(t) Strom im linearen Netzwerk bei der Grol3signalanalyse

It Quasi-sinusformige Stromquelle des Funkelrauschens

lg, Ig Diodenleitwertstrom

lgn n-ter Fourierkoeffizient des Leitwertstromes

Thet Spaltenvektor der quasi-sinusformigen Strome des Hot-Electron-Trappings

et Quasi-sinusformige Stromquelle des Hot-Electron-Trappings

Ihet,n Quasi-sinusformige Stromquelle des Hot-Electron-Trappings fur die
Frequenz [ ot+fze

i(n,1) Allgemeiner quasi-sinusformiger Rauschstrom fur die FrequédngHfir|
bei der Rauschanalyse

is Spaltenvektor der quasi-sinusformigen Strome des Schrotrauschens

Is Sattigungsstrom

Is Quasi-sinusformige Stromquelle des Schrotrauschens

Isn Quasi-sinusformige Stromquelle des Schrotrauschens fur die Frequenz
|nfLo+fzF|

It Quasi-sinusformige Stromquelle des Trapping-Rauschens

ith Spaltenvektor der quasi-sinusférmigen thermischen Rauschstrome

Ithn Quasi-sinusformige thermische Rauschstromquelle fur die Frequenz
|nfLo+fzF|

iti Spaltenvektor der quasi-sinusformigen Strome des Trapping-Rauschens am
Ubergang

Iti.n Quasi-sinusférmige Stromquelle des Trapping-Rauschens am Ubergang fiir
die Frequenz [fio+fzd

ity Spaltenvektor der quasi-sinusformigen Strome des Trapping-Rauschens in
der ungeleerten Epitaxieschicht

ltun Quasi-sinusformige Stromquelle des Trapping-Rauschens in der ungeleerten
Epitaxieschicht fur die Frequenzf{a+fz

I, z-Komponente des Antennenstromes

I, z-Komponente des Antennenstromes im Bildbereich

Ign n-ter Fourierkoeffizient eines Stromes mit dem Exponeft2n

J Imaginare Zahk/-1

Jmo ©-Komponente der magnetischen Stromdichte im Bildbereich

K Konstante allgemein

k Wellenzahl

k Boltzmann-Konstante

K¢ Konstante des Funkelrauschens

Kh Konstante des Hot-Electron-Rauschens

Khet Konstante des Hot-Electron-Trappings

ks Genauigkeit der Grol3signalanalyse

Ky Konstante des Trapping-Rauschens am Ubergang

K Konstante des Trapping-Rauschens im Serienwiderstand

I Entfernung des Kurzschlu3schiebers von der Diode

i Streuparameter des Korrekturnetzwerkes L

Lk Induktivitat des Korrekturnetzwerkes L

L j Verfligbarer Konversionsgewinn zwischen Signalen mit den Frequenzen
[ifLotfze| und [fLo+fz
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Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und Formelzeichen

Ubertragungsfunktion des meRbaren Konversionsverlustes zwischen
Signalen mit den Frequenzef §+fz¢| und [fLo+fzA

Induktivitat des Substratmaterials

Serieninduktivitat bei Wechselstrom

Relative Elektronenmasse

Streuparameter des Diodenmounts

©-Komponente des elektrischen Vektorpotentials

©-Komponente des elektrischen Vektorpotentials im Bildbereich
Idealitatsfaktor

Rauschleistungsgréf3e

Amplitudenfaktor, der die Grol3signalaussteuerung enthalt
Dotierungsdichte der Epitaxieschicht

Fallendichte des Hot-Electron-Trappings

Zeiger eines quasi-sinusformigen Rauschsignals fur die FrequesZ4K;
k=0

Maximale Anzahl der Harmonischen des Lokaloszillators bei der
Grol3signalanalyse

Fallendichte des Trapping-Rauschens am Ubergang

Fallendichte des Trapping-Rauschens im Serienwiderstand

Zeiger eines quasi-sinusformigen Rauschsignals fur die Frequeszfik|;
k=0

Besetzungswahrscheinlichkeit

Rauschleistung eines MefRobjekts mit Umgebungstemperatur
Rauschleistung des Kalibrierstandards

Signalleistung an der Diode

Verfligbare Leistung des Lokaloszillators

Gemessene Rauschleistung

MelRbare Rauschleistung fur die Frequerizd#ifze|

MelRbare Sendeleistung fur die Frequerizd#fze]

Verfugbare Rauschleistung am Mischer-Ausgang

Variable g, = /1- (n77/kh)’

Variableg® =a ?- K

Elektronenladung

Radius allgemein

Reflexionsfaktor

Radius

Anodenradius

Radius eines Kreises mit gleicher Oberflache wie der gesamte Diodenchip
Radius eines Zylinders mit gleicher Mantelflache wie die vier Seitenflachen
des Chips

Hilfs-Reflexionsfaktoren fur die Frequenz|g+fz

Reflexionsfaktor an der Diode fir die Frequeniz §rrfz|
Eingangsreflexionsfaktor fur die Frequent, {2

Interner Reflexionsfaktor fir die FrequenZsfze|
Differentieller Widerstand am Ubergang

Reflexionsfaktor am linearen Netzwerk fur die Frequefizn
Serienwiderstand

Gemessener Serienwiderstand

Serienwiderstand fur die Frequeniz &



Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und Formelzeich&til

Rs(w) Serienwiderstand fur Wechselstrom

Rs berechnet Berechneter Serienwiderstand

Rsn Serienwiderstand fur die Kreisfrequenzd + nw o

Rse Widerstand der Epitaxieschicht

Rse(w) Widerstand des Substratmaterials fur Wechselstrom

Rsk Widerstand des ohmschen Kontaktes und des Anoden/Whisker-Uberganges

Rss Widerstand des Substratmaterials

Rss(w) Widerstand der Epitaxieschicht fir Wechselstrom

rzr Reflexionsfaktor am Zwischenfrequenz-Ausgang

S Halbe Spaltbreite im Whisker

Si1, S, Siz, Streuparameter eines allgemeinen Vierpols

Sn

SNRays Signal/Rausch-Verhaltnis am Ausgang

SNRein Signal/Rausch-Verhaltnis am Eingang

t Zeit

T Periodendauer

To Umgebungstemperatur

Taus Rauschtemperatur am Mischerausgang

Tea Temperatur des Kalibrierstandards

Ty Diodenrauschtemperatur

toa Transmissionsfaktor vom Mischereingang zur Diode fur das obere
Seitenband

Toss Zweiseitenband-Rauschtemperatur

Te Elektronentemperatur

tij Streuparameter des Tapers

Tiv Temperatur der Zwischentalstreuung

Twm Mischertemperatur

Tn2 Temperatur von flissigem Stickstoff

Tyq Quellen-Rauschtemperatur

Ten Quellen-Rauschtemperatur fur die Frequerizdtifzg|

ts Laufzeit der Elektronen durch die geleerte Epitaxieschicht

Tsss1 Einseitenband-Rauschtemperatur am oberen Seitenband

TsssLss Einseitenband-Rauschtemperatur fir das untere Seitenband

Tsssuss Einseitenband-Rauschtemperatur fir das obere Seitenband

U Komplexe Spannung allgemein

U Spannung allgemein

Uo Gleichspannung

Upr Durchbruchspannung

Uqg Diodenspannung

Ue(t) Spannung am linearen Netzwerk bei der Grol3signalanalyse

Uen Quasi-sinusformige Spannungsquelle des Hot-Electron-Rauschens fur die
Frequenz [ ot+fze

Uein,n Eingangsspannung Uber der EinbettungsimpedanfiZdie Frequenz
|nfLo+fz¢| bei der Grol3signalanalyse

Uiy Rauschspannungsquelle der Zwischentalstreuung

U, Y Spannung am Diodenubergang

Ujn n-ter Fourierkoeffizient der Spannung am Ubergang

UL(x) Ortsabhangige Spannung der nach links laufenden Welle auf der fiktiven
Leitung bei der Grol3signalanalyse

Uin n-ter Fourierkoeffizient der nach links laufenden Spannungswelle

Amplitude des LO-Signals
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-
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XK,mn
XMn

ZLemodifiziert
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Zkoax

Zs
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Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und Formelzeichen

Lokaloszillatorspannung

Spannung an den Toren des linearen Netzwerkes fur die Freqhieitd 4
Ortsabhangige Spannung der nach rechts laufenden Welle auf der fiktiven
Leitung bei der Grol3signalanalyse

n-ter Fourierkoeffizient der nach rechts laufenden Spannungswelle
Summe der Fourierkoeffizienten der nach rechts laufenden Spannungswelle
im Zeitbereich bei der Grol3signalanalyse

Temperaturspannung

Spannungsquelle des Trapping-Rauschens

Spannungquelle des thermischen Rauschens

Driftgeschwindigkeit der Elektronen

Potentialdifferenz der Bandliicke

Potentialdifferenz des Ferminiveaus zur Leitungsbandunterkante
Sattigungsgeschwindigkeit

Whiskerradius

Elektronenenergie

Quasi-sinusformiges frequenzabhangiges Rauschsignal
Elektronenenergie ohne elektrischem Feld

Dicke der geleerten Epitaxieschicht

Dicke der Epitaxieschicht

Gewichtungsfaktor bzgl. der Optimierung des Rauschmodells
Reaktanzen zur Berucksichtigung von Kapazitaten des Whiskers mit der
Hohlleiterwand

Reaktanz des Kurzschluf3schiebers fur dgrMode

Reaktanz des Rest-Moden-Terms fir nicht ausbreitungsfahige Moden im
Hohlleiter

Admittanzmatrix bestehend aus den Fourierkoeffizienten des
Diodenleitwertes und der Diodenkapazitét

Admittanz im Bildbereich

Mit dem linearen Netzwerk erweiterte Admittanzmatrix

Admittanzen zur Berechnung des Koaxial-/Spalttor-Uberganges

Admittanzen eines-Ersatzschaltbildes
Einbettungsadmittanz

Impedanz allgemein

Mit dem linearen Netzwerk erweiterte | mpedanzmatrix

Zeilenvektor der mittleren Reihe der erweiterten Impedanzmatrix
Element ij der erweiterten Impedanzmatrix

Modifizierte Hohlleiterimpedanz fir den,stMode
Feldwellenwiderstand des freien Raumes

Impedanz der Diode fur die Frequent, {+fze|
Einbettungsimpedanz

Einbettungsimpedanz fur die Frequerfzan

Frequenzabhangige Einbettungsimpedanz

Mit dem Korrekturnetzwerk modifizierte Einbettungsimpedanz
Einbettungsimpedanz fur die Frequeng ¢rfzg|

Gesamtimpedanz

Impedanz des Tiefpal3filters

Position des Whiskerspaltes im Hohlleiter

Wellenwiderstand der imaginaren Leitung bei der Grof3signalanalyse



Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und FormelzeicherX

ZwWH,mn Wellenwiderstand des Hohlleiters fir dep,HMode

A Potentialunterschied

Af Frequenzbereich

(O Barrierenhthe

Dy Built-in-Potential

Dy Potentialdifferenz zum Austritt eines Elektrons aus Metall
a Variable im Bildbereich

Brn Ausbreitungskonstante deg,Modes

X Elektronenaffinitat

0 Eindringtiefe des Stromes beim Skineffekt

Oy Dicke der Zwischenschicht am Ubergang

€0 Dielektrizitatskonstante

& Relative Dielektrizitatszahl

dn Phasenlage eines Signals fur die Frequefiatiizq|

Ho Magnetische Feldkonstante

Mn Elektronenbeweglichkeit

Mn(Ndepi) Dotierungsabhéangige Beweglichkeit

A Wellenlange allgemein

Agmn Hohlleiterwellenlange desd#d-Modes

o Elektroneneinfangflache

Ot Leitfahigkeit der Epitaxieschicht

Os Leitfahigkeit des Substratmaterials

T Zeitkonstante allgemein

Te Energie-Relaxationszeit

Thet,n Zeitkonstante des Hot-Electron-Trappings

Thet (I9,0) Modifizierte Zeitkonstante des Hot-Electron-Trappings
Tin Zeitkonstante des Trapping-Rauschens am Ubergang
Tiv Zeitkonstante der Zwischentalstreuung

Tun Zeitkonstante des Trapping-Rauschens im Serienwiderstand
W Kreisfrequenz allgemein

Wo Kreisfrequenz des Lokaloszillators

WzF Zwischenkreisfrequenz

Funktionen:

EF(PS) Fehlerkriterium der Rauschmodell-Optimierung
o(r,a) Green’sche Funktion

H® (x) Hankelfunktion zweiter Art n-ter Ordnung

[n(X) Modifizierte Besselfunktion erster Art n-ter Ordnung
J(X) Besselfunktion erster Art n-ter Ordnung

Kn(X) Modifizierte Besselfunktion zweiter Art n-ter Ordnung
Y n(X) Besselfunktion zweiter Art n-ter Ordnung

o(x) Delta-Funktion



X Zusammenstellung der wichtigsten Abkirzungen und Formelzeichen

Abkurzungen:

ANA Automatischer Netzwerkanalysator
AP Arbeitspunkt

Au Gold

DSB Zweiseitenband (Double Sideband)
GaAs Gallium-Arsenid

Ge Germanium

HF Hochfrequenz

HFSS High Frequency Structure Simulator
HP Hewlett Packard

KSS Kurzschlu3schieberstellung

LO Lokaloszillator

LSB Unteres Seitenband (Lower Sideband)
NF Niederfrequenz

PS Rauschparametersatz

Pt Platin

PTFE Teflon; Polytetrafluorathylen

Si Silizium

SIO, Siliziumdioxid; Quarz

SRL Semi-Rigid-Leitung

SSB Einseitenband (Single Sideband)
TEM Transversal elektomagnetisch

TP Tiefpald

USB Oberes Seitenband (Upper Sideband)

ZF Zwischenfrequenz
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Kapitel 1
Einleitung

GaAs-Schottky-Dioden werden in heterodynen Mischern als nichtlineares Mischelement zur
Detektion von Signalen fur Frequenzen im Bereich bis zu einigen THz eingesetzt. Vor allem in
der Radioastronomie treten derartig hochfrequente Signale auf, die Informationen Uber die
Zusammensetzung und die Dynamik von interstellaren Gaswolken liefern. Weiterhin finden
Mischer im mm-Wellenbereich bei einigen Hundert GHz in der Plasmaphysik und bei erdatmo-
sphéarischen Messungen Anwendung. Die Signalleistung der hochfrequenten, zu detektierenden
Signale ist sehr gering, so dal3 die im Mischer eingesetzten Elemente sehr rauscharm sein
sollten. Somit besteht ein Bedarf an rauscharmen Mischern und Mischelementen, die eine hohe
Grenzfrequenz besitzen. GaAs besitzt eine sehr hohe Elektronenbeweglichkeit und eignet sich
daher besonders fur den Einsatz im Hoch- und Hochstfrequenzbereich. Weiterhin ist es sinn-
voll, die parasitaren Elemente der Mischerdioden zu minimieren; z.B. sollen die Dioden-
kapazitat und der Serienwiderstand sehr kleine Werte annehmen. Um weitere Erfahrungen auf
dem Gebiet der Hochstfrequenz-Mischerdioden zu erlangen, ist ein Projekt mit dem Namen
~>chottky-Barrier-Dioden fur die Submillimeter-Wellen-Mischung® durchgefiihrt worden, an
dem mehrere Hochschul-Institute teilgenommen haben. Aus diesem Projekt heraus ist die
vorliegende Arbeit entstanden; sie hat die Zielsetzung, das Rauschen der GaAs-Schottky-
Dioden zu messen und in geeigneter Form zu modellieren. Die Mel3objekte stammen von der
TU Darmstadt, einem der Teilnehmer des Projekts. Die Aufgabe des Instituts fur Hoch-
frequenztechnik in Hannover bestand in der Rauschmessung an den Dioden. In der
vorliegenden Arbeit werden vier Dioden verschiedenen Alters und mit unterschiedlichen
Anodendurchmessern untersucht und deren Parameter gemessen. Der Anodendurchmesser der
Dioden konnte durch neue Technologien von 1,5 um auf 0,5 um reduziert werden, und die
Rauscheigenschaften haben sich ebenfalls stetig verbessert. Weiterhin werden die Dioden bzgl.
des Rauschens in einem Hohlleitermischer untersucht. Das entstandene Mischer-Simulations-
programm enthalt die mef3technisch erfal3ten Rauschquellen und bestétigt die MelRergebnisse
im Betrieb des Originalmischers. Es stellte sich heraus, dal3 der spannungsabhangige Verlauf
der Diodenkapazitat im FluR3gebiet grof3en Einflul3 bei der Bestimmung des Konversions-
verlustes hat.

Ziel der Arbett ist die theoretische Beschreibung der GaAs-Schottky-Dioden im Mischerbetrieb

bzgl. ihres Rauschens. Dazu wird das Rauschen verschiedener Dioden bei unterschiedlichen
Diodenstromen und fir Frequenzen bis etwa 100 GHz gemessen. Die Meliergebnisse
ermdglichen die Aufstellung eines einheitlichen Rauschmodells fir den gesamten Frequenz-
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bereich, welches in das Mischer-Simulationsprogramm integriert wird. Das Programm bildet

den Hauptteil der vorliegenden Arbeit. Alle weiteren in Kapitel aufgeteilten Untersuchungen an

den Dioden und am Mischeraufbau liefern Eingabedaten fur die Simulation. Die Abb. 1.1
veranschaulicht die im folgenden beschriebene Integration der einzelnen Kapitel und Abschnitte
in das Gesamtkonzept der Arbeit. Das Rauschen der Dioden besteht neben dem thermischen
und Schrotrauschen aus dem sogenannten UberschuRRrauschen. Der Begriff UberschuBrauschen
fal3t mehrere strom- und frequenzabhangige Rauschursachen zusammen. In der Literatur gibt
es diverse Ansatze, diese Rauschursachen oder —quellen in ein geeignetes Diodenmodell zu
uberfuhren. Diese bekannten Ansétze werden aufgegriffen und aufgrund der Mel3ergebnisse in
geeigneter Form erweitert. Schlie3lich ergibt sich fur die betrachteten Dioden ein einheitliches
Rauschmodell, welches die Rauschtemperatur tber einen Frequenzbereich von 100 MHz bis

100 GHz gut beschreibt.
5. Einbettungs- 3.1 Diodendaten
Impedanzen 3.2 Diodenkapazita
N
: Rausch- und
4.1 Mischer- K onversionsver|ust-

Simulationsprogramm M essungen

A
4.2 Rauschzahl 6.1 Konversionsverlust 6.2 Mischerrauschen

Abb.1.1: Ubersicht der in den einzelnen Kapiteln beschriebenen ineinander greifenden Teile der
vorliegenden Arbeit

3.3 Rauschmodell
der Diode

Nach der Einleitung wird in Kapitel 2 der Aufbau des Mischers, der zur Messung aller Dioden-
parameter verwendet werden kann, beschrieben. Dabei werden die einzelnen Komponenten
vorgestellt, und es wird auf Vor- und Nachteile im universell einsetzbaren Mischerblock
eingegangen.

Kapitel 3 beschaftigt sich mit den vier untersuchten Dioden. Fir das Mischer-Simulations-
programm werden diverse Diodenparameter als Eingabewerte benétigt, die gemessen oder
berechnet werden. Die Rauschtemperaturen der einzelnen Dioden, welche mit den beschriebe-
nen Mel3platzen ermittelt werden, liefern die Grundlage fur das Dioden-Rauschmodell. Hier
wird neben den bekannten Beschreibungen der Rauschursachen ein neuer Ansatz vorgestellt,
der die beobachteten bzw. gemessenen Rauschtemperaturen gut nachbildet. Eine sehr wichtige
Eingabegrol3e stellt die Diodenkapazitat im FluBbereich dar. Mehrere Ansatze aus der Literatur
werden diskutiert und schlie3lich eine empirisch ermittelte Losung, die mit jingsten Publika-
tionen korrespondiert, als Kapazitatsverlauf verwendet. Die Vorgehensweise zur Bestimmung
der Kapazitat wird ausfuhrlich dokumentiert und mit den erhaltenen Simulationsergebnissen
gerechtfertigt.

Das anschlieRende Kapitel 4 beschaftigt sich mit dem eigentlichen Mischer-Simulations-
programm. Ein aus der Literatur bekanntes Verfahren zur Beschreibung des nichtlinearen Ver-
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haltens eines Mischers wird aufgegriffen und an fiir diese Arbeit entscheidenden Punkten
modifiziert. Dabei wird besonders auf die Implementierung des vorher ermittelten Uberschuf3-
rauschens geachtet. Das Programm liefert zur Beschreibung des Mischers neben Konversions-
verlusten, Rauschtemperaturen, zeitlichen Strom- und Spannungsverlaufen auch Rauschzahlen
als Ausgabewerte. In der Vergangenheit haben sich viele Autoren mit der Definition der den
Mischer beschreibenden Rauschzahl beschaftigt. Nach einer kurzen Diskussion in Form eines
historischen Uberblicks tiber mégliche Rauschzahl-Definitionen wird eine sinnvolle, den
Mischer charakterisierende Beziehung ausgewahlt.

In Kapitel 5 werden weitere sehr wichtige Eingabeparameter fur das Mischer-Simulations-
programm, welche die Umgebung der Diode beschreiben, vorgestellt. Die Einbettungs-
impedanzen, die den linearen zeitinvarianten Teil bei der Harmonischen Balance im Programm
darstellen, werden auf drei verschiedene Arten ermittelt. Der erste Abschnitt beschaftigt sich
mit dem Aufbau eines Mischermodells im Mal3stab 40:1 zur Messung der Impedanzen.
Weiterhin kommt ein Simulationspaket auf der Basis der Finiten Elemente zum Einsatz, und
ein Verfahren zur analytischen Beschreibung des Mischerblocks wird vorgestellt. Alle
Methoden bieten Vor- und Nachteile und werden fur die Untersuchung des Mischerrauschens
und die Verifikation des Mischer-Simulationsprogrammes verwendet.

In Kapitel 6 werden die erstellten Programme, die berechneten Ergebnisse und die durchge-
fuhrten Simulationen verifiziert. Dazu wird das Mel3objekt in seiner Funktion als Mischer ein-
gesetzt. Mit den beschriebenen MelRaufbauten und Berechnungen lassen sich die theoretisch
ermittelten Ergebnisse sehr gut nachvollziehen; die gemessenen und simulierten Konversions-
verluste und Rauschtemperaturen zeigen unter Beachtung der beschriebenen Fehlereinfliisse
eine sehr gute Ubereinstimmung.

Nach der Verifikation des Mischer-Simulationsprogrammes konnen in Kapitel 7 weitere
theoretische Untersuchungen bzgl. des Mischerrauschens mit den Parametern der vorhandenen
Dioden durchgefuhrt werden. Durch Veranderungen der Arbeitspunkte, der Mischergeometrie
und der Zwischenfrequenz kann nach optimalen Einstellungen des Mischers gesucht werden.
Dahingehende Informationen kdnnen aus den Verlaufen der Rauschtemperatur, des Konver-
sionsverlustes und der Rauschzahl gewonnen werden. Besondere Beachtung findet das Uber-
schufRrauschen. Eine Optimierung des Mischers bzgl. des Diodenaufbaus und der verwendeten
Technologie wird nicht durchgefuihrt, weil kein direkter Einflufd auf die Herstellung der Dioden
genommen werden konnte.

Nach einer ausfiihrlichen Diskussion der Ergebnisse folgt eine Zusammenfassung der Arbeit im
letzten Kapitel 8.

In der Arbeit befinden sich kapitelibergreifende Verweise, so dal3 Ergebnisse von spater
erarbeiteten Zusammenhangen teilweise im voraus verwendet werden. Aufgrund der Vielzahl
von dargesteliten Mel3- und Simulationsverlaufen sind einige Abbildungen relativ klein. Sie
sollen lediglich die qualitativen Verlaufe der jeweiligen Zusammenhénge zum Ausdruck
bringen. Auf die Darstellung von quantitativen Werten wird verzichtet.



4 2. Der Mischeraufbau

Kapitel 2
Der Mischeraufbau

Das Kapitel 2 beschaftigt sich mit der Beschreibung des Mischer- und des MelRaufbaus, mit
dem die Parameter der GaAs-Schottky-Dioden gemessen werden. Der Aufbau ist so
dimensioniert, daf? er als 94 GHz-Diodenmischer in Hohlleitertechnik und als Diodenhalter fur
Rauschmessungen eingesetzt werden kann. Er kann also nicht nur zur Mischung von Signalen,
sondern auch zur Messung der Diodengroéf3en und Diodenrauschparameter eingesetzt werden.
Aus diesen Griunden ist fur die genannten Aufgaben ein Eindiodenmischer oder unbalancierter
Mischer am besten geeignet. Alle vorgestellten Messungen werden mit diesem Aufbau
durchgefuhrt. Nach der Kontaktierung und Ermittlung der Diodenparameter wird die
Rauschleistung im Frequenzbereich bis 100 GHz gemessen. Um die Simulationsergebnisse fur
zwei in den Mischer eingebaute Dioden zu verifizieren, werden der Konversionsverlust und das
Diodenrauschen ermittelt (siehe Kapitel 6). Die GaAs-Schottky-Dioden missen somit nur
einmal kontaktiert werden, um alle benétigten Parameter messen zu kdénnen.

Der komplette Aufbau wird vorgestellt und in den darauffolgenden Abschnitten kurz auf die
einzelnen Komponenten und den zur Dimensionierung verwendeten Berechnungs-Algorithmus
eingegangen.

2.1 Der Aufbau des Mischers

Der Mischer ist in Hohlleitertechnik aufgebaut, weil die gesamten Untersuchungen im
Mischerbetrieb fiir eine Lokaloszillatorfrequenz (LO-Frequenz) von 94 GHz durchgefihrt
werden (Abb. 2.1) [22]. AuRerdem wird am Hohlleitertor die Rauschtemperatur der Diode bei
dieser Frequenz gemessen. Der Taper reduziert den WR10-Hohlleiter auf ein Drittel seiner
ursprunglichen Hohe. Im Hinblick auf den Mischerbetrieb verbessert sich dadurch die
mechanische Anpassung des kontaktierenden Drahtes (Whiskerdraht) an den Diodenchip
ebenso wie die elektrische Anpassung der Diode an ihre Umgebung. Die im Gegensatz zu
Aufbauten in der Literatur [38], [62] gewahlte HOhenreduzierung auf 1/3 der Ursprungshdhe
hat technologische Griinde. Weiterhin besitzen die feinmechanischen Fertigungsmdglichkeiten
Toleranzen von 1/100 mm =10 um. Dieser Wert ist wichtig fur die ifBeging der



2. Der Mischeraufbau 5

Einbettungsimpedanzen, da er bel der analytischen Berechnung der Impedanzen einen
deutlichen Einflul3 besitzt.

Die Anoden der Dioden werden mit einem elektrolytisch angespitzten Whiskerdraht
kontaktiert. Der Draht ist aus Gold/Nickel (Au82/Nil8) gefertigt und besitzt einen
Durchmesser von 15 pm. Er muf3 bei den vorhandenen Anodendurchmessern auf weniger als
1 pm angespitzt und vergoldet werden. Danach wird er auf einen Whiskerstift aufgelotet und
manuell in eine geeignete Form gebogen. Ein derartiger Kontaktdraht bzw. Whiskerdraht
besitzt eine gute elektrische Leitfahigkeit. Er ist nicht zu hart, so daf? ein leichtes Durchstol3en
der Pt/Au-Anode beim Kontaktieren ausgeschlossen werden kann. Andererseits lassen sich mit
einer Spitze mehrere Kontaktierungen an einem Diodenchip vornehmen, so daf} ein standiges
Wechseln der Whiskerdrahte bzw. -stifte vermieden werden kann. Wichtig fur die
Federwirkung des Drahtes ist die durch geeignetes Biegen entstehende Krimmung.

Messingblock Whiskerstift mit
aufgeldtetem Draht

Nichtkontaktierender
Kurzschlu3schieber n
PTFE-Einlagen

WR10-Hohlleiter-
anschlufd mit Taper

Koaxiales Tiefpal3filter
mit aufgeldtetem Diodenchip

Abb. 2.1: Darstellung des MeRRaufbaus bzw. des Hohlleitermischers

Der ohmsche Rickseitenkontakt der Diodenchips (siehe Abb. 3.1) wird auf die Stirnflache
eines koaxialen Tiefpal¥filters aufgelotet. Das Tiefpalifiter enthalt neben Luft auch PTFE
(Teflon) als Dielektrikum und dient zur Auskopplung des niederfrequenten Mischproduktes.
Die Verwendung von koaxialen Tiefpal3filtern mit Teflon als Dielektrikum schlief3t jedoch
aufgrund des groRRen Warmeausdehnungskoeffizienten einen Einsatz bei kryogenischen
Temperaturen aus. Fir Untersuchungen bei diesen Temperaturen ist es sinnvoller, ein
Tiefpalfiter auf einem Quarzsubstrat zu verwenden [34]. Weiterhin befindet sich ein
nichtkontaktierender Kurzschlu3schieber zur Anpassung der Einbettungsimpedanzen im
hohenreduzierten Hohlleiter. Der Abstand zur Hohlleiterwand wird durch Tefloneinlagen
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hergestellt. Der Kurzschlu3schieber ist mit einer Mikrometerschraube verbunden, so daf} er
definiert im Hohlleiter verschoben werden kann.

Der gesamte Aufbau ist in Abb. 2.1 lediglich schematisch dargestellt; der Anhang zu Kapitel 2
enthalt Zeichnungen mit den Maf3angaben des Originalmischers.

2.2 Die Dimensionierung des koaxialen Tiefpal3filters

Das koaxiale Tiefpafifitter soll hauptséchlich das starke Lokaloszillatorsignal bei 94 GHz
sperren. Weiterhin wird der gesamte Aufbau auch fur Rauschmessungen an der Diode
eingesetzt. Die  Rauschleistung der Dioden im W-Band bei 94 GHz wird Uber den
Hohlleiteranschluf? gemessen. Weitere Frequenzen, bei denen Rauschmessungen durchgefihrt
werden, liegen unter 20 GHz. Die hochste betrachtete Frequenz im unteren Bereich betragt
17,5 GHz. Die Grenzfrequenz des koaxialen Tiefpal3fiters muf3 also oberhalb des Ku-Bandes
liegen.

Die Dimensionierung des Filters basiert auf einer Orthogonalreihenentwicklung [73], [76].
Voraussetzung fur den Einsatz des hier entwickelten Programmes ist, daf3 nur der Grundmode,
also eine TEM-Welle, auf den Zuleitungen des zu untersuchenden Gebildes ausbreitungsfahig
ist. An den Diskontinuitaten bzw. Durchmesserspriingen im koaxialen Leiter werden hohere
Moden angeregt. Diese bilden die Feldverzerrungen an den abrupten Querschnittsanderungen.
Fur die Berechnung wird vorausgesetzt, dafld das Filter rotationssymmetrisch zur Langsachse
ist und somit fur die Felder keine Winkelabhangigkeit besteht. Die héheren Moden, die in
diesem Fall nur &-Moden sein konnen, klingen in beiden Richtungen der Stoérstelle
aperiodisch ab. Weitere Uberlegungen filhren dazu, daR giMddlen an den Storstellen

nicht mit den anderen Moden verknupft sind und auch nicht angeregt werden. Sie fallen aus der
Moden-Betrachtung fur die Orthogonalreihenentwicklung heraus.

Es wird von unendlich gut leitenden metallischen Wanden ausgegangen. Die tangentiale
Komponente des elektrischen Feldes verschwindet auf den Wéanden. Damit stehen die
Randbedingungen fest, und es kann ein endliches Gleichungssystem aufgestellt werden, daf3 die
gegebenen Verhaltnisse am Ubergang physikalisch richtig beschreibt. Dabei werden die
einzelnen Moden miteinander verkoppelt. Weiterhin finden die Zuleitungen zu den
Diskontinuitdten Berucksichtigung, und es kann eine Streuparameter-Matrix flr einen
Querschnittssprung berechnet werden. Befinden sich mehrere dieser Stoérstellen bzw.
Querschnittsanderungen im koaxialen Tiefpal3filter, werden sukzessive benachbarte Storstellen
zu einer gemeinsamen Streuparameter-Matrix zusammengefal3t, bis das gesamte Filter mit
einer globalen Matrix beschrieben werden kann. Zur Verknipfung der Einzelmatrizen werden
die Ausbreitungskonstanten der Moden auf den einzelnen Leitungssegmenten bendtigt.
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Abb. 2.2: Betrag des Reflexionsfaktors |S,;| fur den Grund-Mode am diodenseitigen Eingang
des koaxialen Tiefpasses. Die Berechnung wurde mit einer Orthogonalreihen-
entwicklung und dem HF-Simulationsprogramm HFSS durchgefuhrt. Der Tiefpal3
zeigt an fur den 94 GHz-Mischer unbedeutenden Stellen teilweise schlechte
Sperrwirkung.

Zusatzlich wird das Ubertragungsverhalten des Filters mit dem HF-Simulationsprogramm
HFSS (High Frequency Structure Simulator) der Firma Hewlett Packard berechnet. Der
Betrag des Reflexionsfaktors bzw. StreuparameteiisgSim Diagramm in Abb. 2.2 zu sehen.

Die hochste berechenbare Frequenz fur den einmodigen Betrieb der Zuleitungen ergibt sich mit

20¢

" " Je, rifa+b)

f 2.1)

ZU frex = 127 GHz [44]. a und b sind der Innen- und der AufRenradius der koaxialen Zuleitung
bzw. des &aufReren Segmentes des Tiefpalifiters (siehe Abb. 5.7). Die Darstellung ist bis
300 GHz fortgesetzt, weil die ermittelten Ergebnisse in Kapitel 5 zur Berechnung der
Einbettungsimpedanzen verwendet werden.

Es zeigt sich deutlich die gewtinschte Sperrwirkung des Filters fur die Lokaloszillatorfrequenz

bei 94 GHz. Hohere Frequenzen und Harmonische des Lokaloszillators werden ebenfalls
reflektiert, jedoch ist der Tiefpa3-Charakter nicht mehr so ausgepragt. Die Signale bei der
doppelten und dreifachen Lokaloszillatorfrequenz besitzen allerdings eine wesentlich geringere
Leistung als die aussteuernde Grundwelle.
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2.3 Der Kurzschlufdschieber

Der KurzschluR3schieber muf3 im Hinblick auf die praktischen Untersuchungen verschiebbar
sein, um Leistungsanpassung, speziell fir die Messung der Rauschtemperatur im W-Band und
den Einsatz im Mischerbetrieb, herzustellen. Die Eingangsimpedanz des Mischeraufbaus kann
am Hohlleiteranschlul3 optimal angepal3t werden. Das abriebfreie Verschieben des
nichtkontaktierenden Kurzschluf3schiebers wird mit Tefloneinlagen sichergestellt und
ermoglicht die einfache Messung der Parameter im Mischerbetrieb Gber einen weiten Bereich
von Schieberstellungen. Ein kontaktierender Schieber wére fir die vielfaltigen Mef3vorhaben
ungeeignet und aufgrund der GroRRenverhéltnisse schwierig zu realisieren. Der Nachteil
nichtkontaktierender Schieber ist der Verlust von Leistung, speziell Lokaloszillatorleistung,
welche durch die vorhandenen Schlitze entweicht. Die Schlitzflache betragt 12% des
Hohlleiterquerschnitts und die Transmissiog||8es Ho-Modes fiir glatte Wande im Schlitz
betragt ca. 0,6 bis zur hdochsten betrachteten Frequéi@)(®ie Berechnungen werden mit

der schon beschriebenen Orthogonalreihenentwicklung durchgefuhrt.

KSS 94 GHz 188 GHz 282 GHz 376 GHz 470 GHz 564 GHz
glatte 7 7 1 0,825
Wainde He 0,79 0,79 0,8 0,8 0,8 ,
M4-Seg- 0,999 0,76 0,8 0,996 0,999 0,83
mente Hp
glatte ) B} 7 1 0,82
Wande Hy 0.795 08 08 ’
M4-Seg- - - 0,99 0,82 0,99 0,17
mente Hy

Tabelle 2.1: Darstellung der Reflexionsfaktorbetrage fur zwei Varianten des Kurzschluf3-
schiebers (KSS). Die Berechnung erfolgt mit einer Orthogonalreihenentwicklung
fur zwei H-Moden. Die Moden reflektieren in sich selbst zuriick.

Fir die Optimierung des Kurzschluf3schiebers bzgl. LO-Leistungsverlust werden &hnliche
Uberlegungen wie fiir das koaxiale TiefpaRfilter angestellt. Der Bereich der Schlitze wird bzgl.
der LO-Frequenz in/4-Segmente aufgeteilt (siehe Anhang zu Kapitel 2) [7]. Damit ist der
nichtkontaktierende Kurzschluf3schieber fir die Leistung des Lokaloszillators nahezu
undurchlassig, und die Leistungswelle wird zur Diode zuriick reflektiert. Diese MalRnahme ist
fur die geplanten Rauschmessungen und den Einsatz als Mischer ausreichend. Die Tabelle 2.1
gibt die Betrdge der Reflexionsfaktoren fiir die beiden vorgestelten Varianten des
Kurzschluf3schiebers wieder.

Es tritt eine sehr deutliche Verbesserung des Reflexionsfaktors fur den dominarkéode
bei der LO-Frequenz auf; es herrscht nun Totalreflexion. Weiterhin ergeben sich fur die
Harmonischen bis zur funffachen LO-Frequenz keine signifikanten Verschlechterungen,
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sondern teilweise treten ebenfalls deutlich hohere Reflexionsfaktoren des modifizierten

Kurzschluf3schiebers auf. Erst bei der sechsfachen LO-Frequenz ergibt sich fiys-todél

eine deutliche Verschlechterung gegenuber der einfachen Kurzschlul3schiebervariante. Durch
die Vertiefungen im Schieber werden die Teflonplattchen an ihren Platzen gehalten, und die
mechanische Stabilitat ist ebenfalls gewéhrleistet.

2.4 Der Taper

Auf der anderen Seite der kontaktierten Diode befindet sich der Taper als Verbindung
zwischen dem WR10-Hohlleiter und dem ho6henreduzierten Hohlleiter. Fur die spatere
Berechnung der Einbettungsimpedanzen ist sein Ubertragungsverhalten wichtig und wird daher
als Bestandteil des Aufbaus in diesem Abschnitt kurz mit berechneten Streuparametern
charakterisiert. Zur Berechnung des in zehn treppenstufige Segmente zerlegten Tapers wird
wieder die Orthogonalreihenentwicklung herangezogen. Fir jeden somit entstandenen
Ubergang wird die Streumatrix berechnet und diese dann tber die jeweiligen Segmentlangen
miteinander verknupft. Die Abmessungen des Tapers befinden sich im Anhang zu Kapitel 2.
Die berechneten Reflexionsfaktorbetrage kbnnen Tabelle 2.2 entnommen werden.

Taper 94 GHz 188 GHz 282 GHz 376 GH 470 GHz 564 GHz
Hi0-Mode 0,0037 0,139 0,129 0,096 0,312 0,34
Hzo-Mode - 0,116 0,15 0,173 0,244 0,156
Hs-Mode - - 0,1043 0,4 0,16 0,224
Hi:-Mode - - - 0,24 0,054 0,067

Tabelle 2.2: Darstellung der mit der Orthogonalreihenentwicklung berechneten Reflexions-
faktorbetrage fur ausgewahlte H-Moden. Die Moden reflektieren in sich selbst
zurick.

Die Reflexionen sind fur die interessierenden Frequenzen bis zur dritten Harmonischen des
Lokaloszillators sehr klein und werden in Kapitel 5 bei der analytischen Berechnung der
Einbettungsimpedanzen vernachlassigt. Bei der vierfachen LO-Frequenz und darlber treten fur
einzelne Moden groR3ere Werte (bis 0,4) auf. In Kapitel 5 wird gezeigt, dald diese fur sehr hohe
Frequenzen gultigen Werte im Rahmen der Fehlertoleranz liegen und daher unbertcksichtigt
bleiben.
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Kapitel 3
Die GaAs-Schottky-Diode

In diesem Kapitel wird die Diode bzw. der Diodenchip behandelt. Es werden die
charakteristischen Parameter, welche als Eingabedaten fur das Mischer-Simulationsprogramm
benttigt werden, und deren Messung vorgestellt. Fir die Untersuchungen des
Rauschverhaltens von Diodenmischern kommen vier Mischerelemente zum Einsatz, von denen
jeweils der Rauschtemperaturverlauf bei 94 GHz aufgenommen wird. Die Rauschleistung bei
den tieferen Frequenzen wird bei drei Dioden gemessen. Unterhalb 1 GHz liegen Mel3werte filr
zwei der MelRobjekte vor. Die beschriebene Auswahl der Dioden fir bestimmte Messungen
resultiert aus ihrer Verfligbarkeit. Aus den erhaltenen Daten wird ein Dioden-Ersatzschaltbild
aufgestellt und die Berechnung der Elemente aufgezeigt. Besondere Aufmerksamkeit wird dem
Verlauf der Diodenkapazitat im Flul3gebiet gewidmet. Die Spannungsabhangigkeit der
Kapazitat und damit des Diodenstromes ist sehr wichtig im Bezug auf die Berechnung des
Konversionsverlustes und der Mischer-Rauschtemperatur.

Zunachst werden die verwendeten Dioden vorgestellt und ein Dioden-Ersatzschaltbild
aufgestellt. Im Abschnitt 3.3 wird die Rauschanalyse behandelt.

3.1 Der Aufbau der Diodenchips

Als MelRobjekte bzw. Mischelemente dienen verschiedene GaAs-Schottky-Dioden mit
Anodendurchmessern von 0,5 - 1,5 um. Eine Vielzahl einzelner Dioden befindet sich auf einem
Chip und ist in der sogenannten Honigwaben-Struktur angeordnet (siehe Abb. 3.1). Auf einem
Diodenchip mit einer typischen Flache von ca. 0,0f rwinnen sich mehrere Tausend
Einzeldioden befinden, von denen im Mischer nur eine kontaktiert wird. Man kann davon
ausgehen, dal3 auf einem Diodenchip alle Einzeldioden gleiche Eigenschaften besitzen. Nur
dann kann bei einem Ausfall der kontaktierten Diode der Kontaktdraht bzw. der Whiskerdraht
zurtickgezogen und eine andere Einzeldiode auf dem Chip kontaktiert werden, ohne dal3 ein
neuer Diodenchip in den Mischer eingebaut werden muf3.



3. Die GaAs-Schottky-Diode
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Abb. 3.1: Schnitt und Draufsicht des Diodenchips mit der sogenannten Honigwaben-Struktur

(honeycomb structure).
Diodenbezeichnung DA357-1 D644-08 DA481-1 D733
Anodendurchmesser 1,5um 0,8 um 1um 0,5um
o . . 90nm (53nm fur
Epitaxieschichtdicke 140 nm 4 Sﬂéﬂcm_g) 100 nm 100 nm
17 -3
Epitaxieschichtdotierung | 810%cm™ 45[138 M| 2007em® | 3007em’
30" cm
Beweglichkeit |4 der
Elektronen in der Epitaxie- 5000°% 3500 e’ 4250 4000
schicht
Leitfahigkeit der Epitaxie-
schicht P 64, L%m | 252,3%m | 1362 | 1923
Substratschichtdicke 70 pm 70 um 70 pm 2 um
Substratschichtdotierung| 310%¥cm™ 310%cem™ 2010%cm™ 3M10%cm™
Beweglichkeit |4 der 2 2 2 2
Elektronen im Substrat 180075 180075 210075 18004
Leitfahigkeit der Substrat-
schicht 865,1%em | 865 hen 673%em | 865,1%n
Serienwiderstand K 10Q 9,8Q 10Q 60Q
Diodenkapazitat im L
Ruhezustand ca. 2,5fF ca. 1,4-1,5 fH ca. 1,2 fH ca. 0,8 fl
régpaznat in FluR3richtung 14 fF 8.5 fF 9.5 fF 3 fF
|
Idealitatsfaktor n 1,44 1,31 1,23 1,25
DurchbruchspannungyJ -8V -3,7V -85V 52V

Tabelle 3.1: Gemessene Parameter der verwendeten GaAs-Schottky-Dioden
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Die Anode bestent aus Platin und Gold, wobei der eigentliche Schottky-Ubergang bei den
verwendeten Dioden aus Pt/GaAs besteht. Es werden verschiedene Diodenchips in den
Mischer eingebaut und auf ihr Rauschverhalten hin untersucht. Das Rauschverhalten wird nicht
nur durch die nichtlinearen Elemente, sondern ebenfalls durch die Gite des Kontaktes
bestimmt. Im folgenden werden die einzelnen Dioden vorgestellt.

Wie aus Tabelle 3.1 ersichtlich ist, werden vier verschiedene Dioden untersucht und bis auf
DA481-1 einer ausfuhrlichen Rauschanalyse unterzogen. Die Anodendurchmesser, die
Epitaxieschichtdicke und -dotierung und die Substratschichtdicke variieren. Bei der Diode
D644-08 besitzt die Dotierung der Epitaxieschicht einen exponentiellen Verlauf. Am
Metall/Halbleiter-Ubergang betragt sie zwischefio4’cmi® und 510*'cni® und steigt dann

iber eine Lange von 90 nm exponentiell ado3’cmi® an. Diese Diode besitzt neben der
Diode DA357-1 und der Diode DA481-1 eine dicke Substratschicht. Bei neueren Modellen
[39], [68] wird die Substratschichtdicke auf ca. 2 um reduziert. Dies bewirkt eine
Verbesserung der Leitfahigkeit, weil der Skineffekt bei sehr hohen Frequenzen stark
vermindert wird. Diese Form der Diode wurde erstmals von Seidel 1989 [63] vorgeschlagen,
1995 an der Technischen Hochschule Darmstadt wieder aufgegriffen und schlie3lich 1996
gefertigt. Dioden mit derartig kleinen Anoden besitzen grol3e Grenzfrequenzen und sind fur
den Einsatz bei weit h6heren Frequenzen als im W-Band geeignet.

Alle in der Tabelle 3.1 aufgefihrten GaAs-Schottky-Dioden sind an der Technischen
Hochschule Darmstadt hergestellt worden. Die einzelnen Kenngréf3en bzw. Parameter werden
mit den in dieser Arbeit beschriebenen Melverfahren bestimmt. Bei Verringerung des
Anodendurchmessers erhoht sich der Serienwiderstand, und die Diodenkapazitat wird kleiner.
Es wird angestrebt, dieses gegenlaufige Verhalten in der Form zu beeinflussen, dal3 sich eine
hohe Grenzfrequenz érgibt.

Fiur die Diode D733 ergibt sich im Gegensatz zu den Herstellerangaben ein sehr grol3er
Serienwiderstand. Andere Kontakte am selben Chip haben &hnlich hohe Widerstandswerte
ergeben. Trotz dieses ungewohnlich hohen Wertes sind vergleichsweise niedrige
Rauschtemperaturen der Diode bestimmbar. Zuséatzlich ergibt sich ein plausibler Wert bei der
Bestimmung der Diodenkapazitat. Somit kann die Diode zur Verifikation der in dieser Arbeit
vorgesteliten Parameteranalyse verwendet werden.

Die angegebenen Diodenparameter werden bei Raumtemperatur aufgenommen. Das
Rauschverhalten der Dioden héngt stark von den verwendeten Technologieverfahren ab [22],
was sich mit den Messungen bestétigen lalt. Daher sind die Diodenchips, welche mit dem
gegenuber dem Trockenatzverfahren (DA357-1) sanfteren anodischen Pulsatzverfahren
hergestellt worden sind (D644-08), in ihren Rauscheigenschaften gunstiger. Ein weiterer
Vorteil dieses Verfahrens ist die Vermeidung einer Oxidschicht auf dem Halbleitermaterial,
weil das Atzen des GaAs und das Abscheiden des Platins in der gleichen Losung vorgenommen
werden. Fir die jungste Diode D733 ist der Herstellungsprozeld in [39] dargestellt. Die
Bestatigung dieser Angaben bzgl. des Rauschens erfolgt in Abschnitt 3.3.
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Fir die Herstellung von Hochfrequenz-Mischerdioden werden hochdotierte Substrate
verwendet, auf die mittels Molekularstrahlepitaxie eine niedriger dotierte, dinne
Epitaxieschicht aufgewachsen wird. Die hier verwendete Diode D644-08 besitzt einen
exponentiellen Verlauf im Dotierungsprofil. Die Dotierung und die Dicke der Epitaxieschicht
sind wichtige Parameter, die grof3em Einflul3 auf das elektrische Verhalten und die Rausch-
eigenschaften der Dioden haben. Das hochdotierte Substrat sorgt fir einen geringen
Ausbreitungswiderstand, wahrend die Epitaxieschicht bzw. die Oberflache des Halbleiter-
materials mit dem aufgebrachten Metall den eigentlichen Schottky-Kontakt bildet.

In Abb. 3.2 ist das Bandermodell eines Metall/Halbleiter-Uberganges mit den im Verlauf der
Arbeit verwendeten Grol3en zu sehen.

T
qPy,
Er Y
Metall !
Ox : \
3 d n 4_ H
Zustande vo entleerte | quasineutrale | Ev
Oberflachenladungen Epitaxieschicht | :
an den Grenzschichten pltaxieschicht Zone ! -
i n++-dotiertes
Zwischenschicht n-dotierte Epitaxieschicht ! Substrat

Abb. 3.2: Bandermodell eines Metall/Halbleiter-Uberganges mit hochdotierter Substrat- und
weniger stark dotierter Epitaxieschicht [75]. In der graphischen Darstellung werden
die im weiteren Verlauf benutzten Grof3en veranschaulicht. Die méglicherweise
auftretende Zwischen- oder Oxidschicht ist auf eventuelle Verunreinigungen
zurtckzufuhren.

3.2 Die Diodenparameter

Eine Kenngré3e von Hochfrequenz-Mischerdioden ist die sogenannte Grenzfreguenz f
welche die Grenze der Verwendbarkeit der Diode fir das jeweilige Einsatzgebiet beschreiben
soll [41]:

fo = (2mRsCy)™. (3.1)
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Dies bedeutet, dafll fur Hochfrequenzanwendungen die parasitdren Diodenelemente
Serienwiderstand KRund Diodenkapazitéat ;& moglichst klein sein muissen. Um kleine

Kapazitaten zu erreichen, sollten niedrige Dotierungen und kleine Anodenflachen vorliegen;
das bedeutet aber wiederum einen erhdhten Serienwiderstand. Dadurch entsteht eine hohere
Feldstarke in der Epitaxieschicht, und dies resultiert wiederum in erhéhtem Rauschen.

Zur Beschreibung der Strom-/Spannungsbeziehung wird das im Flul3bereich der Diode bei
Raumtemperatur gultige thermische Emissionsmodell verwendet [14], [75], wonach der
Diodenstrom exponentiell von der Diodenspannungath Ubergang abhangt (Abb. 3.3). Es

st

_ ou, o .
Ig - IS @ngﬁg fUI’ Uj > BDUT (32)
U,=U, -Rsl, (3.3)
: KT,
mit U, =—2 (3.4)
q
. 0 0
und | =AA" [T] [&XpT q O (3.5)
nUu; g

wobei To die Temperatur, k die Boltzmannkonstante, q die Elementarladung, n der Idealitats-
faktor, Ur die Temperaturspannung, A die Anodenflackg, die Barrierenhdhe,slder
Sattigungsstrom und A* die effektive Richardsonkonstante darstellen.

Der Serienwiderstand ist stromabhangig, und der Idealitatsfaktor n=n(l) ist nach [31]
ebenfalls nicht konstant. Die Stromabh&ngigkeit des Serienwiderstandes ist auf die Dicke der
Diffusionsschicht zuriickzufihren. Fur die weiteren Berechnungen werden jedoch alle Werte
als Konstanten aus der Kennlinie bestimmt. Abb. 3.4 zeigt die Méglichkeit zur Bestimmung der
Dioden-Gleichstromparameter auf. Die in Tabelle 3.1 eingetragenen Parameter fur die
verschiedenen Dioden werden mit dem in Abschnitt 3.3.4 beschriebenen Verfahren der
Minimierung des mittleren quadratischen relativen Fehlers ermittelt. D. h., die Summe der
Quadrate der relativen Differenzbetrage zwischen Diodenmodell und Messung ist fur den
optimalen Parametersatz der Kennlinie minimal. Die gute Ubereinstimmung von Diodenmodell
mit konstanten Parametern und der gemessenen Kennlinie macht die Einfuhrung von
stromabhéngigen Gr6Ren im Hinblick auf die Implementierung in das Mischer-
Simulationsprogramm uberflissig. Aus der grafischen Darstellung in Abb. 3.4 lassen sich beim
Kontaktieren der Diode erzeugte, aber ungewollte Parallelwiderstande gut ablesen.
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Uy

v

Abb. 3.3: Ersatzschaltbild der GaAs-Schottky-Diode (erweitert mit Substratschicht-,
Kathoden- und Epitaxieschicht-Widerstand). Die Parallelkapazitét Gei der hier
verwendeten Kontaktiermethode vernachlassigbar klein. Rechts daneben ist das zur
Ermittlung der verfigbaren Rauschtemperatur verwendete vereinfachte Dioden-
Ersatzschaltbild zu sehen.

1E3f
- Schnittpunkt mit /
1E-5{  Ordinate liefert den > 7
i Sattigungsstrom | //
E S y
< 1E7F |
c i Abweichung von
—° 1E9§ / ’ der Geraden liefert
5 / - \\ Wert fur R
B 1E-11 -
) : / .
3 F / -
8 1E13) / 1 Steigung der
3 / Geraden liefert
1E15) T Idealitatsfaktor n
1E-17 [

-01 00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10 11
Diodenspannung éjn V

Abb. 3.4: Ausschnitt der logarithmisch aufgetragenen Kennlinie der Diode D644-08 im
Durchlafl3bereich. Aus dieser Darstellungsform lassen sich die Diodenparameter
bestimmen.

3.2.1 Der Serienwiderstand

Die Berechnung des Serienwiderstandes bezieht sich auf Diodenchips mit Epitaxieschicht,
hoherdotiertem Substrat und kreisrunden Anodenflachen. Der mefRbare Gleichstromwiderstand
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Rs setzt sich aus mehreren lokal trennbaren, widerstandsbehafteten Gebieten zusammen. Zum

einen existieren die Halbleitergebiete Rss (Substratschicht) und Rse (Epitaxieschicht). Hier ist

der Epitaxieschicht-Widerstand Rsz stromabhangig, weil das geleerte Gebiet bei hdheren
Stromen schmaler wird. Der frequenzunabhéngige Widerstand des ohmschen Kontaktes an der
Kathodenflache und der Anoden/Whisker-Ubergang sindsinZBsammengefalt. Weiterhin
besitzen der Whisker, das Tiefpal3filter und die Zuleitung zur Diode einen Widerstand, der hier
vernachlassigt wird, weil er zum einen sehr klein ist und zum anderen mit dem eigentlichen
Melobjekt nichts zu tun hat. Im Verlauf dieses Abschnittes wird zwischen Gleich- und
Wechselstrom-Serienwiderstand unterschieden. Fiur den Gleichstrom-Widers{@hdAv.

Rs gilt:

Rs = Rg(0) = Rz (0) + Rgs (0) + R - (3.6)

Bei der Messung ist auf die Erwadrmung der Diode zu achten, so dafd sich eine Messung mit
Stromimpulsen anbietet. Um den Betrieb der Diode im Programm zu simulieren, ist es
allerdings sinnvoll, die Erwarmung in der Kennlinie zu bertcksichtigen. Aus der Kennlinie 1af3t
sich der Serienwiderstand am besten bei hohen Stromen bestimmen. Neben der Messung von
Rs(0) kann auch eine analytische Berechnung vorgenommen werden.

Voraussetzung fur die Berechnung des Epitaxieschicht-Widerstagegéed Bin vertikal unter
der Anodenflache durch die Epitaxieschicht flieRender Strom. Der Widerstand berechnet sich
dann nach [66] gemal3

W. —W
=) oI’ (3:7)

mit
JE = q D’ln |:Ndepi . (38)

Hierin bezeichnet wdie Dicke der gesamten Epitaxieschicht unddie Dicke der geleerten
Epitaxieschichtog ist die Leitfahigkeit, g die Elektronenbeweglichkeit, N die Dichte der

am Stromflul3 beteiligten Ladungstrager (bei Raumtemperatur gleich der Dotierungsdichte)
und r der Anodenradius. gvist stromabhéangig und bei den meisten Dioden mit grol3er
Epitaxieschichtdicke vernachlassigbar klein. Liegt die Epitaxieschichtdicke inw der
GrolRenordnung der geleerten Epitaxieschichit kann der WiderstandsR0) vernachlassigt
werden. Dennoch sollgywie in Gl. (3.9) angegeben, beriicksichtigt werden [75]:

W, =\/(<Dbi —u)2EE e @y, (3.9)

Hierin bezeichnet®, das Built-In-Potential, judie Spannung am Ubergang der Diode und
€ = 13,1 die relative Dielektrizitatszahl von intrinsischem GaAs-Halbleitermaterial. Wird die
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Spannung am Ubergang groRer als das Built-In-Potential, so verschwindet die geleerte
Epitaxieschicht. Der Gleichstrom-Widerstand des Substrates ergibt sich nach [66] zu:

8
3r o

Rs(0) = (3.10)

Fur hochfrequente Wechselvorgange vergré3ern sich die Widerstdnde in den einzelnen
Bereichen. Es bildet sich eine frequenzabhangige Eindringtiefe aus, die den leitenden
Querschnitt verkleinert. Diese Skin-Effekte machen sich bei den hohen Harmonischen der
Lokaloszillatorfrequenz bemerkbar und werden daher bei der Berechnung des Substratschicht-
Widerstandes berucksichtigt. Der Widerstand der Epitaxieschicht wird aufgrund des schmalen,
am Stromflu beteiligten Bereiches fur hohe Frequenzen gegenuber dem Gleichstrom-
Widerstand nicht verandert:

Ry (0) =R4 () =Rq.. (3.11)

Die im folgenden benétigte Eindringtiefe des Stromes berechnet sich gemaf

5= |2 (3.12)
luno-Sa)

Damit ergibt sich fur kleine Eindringtiefed der folgende Zusammenhang fir den
Wechselstrom-Widerstand des Substrates [41]:

1 O d. O
Ry (w)= m%ﬂ%—cg (3.13)
s 200, 0 b, 0 e

Hierin ist z; der Radius eines Kreises mit gleicher Oberflache wie der Diodenchip. Weiterhin
Ist rc; der Radius eines Zylinders, der die gleiche Mantelflache wie die vier Seitenflachen des
Diodenchips besitzt.dgibt die Dicke des Substratmaterials an. In [4] und [8] ergibt sich die
Aufteilung des Substrates in leitende Schichten in ahnlicher Weise. Fur den gesamten
Wechselstrom-Widerstandsfe) gilt demnach:

Ry(«) =Rg +Rg (@) + Ry - (3.14)

Fur die bei Stromverdrangung auftretende Induktivitafw) ergibt sich die folgende
Beziehung [41]:
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U Or., O U
Le(w -1 1 Hogapileq (3.15)
w2 o0 Or, O re, 0

Bei der neuen Generation der ,substratlosen“ Dioden ist die Dicke des Substratmaterials auf
lediglich d. = 2 um reduziert worden. Die in dieser Arbeit untersuchte Diode D733 besitzt also
eine wesentlich kleinere Induktivitat.
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Abb. 3.5: Analytische Annéherung der Elektronenbeweglichkeit in GaAs nach Schaumburg
[59].

Bei der Diode D644-08 wachst die Dotierung Uber eine Schichtdicke von 90 nm von
Neepiz = 410" cm® auf Nigyiz= 3010%%cmi® 1. Der Verlauf der Beweglichkejii,(Ngepi) ist von

der Dotierung der Epitaxieschicht abhangig. Die Beweglichkeit von Elektronen in feldfreiem
GaAs bei Raumtemperatur ist in [59] angegeben und wird in Abb. 3.5 mit der folgenden
empirisch ermittelten Naherungsformel

[l [l
0 7695 Ocm?

él"' (l OQ(N oot | Cm'3) /:|_7,22)21'4 ' 370@ Vs

:un(Ndepi): (3.16)

verglichen. In [30] wird ein &hnlicher empirischer Ansatz vorgestellt. Voraussetzung fur die
Gultigkeit von Gl. (3.16) ist, dal3 alle Storstellen ionisiert sind, was bei Raumtemperatur der
Fall ist. Erst bei tiefen Temperaturen sinkt die Zahl der ionisierten Storstellen. Der Verlauf der
Dotierung ergibt sich fur die in Abb. 3.2 eingefiihrte Koordinate x zu

N o (X) = 3010 Cexp(x/45nm)cm™  fur —90nm< x < 0nm
und 410" cm® fur x=-90 nm. (3.17)

! Fiir die Berechnung des Widerstandes wird der kleinere Wert der vom Hersteller angegebenen
Dotierungsdichten verwendet.
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Somit 1af3t sich der resultierende Widerstand der Epitaxieschigitiéxfolgt berechnen:

1 ° dx
qrrr? .96[1m N s (%) Qs (N depi (X))

Fur die angegebenen Werte ergibt sich nach numerischer Integration fur die Diode D644-08
ein Widerstandswert von R=4,5Q. Der Antell der geleerten Zone bleibt dabei
unberucksichtigt. Der Serienwiderstand wird vom Mischer-Simulationsprogramm nur durch
die Eingabe von konstanten Widerstandswerten und Schichtdicken flir einen abrupten
Dotierungsubergang berechnet. Es werden also keine Dotierungsprofile in der Epitaxieschicht
berlcksichtigt. Die Werte der einzelnen Dioden sind in Tabelle 3.1 angegeben.

Im Mischer-Simulationsprogramm werden die berechneten Werte fir die Induktiy(tét L

und fur den Serienwiderstand bei WechselstrogwRsowie der gemessene Gleichstrom-
Serienwiderstand 0) verwendet. Um eine Beziehung zwischen der Rechnung und der
Messung herzustellen, werden die im Programm berechneten Grol3en gemal? Gl. (3.19) mit
dem gemessenen Serienwiderstand skaliert.

Rs,n = RS,berechnet (|C¢)Z;: *n mLO| R (O)
s berechnet

3.2.2 Die Kapazitat des Uberganges

Die Kapazitat des Uberganges hangt im wesentlichen von dem Dotierungsprofil der
Epitaxieschicht und von der Diodenflache ab. Der Wert liegt fur die verwendeten Dioden im
Bereich einiger fF und ist somit nur schwer fehlerlos bestimmbar. Fur das Mischer-
Simulationsprogramm ist jedoch der spannungsabhdngige Verlauf der Kapazitat als
Eingabeparameter notwendig. Die Dioden werden gewohnlich bei hohen Stromen betrieben.
Das bedeutet, dal3 der Kapazitatsverlauf fur grofe Spannungsaussteuerungen und
Arbeitspunkte im Flachbandfall von besonderem Interesse ist. In [66] wird der Kapazitats-
verlauf im FluR3gebiet mit der Beziehung Gl. (3.20), welche ohne Zweifel fir den Sperrbereich
bei abrupten Ubergangen Gilltigkeit besitzt, beschrieben.

O u 0
C.=C,Mm-—0 3.20
T o, 0 (3.20)

Das Built-in-Potential fur GaAs betragt, = 0,9 V und erzeugt somit an dieser Stelle einen
Pol im Kapazitatsverlauf. Der Ubergang ist in diesem Fall durch eine unendlich groRe
Kapazitat kurzgeschlossen. Der Vergleich von verschiedenen Simulations- und
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MelRergebnissen ergibt jedoch, dafl} dieser Kapazitatsverlauf nicht die realen Verhaltnisse
wiedergibt (siehe Abb. 3.9).

Mehrere Autoren haben sich auf verschiedene Weise mit diesem Problem beschaftigt und
geben unterschiedliche Losungen an [12], [13], [28], [30], [32], [58], [67], [75]. Die exakte
Beschreibung erscheint in allen Verdffentlichungen auf3erst schwierig. Im folgenden werden die
angegebenen Losungen kurz vorgestellt.

Keen stellt in [32] verschiedene berechnete Kapazitatsverlaufe in Abhangigkeit der Dotierung
vor. Die angegebenen Kurven folgen in einem begrenzten Bereich dem Wurzelverlauf aus
Gl. (3.20). Er gibt jedoch fir den im Mischerbetrieb ausgesteuerten Bereich der Dioden einen
maximalen Kapazitatswert von 1,5 K2, an.

Von Crowe [12] und Mattauch [13] wird eine &hnliche Beziehung wie in Gl. (3.20) angegeben.
Hier wird argumentiert, daf3 sich die Kapazitat nur durch Ladungsspeicherung in der geleerten
Epitaxieschicht begrindet und dadurch in einem sehr kleinen Spannungsintervall eine riesige
Kapazitat entstehen kann. Nach Uberschreiten der Flachbandspannung ist dann der gesamte
Ubergang inklusive der Kapazitat verschwunden.

Siegel [67] und Hjelmgren [28] bestimmen den Kapazitatsverlauf im Flu3gebiet durch eine

numerische Simulation. Dabei wird tber Anderungen der Ladungskonzentration aufgrund

kleiner Spannungsanderungen die spannungsabhdngige Diodenkapazitdt im Flu3gebiet
ermittelt. Die Ergebnisse der Berechnungen zeigen einen Kapazitatsverlauf mit einem
Kapazitatsmaximum in der Umgebung der Flachbandspannung. Fur negative und kleine
positive Spannungen kann der Kurvenverlauf mit der Gl. (3.20) beschrieben werden. Im

Bereich grol3er Aussteuerungen jens@gsnimmt die Kapazitat wieder ab.

Romanofsky [58] bestatigt den in [28] aufgrund von Simulationen gewonnenen Verlauf durch
Messungen. Er gibt fur kleine Spannungen einen nahezu konstanten Kapazitatsverlauf an. In
der N&he des Built-In-Potentials ergeben sich sehr kleine Kapazitatswerte.

In [30] geht Jelenski fur kleine Spannungen von GI. (3.20) aus und propagiert fir Spannungen
nahe des Flachbandfalls eine Annaherung der Kapazitat an einen konstanten Wert:

kel 1 (3.21)

Darlber hinaus verschwindet der Ubergang, und die Kapazitat ist null.

Im Gegensatz zu den Losungsansatzen in den zitierten Arbeiten wird in der vorliegenden
Arbeit eine implizite mel3technische Bestimmung der Kapazitat im Flu3gebiet durchgefihrt,
welche von der Rauschtemperatur ausgeht. In Abb. 3.3 ist das einfache Ersatzschaltbild der
Diode fur die Berechnung der Gleichstrom-Diodenparameter und der Dioden-
Rauschtemperatur zu sehen. Wird der Rauschtemperaturverlauf der Dioden bei der Frequenz
94 GHz betrachtet und das Rauschverhalten nur durch thermisches und Schrotrauschen
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modelliert, ergibt sich aus der Optimierung nach Abschnitt 3.3.4 ein konstanter Kapazitatswert
im Femto-Farad-Bereich. In Abschnitt 3.3.5 wird fir die MeRergebnisse der Dioden-
Rauschtemperatur eine Fehlerbetrachtung durchgefiihrt. Es zeigt sich, dafd der fallende Ast der
Kurve mit den angenommenen Toleranzen der Berechnungsgrof3en zur Bestimmung der
Kapazitat herangezogen werden kann. Der verwendete Ansatz der Rauschquellen unter
Ausschluf? von Komponenten, welche das UberschuRrauschen beschreiben, ist gerechtfertigt.
Diese sind stromabhangig und liefern erst fur Stréme grof3er 0,1 mA nennenswerte Anteile. Fur
die Modellierung des Temperaturverlaufs wird gemaf Abb. 3.12 die Gl. (3.22) verwendet.

o
_+RT (3.22)

T :%”D 1 rr,0/0 1
’ % ]/r].+r]. [(a)Cj)2 °H %J/rjﬂj [(wcj) S% ’

Die Diodenkapazitat Cwird fir die Modellierung in den Abb. 3.6 und 3.7 als Konstante
betrachtet. Aufgrund der Ungewil3heit Uber den korrekten Kapazitatsverlauf wird eine
Aufteilung in drei von der Spannung bkzw. vom Stromgabhéangige Bereiche vorgenommen.

Im unteren Bereich flr negative und kleine positive Spannungen gilt die Beziehung Gl. (3.20).
Der mittlere Spannungsbereich bis zur fast vollstdndigen Durchlassigkeit der Diode
r, << (WC;)™ wird durch den konstanten Kapazitatswetgebildet. Fur den dritten Bereich
groRer Strome 4l wird der ungewisse Kapazitatsverlauf durch den stromabhangigen
Parallelleitwert glg) kurzgeschlossen. Diese Tatsache macht die Kenntnis des genauen
Verlaufs fur die vorhandene Aufgabe der Mischersimulation unwichtig. Das bedeutet, dal3 der
Kapazitatsverlauf mit einem konstanten Kapazitatswert in den héheren Spannungsbereich
fortgesetzt werden kann. Sehr grof3e Spannungewedden in der Realitat und in der
Simulation nicht erreicht.
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Abb. 3.6: Rauschtemperaturverlaufe der Diode DA357-1 (1,5 um) und der Diode DA481-1
(1,0 pm) fur 94 GHz. Das simulierte Rauschen besteht nur aus thermischem und
Schrotrauschen (kein UberschuRRrauschen). Die ermittelten Kapazitatsykaitenén
Tabelle 3.1 entnommen werden.
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Abb. 3.7: Rauschtemperaturverlauf der Diode D644-08 (0,8 pm) und der Diode D733
(0,5 um) fur 94 GHz. Das simulierte Rauschen besteht nur aus thermischem und
Schrotrauschen (kein UberschuRRrauschen). Die ermittelten Kapazitatsykaitenén
Tabelle 3.1 entnommen werden.

Die so gewonnenen Kapazitatsverlaufe fur die Dioden DA357-1 (1,5 um), D644-08 (0,8 pum)
und D733 (0,5um) sind in Abb. 3.8 dargestellt. Die vorgestelte Annahme des
Kapazitatsverlaufes wird durch die Mischer-Simulation und den anschlieRenden Vergleich mit
gemessenen Kurven bestatigt. In den Abb. 3.6 und 3.7 sind die gemessenen Rausch-
temperaturen bei 94 GHz fir die vier Dioden zu sehen. Die theoretische Untergrenze des
Rauschens von nT/2 wird anndhernd erreicht.
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164 | ——D644-08 (0,8 um) - g T m
. ——D733_ (05um)| 7 L8 /
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Spannung Ui an der Sperrschicht inV Zeitinps
Abb. 3.8: Die Kapazitatsverlaufe der im Mischer-Simulationsprogramm eingesetzten Dioden
DA357-1 (1,5 pm), D644-08 (0,8 pm) und D733 (0,5 um). Die Verlaufe werden als
Polygonziige im Simulationsprogramm verarbeitet. Daneben ist der zeitliche
Kapazitatsverlauf der Diode D644-08 (KSS 132 mm (Modell); Arbeitspunkt
0,8 mA/0,7 V) dargestell.
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Die Kapazitat ¢ aus Gl. (3.20) wird mit Gl. (3.23) berechnet und ist ebenso wie die

ermittelten konstanten Kapazitatswer{diC die verwendeten Dioden in Tabelle 3.1 enthalten.

AN g + 35,6 A
2£,6, D, 2r,

Co =&¢& (3.23)

r

Der zweite Term der Gl. (3.23) beriicksichtigt die kapazitiven Randeffekte der runden
Anodenflache. Die vom Diodenhersteller angegebenen Kapazitatswerteg€ben sich aus
der obigen Gleichung.

Zur Unterstitzung bzw. Verifikation der vorgeschlagenen empirischen Bestimmung des
Kapazitatsverlaufes werden verschiedene Kurvenverlaufe in das Mischer-Simulationsprogramm
implementiert. Um den Konversionsverlust der Diode D644-08 bei einer grofien Spannungs-
amplitude tber der Sperrschicht zu berechnen, wird der Arbeitspunkt 0,8 mA/0,7 V eingestelit.
Diese Angabe gibt die Gleichanteile des Diodenstromesid der Diodenspannunggl@dn,

welche mef3technisch erfal3t werden kénnen. Mit dieser Vorgabe wird Uber einen grof3en
Kapazitatsbereich ausgesteuert.

In Abb. 3.8 ist ein vom Mischer-Simulationsprogramm ausgegebener zeitlicher Verlauf der
Diodenkapazitat dargestellt. Der gewdahlte Arbeitspunkt und die Kurzschlu3schieberstellung
ergeben die gewlnschte relativ hohe Spannungsamplitude bzw. Aussteuerung der Kapazitat. In
[58] wird ein ahnlicher zeitlicher Verlauf angegeben.

16,0
—u—CO0
1204 |—v—C.1
w C2
= C3
T 801 = =%
g /y»V‘V——V—V
o 4
©
%
f
| §
.

O|O T T T T T T T T T T T T T
-1,0 -05 0,0 0,5 1,0 15 2,0
Spannung UJ_ an der Sperrschicht in vV

Abb. 3.9: Schar von Kapazitatsverlaufen C_0 bis C_3, die in das Mischer-Simulations-

programm fur die Modellierung des Kapazitatsverlaufes der Dicdel D8
eingesetzt werden.
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Abb. 3.10: Simulierte Konversionsverluste bei Einsatz der Kapazitatsverlaufe C_0 bis C_3
(LO=94 GHz; ZF=1,5 GHz; AP: 0,8 mA/0,7 V).

Die willkurlichen Kapazitatsverlaufe in Abb. 3.9 korrespondieren mit den in Abb. 3.10
abgebildeten simulierten Konversionsverlusten. Das Mischer-Simulationsprogramm liefert fur
die verschiedenen Ansatze unterschiedliche Ergebnisse. Hier wird die Bedeutung des Anstiegs
von Go auf einen maximalen Kapazitatswestk@r. Wird die Beziehung Gl. (3.20) (Verlauf

C_3) angesetzt, ergeben sich deutlich von der Messung abweichende Simulationsergebnisse.
Die Bedeutung des Anstiegs der Kapazitat vom duf G wird mit dem Verlauf C_2
dokumentiert. Gegenliber dem fur die Diode D644-08 optimalen Verlauf C_0O (siehe Abb. 3.8)
besitzt C_2 einen weniger stark ansteigenden Kapazitatsverlauf. Der ebenfalls angesetzte
Verlauf C_1 besitzt ein geringeres Kapazitdtsmaximum, jedoch der Anstieg ist identisch zu
C_0. Aus diesen Versuchen wird die Bedeutung des Kapazitatswertes fiur Ubergangs-
spannungen jum Bereich von 0,25 V bis 0,5 V deutlich.

Die Kapazitatsverlaufe der Dioden werden also weder exakt gemessen noch berechnet. Die
Ansatze enthalten den rechnerisch bestimmbaren Wert juur@ in Sperrichtung den
bekannten Wurzelverlauf, Gl. (3.20). Im FluRBgebiet wird der Kapazitatsyweer@endet. Die
Verbindung dieser Bereiche wird schlie3lich mit Hilfe von Simulationen des Konversions-
verlustes empirisch ermittelt. Die Kapazitatsverlaufe sind als Polygonzige mit mdglichst wenig
Stutzstellen ausgefiihrt. Das Mischer-Simulationsprogramm kann sie somit schneller ver-
arbeiten, und weiterhin wird der Eindruck vermieden, dal} die Verlaufe eine absolut exakte
Wiedergabe der realen Verhdltnisse sind. Die im Mischer-Simulationsprogramm verwendeten
Kapazitatsverlaufe sind in der Abb. 3.8 dargestellt. Es ergeben sich fur die verschiedenen
Dioden unterschiedliche Verlaufe in den Flanken, welche auf die Dotierungsprofile der
Epitaxieschichten zurtickzufuhren sind.
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3.3 Das Rauschverhalten der GaAs-Schottky-Diode

In diesem Abschnitt werden die verschiedenen Rauschursachen und das verwendete
Rauschmodell mit den unterschiedlichen Rauschersatzquellen vorgestellt. Neben dem
thermischen Rauschen und dem Schrotrauschen [ 78] wird besonderer Wert auf das sogenannte
UberschuRrauschen gelegt. Die einzelnen Rauschquellen und die physikalischen Ursachen des
UberschuBrauschens werden im einzelnen vorgestellt und in Abb. 3.12 in einem Rausch-
Ersatzschaltbild der Diode graphisch dargestellt. Dazu kommt die mef3technische Beobachtung
einer mit steigendem Strom abnehmenden Rauschtemperatur. Hierflr wird eine theoretische
Erklarung und eine mathematische Beschreibung des Verlaufes gegeben.

Das Rauschverhalten der Dioden ist ein entscheidendes Gutekriterium. Selbst wenn alle
anderen Anforderungen fur den Submilimeterwellen-Einsatz wie geringe Diodenkapazitat und
kleiner Serienwiderstand erftillt sind, kdnnen nur Dioden verwendet werden, die zusatzlich die
Anforderung einer geringen Rauschleistung erfillen. Da die in der Radioastronomie zu
detektierenden Signalleistungen sehr klein sind, wirden sie sonst vom Diodenrauschen
Uberdeckt.

Die folgenden Abschnitte enthalten eine Beschreibung aller zu beachtenden Rauschquellen.
Jeder Rauschursache wird eine Ersatzstrom- oder Ersatzspannungsquelle zugewiesen, welche
zur Berechnung von verfigbaren Rauschleistungen in einem schmalen Frequenzitervall
dienen. Einige Rauschquellen werden aufgrund ihrer besonderen Strom- und
Frequenzabhangigkeit begriindet vernachlassigt. In den Beschreibungen werden die
physikalischen Ursachen und die jeweilige mathematische Darstellung vorgestellt. Weiterhin
sind die einzelnen Rausch-MeR3platze und die ermittelten Ergebnisse aufgefiihrt. Im letzten
Abschnitt befindet sich der Vergleich zwischen Theorie und Praxis, also zwischen
Temperaturen des Diodenmodells und den gemessenen Rauschtemperaturen.

3.3.1 Die Rauschquellen

3.3.1.1 Thermisches Rauschen

In einem Halbleiter bewegen sich freie Ladungstrager aufgrund ihrer thermischen Energie auch
ohne den Einflu@ von &ufReren Feldern. Dies fuhrt zu einer statistisch schwankenden
elektrischen Spannung an den Enden eines HalbleiterwiderstanddieRals thermisches
Rauschen bezeichnet wird und von der Umgebungstemperatur abhangig ist. Mit

T
(Uy’) = 4T RO fir f <<k—hO (3.24)
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kann die GroRe einer Ersatzquellg zur Bestimmung der verfiigbaren Rauschleistung in
einem Frequenzintervallf ermittelt werden. Fir die Berechnung der verfugbaren Rausch-
leistung oder der Rauschtemperatur ist der Wert des Serienwiderstandes zu benutzen. Er setzt
sich aus Substrat- und Epitaxieschicht-Widerstand zusammen. Die eckigen Klammern in dieser
und den spéater verwendeten Beziehnungen beschreiben eine statistische Mittelwertbildung.
Gl. (3.24) stelit eine Na&herungsformel fur Frequenzen kleiner als 100 GHz dar. Fur
Frequenzen oberhalb dieser Grenze, die bei der Rauschanalyse im Mischer-Simulations-
programm in Form von Harmonischen der LO-Frequenz auftreten, ist die von Nyquist
entdeckte Gl. (3.25) zu verwenden [5].

hf /KT,
* exp(hf /kT,)-1

<uth2> = 4KT,R (3.25)

3.3.1.2 Schrotrauschen

Ein weiterer Rauschbeitrag entsteht durch Ladungstréger, die unter dem EinfluR eines
elektrischen Feldes die Raumladungszone durchlaufen und Uber die Potentialbarriere emittiert
werden. Dies wird als Schrotrauschen bezeichnet und bildet einen linearen Zusammenhang mit
dem Diodenstrom [12].

<i52> = 2q(1, +215)Af = 2ql Af (3.26)

Die Gl. (3.26) gilt fur den Frequenzbereidh<<1/27t,, wobei & die Laufzeit durch die
geleerte Epitaxieschicht darstellt [19], [40].

3.3.1.3 Hot-Electron-Rauschen

Diese Rauschursache entspricht der Schwankung der Elektronengeschwindigkeit in der
ungeleerten Epitaxieschicht. Die elektrische Feldstarke ist in diesem Bereich so grof3
geworden, dal3 die kinetische Energie der Elektronen grofRer als die thermische Energie des
Kristallgitters wird. Daraus resultiert ein Rauschbeitrag, der Hot-Electron-Rauschen (hot-
electron-noise) genannt wird. Er ist bis zu einigen hundert THz praktisch frequenzunabhangig
[22]. Ursachen fir das Hot-Electron-Rauschen liegen zum einen in von der Dotierung
abhangigen hohen Feldstarken von einigen kV/cm und zum anderen in einer moglichen lokalen
Erhitzung des Schottky-Uberganges aufgrund einer sehr hohen Stromdichte in der Diode [31],
[54]. Das Hot-Electron-Rauschen wird ebenfalls in Form einer Rauschspannungsquelle in das
Rausch-Ersatzschaltbild integriert [12], [30].
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2
Teld

(3.27)
leun TO N

: 2
2\ _ —
(U) = ATRK AF  mit K, =3 —a
epi
Dabei geben pdie Elektronenbeweglichkeit in der Epitaxieschichge,Ndie Dotierung der
Epitaxieschicht, A die Anodenfliche der Diode umnd die durchschnittliche Energie-
Relaxationszeit der Elektronen an.

3.3.1.4 Trapping-Rauschen

Trapping-Effekte (Fangmechanismen) fuhren zu Schwankungen in der Dichte des Elektronen-
stromes aufgrund von Fehistellen oder Verunreinigungen im Halbleitermaterial. Sie treten an
Oberflachenzustéanden und als Generations-/Rekombinationsprozesse in der ungeleerten
Epitaxieschicht in der Nahe des Metall/Halbleiter-Uberganges auf. Die Zeitkonstante dieses
Rauscheffektes ist durch die Energieniveaus der Oberflachenzustande und der Rekombinations-
zentren in der Bandliicke bestimmt und liegt im Piko- und Nano-Sekunden-Bereich. Daher
besitzt diese frequenzabhéngige Rauschursache Tiefpalicharakter. Fir Mischer mit sehr hohen
LO-Frequenzen ist das Trapping-Rauschen nur bei der Zwischenfrequenz aktiv. Da es fur das
Rauschen durch Fangstellen verschiedene Ursachen gibt, werden mehrere Zeitkonstanten [2],
[19], [31], [35], [55], [88] und zwei vom Charakter unterschiedliche Quellen angenommen.
Beide Rauschquellen sind vom Quadrat des Stromes abhé&ngig, wobei bei der einen der
gesamte Diodenstrom lind bei der anderen der Leitwertstrgeihzusetzen ist.

[ - N n Tun |2
<ut2>:4thu,n(f)R32Af mit K — tu, ’ 2

3.28
e = N ? k'A‘depi 1+(a)Tu,n)2 ( )

depi

Die Rauschspannungsquelle gemal3 Gl. (3.28) in Reihe zum Serienwiderstand bildet die
Fangstellen und das Generations-/Rekombinationsrauschen in der ungeleerten Epitaxieschicht
nach.

tu,n Z-i nls
: "o (3.29)
depi 1+ (aﬂ-i,n)

N N
ti,n :n: N

<i f} = 2K, ()Af mt K

Die Rauschstromquelle nach Gl. (3.29), die parallel zur intrinsischen Diode und zur
Schrotrauschquelle liegt, soll die Fangstellen am Ubergang modelligggrund N, sind die
Dichten undrt,, undt;, die Zeitkonstanten der jeweiligen Fangstellen oder Fallgrgidt die

Dicke der Epitaxieschicht an. N gibt die Anzahl der angesetzten Quellen im Rauschmodell an.
Die zusatzliche Indizierung der einzelnen KenngrofRen mit n bezieht sich auf die jeweilige
Rauschquelle.
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3.3.1.5 Zwischentalstreuung

Eine weitere Ursache fur Schwankungen in der Elektronendichte kdnnen Streuprozesse sein.
Insbesondere die Streuung von hei3en Elektronen in hoher liegende Sub-Bénder des
Leitungsbandes ist hier zu nennen. Dort besitzen die Elektronen eine grol3ere effektive Masse
und sind daher nahezu unbeweglich. Dieser Rauschmechanismus wird als Zwischentalstreuung
(intervalley scattering) bezeichnet. Die Zwischentalstreuung besitzt in GaAs eine Zeitkonstante
von 10 ps und wird fur Frequenzen oberhalb von 100 GHz vernachlassigbar klein [22].

Zwischentalstreuung tritt in GaAs auf, wenn das elektrische Feld hoch genug ist, um
Elektronen auf Energien grof3er als 0,31 eV zu beschleunigen. Diese Energie entspricht gerade
der Differenz zwischen dem zentralen Tal A mit hoher Beweglichkeit und dem Satellitental B
mit geringer Elektronenbeweglichkeit. Bei diesen Elektronenenergien ist die Wahrscheinlich-
keit sehr grof3, daf® ein Elektron von Tal A in Tal B streut. Das beschriebene pl6tzliche
Verschwinden der heil3esten Elektronen ist ein Zufallsprozeld und generiert den beschriebenen
Rauschprozel3, welcher abrupt oberhalb der Grenzfeldstarke einsetzt [19]. Mit steigender
Energie gelangen immer mehr Elektronen in das Satellitental B [59]. Gl. (3.30) beschreibt die
Zwischentalstreuung, wobeikein proportionaler Rauschfaktor, E das elektrische Feld in der
Epitaxieschichtr;, die charakteristische Zeitkonstante (1,8 ps fir GaAs) und p die Besetzungs-
wahrscheinlichkeit des Satellitentals sind.

1 p(L- p)2 12

1+(wr,, ) (1-p)- EZ;

(U, )= &T RAf  mit T, =K, (3.30)

In den diinnen Epitaxieschichten mul3 das elektrische Feld sehr groRe Werte annehmen, um den
Elektronen die nétige Energie fiir den Ubergang ins Satellitental zu geben. Beim Uberschreiten
dieser Energieschwelle steigt die Rauschleistung bzw. -temperatur sprunghaft an [88], welches
durch Messungen nicht bestétigt werden konnte. Der abrupte Energiegewinn der Elektronen
tritt demnach nicht auf, so dall das Rauschen aufgrund von Zwischentalstreuung nach
Gl. (3.30) unberucksichtigt bleibt.

3.3.1.6 Funkelrauschen

Ein weiterer niederfrequenter Rauschprozel3 wird Funkelrauschen oder 1/f-Rauschen genannt.
Eine Modellvorstellung dieses Rauschens ist das Fullen und Leeren von Fallen am oder in der
Nahe des Metall/Halbleiter-Uberganges, welches in einer Modulation der Barrierenhéhe
resultiert und somit Stromschwankungen hervorruft. Die Verteilung der Zeitkonstanten, die
mit der energetischen Verteilung der Fallen in der verbotenen Zone zwischen Leitungs- und
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Valenzband eines Halbleiters in Verbindung stehen, erstreckt sich tGber einen weiten Bereich,
und das resultierende Leistungsspektrum besitzt bei sehr kleinen Frequenzen den typischen 1/1-
Charakter [19], [40].

<if2>=Kf— (3.31)

Diese Rauschursache kann bei Verwendung von Zwischenfrequenzen groR3er als einigen kHz
vernachlassigt werden.

3.3.1.7 Hot-Electron-Trapping

Die Ergebnisse der Messung der Rauschtemperatur in Abhangigkeit des Diodenstromes zeigen
in Abb. 3.17 fir hohe Stréme und tiefe Frequenzen ein Abknicken des Temperaturverlaufs zu
kleineren Werten. Es entsteht ein Maximum, welches fur hohere Frequenzen kleiner wird und
zu grofReren Stromen wandert. Dieses Verhalten ist besonders deutlich bei der Diode DA357-1
und in schwacherer Form auch bei der Diode D644-08 ausgepragt (siehe Anhang zu
Kapitel 3). Ein derartiges Verhalten laf3t sich mit den bisher vorgesteliten und aus der Literatur
bekannten Anséatzen fur Rauschquellen nicht modellieren. Der beschriebene Verlauf der
Rauschtemperatur bei héheren Stromen tritt im Ansatz auch fir gemessene Rausch-
temperaturen anderer Dioden in [24], [31], [88] und [89] auf.

Es folgt die Herleitung einer Rauschquelle, in der die erhéhte Elektronentemperatur fir hohe
Feldstarken des Hot-Electron-Rauschens und der Tiefpal3charakter des Trapping-Rauschens
geeignet verknupft werden. Sze gibt in [75] eine von der Elektronengeschwindigkeit abhangige
Zeitkonstante fur die Lebendauer von Minoritatsladungstragern an. Die darin enthaltene
thermische Geschwindigkeit ist wiederum von der Elektronentemperatur abhéngig. Trotz der
Dominanz von Majoritatsladungstragern in GaAs wird dieser Ansatz weiter verfolgt. Die
Elektronenenergie und damit die zugeordnete Elektronentemperatdichist mit steigendem
Diodenstrom aufgrund der relativ geringen Engergieabgaberate durch St63e mit dem Gitter.
Die Elektronentemperatur kann mit dem Energieerhaltungssatz Gl. (3.32) abgeschatzt werden
[88].

dw
o qEv, —(W-W,)/r (3.32)

Darin sind W und W(die Elektronenenergie mit und ohne vorhandenem elektrischen Feld E. v
ist die Driftgeschwindigkeit der Elektronen unddie Energie-Relaxationszeit, welche Werte

im Piko-Sekunden-Bereich annimmt [27], [30]. Da das beobachtete Abknicken bei hohen
Stromen bzw. hohen Feldstarken auftritt, ist die Stromabhangigkeit der Beweglichkeit zu
beachten. Die Elektronenbeweglichkeit in GaAs ist von der Dotierung und vom angelegten
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elektrischen Feld E abhangig [59]. Es gilt nicht die fir Si und Ge bekannte Abh&angigkeit,
welche umgekehrt proportional zur Wurzel der Elektronentemperatur ist [47], [75].

Mit der Elektronenbeweglichkeit ,paus Gl. (3.16) fur einen feldfreien Halbleiter und der
Beweglichkeit bei angelegtem Feld . (E) ergibt sich die Driftgeschwindigkeit [10] somit zu

| (3.33)

Vd = EIU(E) = m

Far die Elektronenbeweglichkeit bei vorhandenen hohen Feldstéarken ist in [27] eine empirisch
ermittelte Formel angegeben. Eine daraus modjifizierte Beziehung Gl. (3.34) wird in Abb. 3.11
mit der Darstellung der Driftgeschwindigkeit aus [59] verglichen. Der Vergleich von Rechnung
und Referenz ist in Abb. 3.11 zu sehen. Die Kurven zeigen eine sehr gute Ubereinstimmung.
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Abb. 3.11: Vergleich der von Schaumburg [59] angegebenen und der mit Gl. (3.34)
berechneten Driftgeschwindigkeit in Abhangigkeit vom elektrischen Feld.

3,015 4 -0,015
u(E)=te Vo BV 5(3\5// cm) mit vex = 210" cm/s und E=2250 V/cm  (3.34)
1+ (E/E,)"

Die Elektronenenergie errechnet sich nach [88] zu

w:nge. (3.35)

Wird nun in GI. (3.32) die zeitliche Anderung der Elektronenenergie zu null gesetzt, so ergibt
sich nach einigen Umformungen folgende Beziehung fir die Elektronentemperatur:

(BuE) _ 1
. T _T = = 336
T T e T e AT N, (3.56)
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und schlief3lich

4 2r, U gl
Te™ TOEH- 3qk:u(E)To %ANdepi % E (3:37)

Fur kleine Strome ( U(E) =P ergibt sich aus Gl. (3.37) die Konstanted€s Gl. (3.27) fur

das Hot-Electron-Rauschen. Fur das Hot-Electron-Trapping wird nightsendern die
feldstarkeabhangige Beweglichkeit u(E) verwendet. Die Feldabhangigkeit der Elektronen-
beweglichkeit in Gl. (3.34) wird n&herungsweise mit

E= (3.38)
q |:Ndepi Dl‘ D’ln

in eine Stromabhangigkeit () tberfihrt. Die Zeitkonstante der Fallen [75] ergibt sich durch
Einsetzen der Gl. (3.37) zu der Beziehung

r =1 (o—N 3T M ) (3.39)

o ist die Elektroneneinfangflache. Die Trap-Zeitkonstaptevird schliellich in die Beziehung

fur eine Trapping-Rauschquelle eingesetzt, und es ergibt sich ein vom Strom und der Frequenz
abhéngiger Rauscheffekt, welcher die zu Beginn des Abschnitts beschriebenen Rausch-
temperaturverlaufe sehr gut annahert.

2
I

<. 2\ _ . _ N Nhet,n Thet,n
i >-2EIKha’n(f)Af mit Ky =y (3.40)

n=1 depi 1+ (a-)z—he’.t,n)2

Die Rauschursache des Hot-Electron-Trapping ist als Stromquelle am Schottky-Ubergang zu
finden. Hiermit haben sich die besten Ergebnisse bei der Annaherung an den gemessenen
Rauschtemperaturverlauf ergeben (siehe Abb. 3.12), it die Dichte der Fallen urgle , ist

die stromabhangige Zeitkonstante des Hot-Electron-Trappings. N gibt die Anzahl der
angesetzten Quellen im Rauschmodell an. Die zuséatzliche Indizierung der einzelnen Kenn-
grofRen mit n bezieht sich auf die jeweilige Rauschquelle.

3.3.2 Das Rauschersatzschaltbild

Das Ersatzschaltbild der Diode mit allen Rauschquellen ist in Abb. 3.12 dargestellt. Alle oben
genannten Rauschquellen sind integriert und werden untereinander als unkorreliert
angenommen. Jede Rauschquelle reprasentiert eine physikalische Rauschursache. Weiterhin
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werden hinreichend viele Rauschquellen in das Ersatzschaltbild eingefligt, um die praktisch
gemessenen Rauschverlaufe ausreichend genau anzunéhern.
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Abb. 3.12: Ersatzschaltbild der Diode mit allen betrachteten Rauschquellen, um die verfiigbare
Rauschleistung in einem kleinen FrequenzinteMatlu berechnen.

Die verfugbare Leistung bzw. die Rauschtemperatur, die den Zusammenhang zwischen
Rauschquellen und Diodenimpedanz herstellt, ergibt sich zu

P = KT,Af =
0
gm+<um2>+<uf>+<u:>+(<i:>+<if>+<if>+<ih:>)al+(cf;wg /(m{;w})
mt Re{Z. =R+ (3.41)

1+(wr,C))?’

3.3.3 Die Messung des Diodenrauschens

Die Rauschleistung der Dioden wird bei verschiedenen Frequenzen aufgenommen. Je nach
Frequenzbereich kommt ein anderer Aufbau des Mel3platzes zum Einsatz. Die Frequenzen, fur
die in einem schmalen Intervall die Rauschtemperatur ermittelt wird, betragen 100 MHz,
200 MHz, 300 MHz, 1,5 GHz, 10 GHz, 17,5 GHz und 94 GHz. Die Wahl der Frequenzen
deckt einen grof3en Frequenzbereich ab, um ein hinreichend genaues Rauschmodell der Diode
aufzustellen. Die Wahl der Frequenzen richtet sich nach den verfugbaren Mel3mdglichkeiten
und dem eingeschrankten Zugang zur Diode aufgrund der Integration in den Mischer. Der
Hohlleiter und der koaxiale Anschluf? bilden jeweils einen Hoch- und einen Tiefpal3.
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Alle MeRplatze bis 17,5 GHz besitzen ahnliche Aufbauten [37]. Der zur Bestimmung der
verfugbaren Leistung bendtigte Reflexionsfaktor der Dioden wird mit einem automatischen
Netzwerkanalysator 8510C der Firma Hewlett Packard gemessen. In diesen halbautomatischen
Mel3platzen ist also keine Reflexionsfaktormessung integriert. Beim 94 GHz-Mel3platz wird
dagegen der Reflexionsfaktorbetrag direkt mit dem Mef3aufbau bestimmt. Bei diesem Mel3platz
handelt es sich um ein sogenanntes Dicke-Radiometer [3], [9], [71], [74].

3.3.3.1 Rauschmessung bei Frequenzen unterhalb 400 MHz

Im unteren Frequenzbereich ist der Mel3platz sehr einfach ausgefuhrt und liefert lediglich bei

hohen Rauschleistungen, also bei geringem Reflexionsfaktor, auswertbare Mel3ergebnisse. Als
Referenzrauschquelle wird ein Rauschstandard HP 346 B von Hewlett Packard eingesetzt. Es
stellt bei allen Frequenzen auf3er bei 94 GHz die Referenzquelle dar. Der Aufbau gemaf
Abb. 3.13 enthalt keine Entkopplung des Mel3objekts vom ersten Verstarker durch einen

Isolator oder Zirkulator. Es treten also Reflexionen der Rauschwellen des Verstarkereinganges
an der Diode auf. Diese Leistungswellen sind allerdings fur bestimmte an der Diode eingestellte
Arbeitspunkte gegeniiber dem Diodenrauschen vernachlassigbar klein. Die Mel3ergebnisse
finden fur die Erstellung des Rauschmodells aufgrund der grof3en verfigbaren Rausch-

leistungen der Dioden D644-08 und DA357-1 im unteren Frequenzbereich Verwendung.

N
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Abb. 3.13: MelRaufbau zur Rauschmessung bei Frequenzen unterhalb 400 MHz

3.3.3.2 Rauschmessung bei 1,5 GHz

Dieser Mel3platz entspricht dem Aufbau nach Abb. 3.13, wird aber um einen Isolator erweitert,
der die Berechnung der abgegebenen Rauschleistung und daraus abgeleitet der verfligbaren
Rauschleistung erleichtert. Die an der Diode reflektierte Rauschwelle besitzt als Rausch-
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temperatur die physikalische Temperatur des Isolators. Zur besseren Signaldetektion wird noch
zusatzlich ein Bandpal® vor dem Dampfungsglied eingefugt.
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Abb. 3.14: MeRRaufbau zur Rauschmessung bei 1,5 GHz

3.3.3.3 Rauschmessung bei 10 GHz und 17,5 GHz
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Abb. 3.15: MelRRaufbau zur Rauschmessung bei 10 GHz und 17,5 GHz

Eine weitere Modifikation zeichnet die Rauschmefl3platze fir das X- und Ku-Band aus. Sie
enthalten beide einen Mischer, der die Rauschsignale auf eine Zwischenfrequenz von 200 MHz
heruntermischt bevor sie mit dem Spektrumanalysator ausgewertet werden. In Abb. 3.15 ist

der Aufbau dargestellt.
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3.3.3.4 Rauschmessung bei 94 GHz

Fur Rauschmessungen bei 94 GHz a3t sich der Hohlleiteranschluf3 des Mischers als Mel3tor
benutzen. Das Melverfahren beruht auf dem Prinzip des Dicke-Radiometers, bei dem die
Registrierschaltung abwechselnd auf das Rauschnormal und auf das Mel3objekt geschaltet wird
und sich so standig selbst kalibriert. Es werden nur Leistungsdifferenzen gemessen, die in
geeigneter Form umgerechnet werden mussen. Der Mef3platz in Abb. 3.16 kann fir die
Rausch- und die Reflexionsfaktormessungen verwendet werden. Zur Berechnung der
verfiugbaren Rauschleistung reicht die Kenntnis des Betragsquadrates des Reflexionsfaktors
aus.
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f=94,2 GHz
] I N Einstellbares 1 kHz-Takt Treib
Dampfungsglied| vom Lock-In-L TEI0ET
Referenzkurzschlufld Verstarker
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Tag . .
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= bockin- | =~ L Voltmeter

: g Verstarker :
Tiefpald Verstarker Tiefpald

Abb. 3.16: MelRaufbau zur Rauschmessung bei 94 GHz an den vier Dioden aus Tabelle 3.1

Mit diesem Aufbau a3t sich die Hohlleiterflanschebene am Mischergehéause als Referenzebene
zur Bestimmung der Reflexionsfaktoren fir verschiedene Kurzschlul3schieberstellungen
verwenden. Als Referenz dient ein Hohlleiterkurzschluf3, der den Reflexionsfaktorbetrag eins
besitzt. Der gesamte Aufbau arbeitet mit dem Lock-In-Verstarker-Takt, der bei der
Reflexionsfaktormessung kontinuierlich zwischen reflektierter und gesperrter Leistungswelle
umschaltet [71]. Bei der Rauschmessung wird zwischen emittierter Diodenrauschleistung und
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Umgebungstemperatur umgeschaltet. Der Hohlleiterschalter nutzt die Faraday-Drehung aus

und bildet im gesperrten Zustand bei den Rauschmessungen den ideal angepal3ten Abschlufd mit
Raumtemperatur. Das hochfrequente Signal wird mit einem Diodenmischer in einen
Zwischenfrequenzbereich von 200 MHz heruntergemischt und verarbeitet. Die Ausgangs-
spannungen hinter dem integrierenden Tiefpal? zeigen fir die Rauschmessung die
Leistungsdifferenz  bzw. Temperaturdifferenz zur Umgebungstemperatur an. Bei der
Reflexionsfaktormessung wird die gemessene Leistungsdifferenz auf den Anpassungsfall
bezogen. Die Mischung in den Zwischenfrequenzbereich und das Fehlen eines
Spiegelfrequenzfiters im Hochfrequenzteil des Aufbaus verursachen eine Uberlagerung der
Rauschleistungen der Frequenzbander um 94,2 GHz und 93,8 GHz. Bei der Auswertung der
MeRergebnisse wird davon ausgegangen, daR keine signifikante Anderung der Rausch-
leistungsdichte in diesem relativ kleinen Frequenzbereich vorliegt. Weiterhin wird keine
Korrelation der Rauschsignale in den Seitenb&andern angenommen.

Zum Kalibrieren des Mel3platzes wird das thermische Rauschen von flissigem Stickstoff
ausgenutzt. Als Rauschstandards werden Absorber mit Raumtemperatur und ein mit flissigem
Stickstoff gefiiliter Behéalter verwendet. Fir das kalte Rauschnormal ist eine &aquivalente

Temperatur anzunehmen, die durch die Strahlungscharakteristik des Hornstrahlers (siehe
Abb. 3.16) bestimmt ist [74]. Das bedeutet, daR die Temperatur des flissigen Stickstoffs
Tnz = 77 K nicht direkt als Referenztemperatur Verwendung findet, sondern eine Korrektur-

rechnung vorgenommen wird.

3.3.3.5 Ergebnisse der Rauschmessung

Mit den vorgestellten Rauschmel3platzen werden an drei verschiedenen GaAs-Schottky-Dioden
umfangreiche Messungen vorgenommen. Dabei handelt es sich um die Diodentypen DA357-1
mit einem Anodendurchmesser von 1,5 pum, D644-08 mit dem Anodendurchmesser von
0,8 um und dem substratlosen Typ D733 mit dem kleinsten Anodendurchmesser von 0,5 pum.
Die Messungen an den einzelnen Dioden werden je nach Typ bis zu Stromdichten von
5 - 10 mA/um durchgefiihrt. Die Reflexionsfaktorverlaufe fiir die Berechnung der verfigbaren
Leistung bzw. der Rauschtemperatur gemaR Gl. (3.43) befinden sich bei den Simulations- und
Mel3ergebnissen in Abschnitt 3.3.5.

I=1mA DA357-1 D644-08 D733
Stromdichte I/A 0,14 mA/um 0,5 mA/um 1,27 mA/uM
T(1,5 GHz) 2835 K 930 K 868 K
T(10 GHz) 394 K 322 K 657 K
T(17,5 GHz) 298 K 291 K 551 K
T(94 GHz) 258 K 255 K 345 K

Tabelle 3.2: Rauschtemperaturen der Dioden fiir einen konstanten Strom von 1 mA
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Fur alle gemessenen Werte (siehe Anhang zu Kapitel 3 und Abb. 3.17) nimmt die
Rauschtemperatur mit steigender Frequenz ab. In Tabelle 3.2 sind fur die verwendeten Dioden
die Rauschtemperaturen fir einen Diodenstrom von 1 mA angegeben. In den Spalten ist
ebenfalls die jeweilige von der Anodenflache abhangige Stromdichte zu finden.

Die alteste Diode DA357-1 rauscht bei 1,5 GHz mit der hdchsten Temperatur von 2835 K.
Hier liegt ein ausgepragtes Trapping vor, welches durch die sehr viel kleineren
Rauschtemperaturen bei hohen Frequenzen bestétigt wird. Die Diode D644-08 mit dem
Anodendurchmesser 0,8 pum zeigt im Vergleich mit Diode DA357-1 geringeres Trapping. Bei
94 GHz sind die Rauschleistungen gleich. Aufgrund der geringeren Stromdichte kann bei der
Diode D644-08 von geringerem Hot-Electron-Rauschen ausgegangen werden, weil die
anderen Uberschuf3rauschquellen TiefpaRcharakter besitzen. Nach Gl. (3.27) besitzt das Hot-
Electron-Rauschen keine Frequenzabhéangigkeit, jedoch eine quadratische Proportionalitat zur
Stromdichte. Bei der Diode D733 vergr63ert sich fir Strome von 1 mA aufgrund der kleineren
Anodenflache die Stromdichte. Somit vergré3ert sind fur hohe Frequenzen die
Rauschtemperatur. Das Trapping-Rauschen ist bei der Diode D733 geringer als bei den alteren
Dioden DA357-1 und D644-08. Da diese Diode der jungste Vertreter der Mel3reihe ist, besitzt
sie einen besser gestalteten Metall/Halbleiter-Ubergang. Es sind beim Atzen und Aufbringen
des Anoden-Metalls weniger Storstellen entstanden, und das mit Verunreinigungen in
Verbindung stehende Trapping-Rauschen ist deutlich kleiner. Da wéhrend dieser Arbeit nicht
auf das bei der Herstellung angewendete Technologieverfahren eingewirkt werden konnte und
keine Informationen Uber die genaue Herstellung der einzelnen Mel3objekte vorlagen, kann
keine Aussage Uber das Rauschen bzgl. der einzelnen Technologieverfahren oder -schritte
gemacht werden.
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Abb. 3.17: Gemessene Rauschtemperaturverlaufe der Diode DA357-1 mit einem
Anodendurchmesser von 1,5 um fur den unteren Frequenzbereich.
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Eine sehr interessante Beobachtung ist der Abfall der Rauschtemperatur fur hohe Strome im
Bereich tiefer Frequenzen (siehe Abb. 3.17). Der Ansatz zur Bildung eines Temperatur-
maximums ist fir andere Dioden in [24], [31], [88] und [89] ebenfalls erkennbar. Der
Temperaturverlauf [af3t sich mit den bisher in der Literatur angegebenen Rauschquellen nicht
beschreiben und erforderte die Einfuhrung des in Abschnitt 3.3.1.7 beschriebenen Hot-
Electron-Trappings. Es gibt einige Vorschlage in der Literatur, diesen Verlauf mit einem
stromabh&ngigen Idealitatsfaktor [24], [31] oder einer modifizierten Kennliniengleichung [19]
zu beschreiben. Eine Stromabhangigkeit des Idealitatsfaktors konnte nicht festgestellt werden,
da die hier verwendete Gl. (3.2) die MelRwerte der Kennlinie fur konstanten ldealitatsfaktor
und Serienwiderstand sehr gut wiedergibt. Mit der Modifizierung der Kennliniengleichung der
Dioden nach [19] ergeben sich zwar die Maxima des Rauschtemperaturverlaufes; diese treten
jedoch bei allen Frequenzen fir einen festen Stromwert auf und zeigen nicht die in Abb. 3.17
erkennbare Verschiebung des Maximums zu héheren Strémen fir wachsende Frequenzen. Die
alleinige Einfuhrung der feld- bzw. stromabh&angigen Beweglichkeit der Elektronen bringt
ebenfalls keine Annéherung des theoretischen Verlaufes an die gemessenen Werte. Da sich die
elektrische Feldstarke auf die Elektronentemperatur auswirkt und diese wiederum die
Zeitkonstante des Hot-Electron-Trapping-Rauschens beeinfluf3t, ist damit schliel3lich eine gute
N&herung an die Mel3werte gefunden worden. Die ausfuhrliche Darstellung des Vergleichs von
Modell und Messung wird in Abschnitt 3.3.5 vorgenommen. Der Ansatz dieser modifizierten
Trapping-Rauschquelle am Ubergang modelliert die MeRergebnisse am besten. Es ist also zu
vermuten, daR es sich um Storstellen in diesem Bereich bzw. am Metall/Halbleiter-Ubergang
handelt. Die Rauschursache hat den fur Trapping typischen Tiefpal3charakter. Fur hohere
Strome steigt die Elektronentemperatur an, und die Zeitkonstante wird aufgrund des
umgekehrt proportionalen Zusammenhangs kleiner. Das bedeutet, dall die mittlere
Aufenthaltsdauer eines Elektrons in einer Falle (Trap, Storstelle) am Ubergang kiirzer wird.
Die Energieniveaus der Fallen verschieben sich mit erhdhtem Diodenstrom naher an das
Leitungsband des Halbleiters. Eingefangene Ladungstrager sind in der Lage, die
Potentialdifferenzen schneller zu Uberwinden. Die hohen Idealitdtsfaktoren der Dioden
DA357-1 und D644-08 weisen ebenfalls auf einen nicht optimalen Ubergangsbereich hin (siehe
Tabelle 3.1).

3.3.4 Das Verfahren zur Optimierung der M odellparameter

Aus den gemessenen Rauschtemperaturen einer Diode soll nun ein Parametersatz fur das
verwendete Rauschmodell ermittelt werden. Dazu mul3 ein Berechnungsalgorithmus und ein
geeignetes Fehlerkriterium gefunden werden. Wird das in Abb. 3.12 aufgestelite Modell mit
seiner grof3en Anzahl an freien Parametern angesetzt, so kommen als Berechnungsverfahren
fur die Optimierung das Simulierte Glihen (Simulated Annealing) und das Abstiegsverfahren
(steepest descent) in Betracht. Beim Simulierten Glihen wird der gesamte Werteraum nach
optimalen Parametern abgesucht, was eine langwierige Berechnung zur Folge hat. Das
Abstiegsverfahren geht von einem nahezu richtigen Ansatz fur die Parameter aus und
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verbessert die Losung des Problems bzw. verkleinert das Fehlerkriterium bei jeder Anderung
eines Parameters. Fur das vorliegende Problem wird das Abstiegsverfahren wegen seiner
schnelleren Konvergenz gegen ein Minimum des Fehlerkriteriums als Berechnungsalgorithmus
gewabhlt. Die richtige Wahl der Startparameter fur einen Berechnungszyklus baut sich aus der
sukzessiven Integration der einzelnen Rauschquellen in das verwendete Modell auf. Der
Algorithmus verandert jeden Parameter mit einer variablen Schrittweite und prift die
Anderung des Fehlers zwischen Messung und Simulation. Bei Verkleinerung des Fehlers wird
ein neuer Parametersatz gebildet, und der néchste Parameter kann variiert werden. Der
Parametersatz PS wandert so in das angestrebte Minimum bzgl. des Fehlerkriteriums, und die
Optimierung ist abgeschlossen. Bei geeigneter Wahl des Startparametersatzes wird nicht nur
ein lokales sondern das globale Minimum gefunden. Als Fehlerkriterium eignet sich der mittlere
guadratische Fehler. Fur eine sinnvolle i@m@rung der Temperaturverlaufe in Abhéngigkeit

von Strom und Frequenz f(PSwl) sind noch einige Vortberlegungen notwendig. Die
Fehleranalyse im folgenden Abschnitt zeigt deutlich, welche MelRwerte fir die
Charakterisierung des Diodenrauschens am besten geeignet sind, so dal3 sehr unsichere
MelRwerte nicht in den Optimierungsprozel3 eingreifen und weniger sichere mit einem
entsprechenden Gewichtungsfaktor; Wéhaftet sind. Weiterhin Uberstreichen die Mel3werte

m(l, w) einen groRen Temperaturbereich. Weniger sinnvoll ist es, das Fehlerkriterium EF(PS)
auf den absoluten quadratischen Mittelwert zu beziehen. Hier treten Probleme bei der
Optimierung auf, da die Me3werte Uber mehrere Dekaden verteilt sind. Das Fehlerkriterium
nach Gl. (3.42) summiert die relativen quadratischen Differenzen zum jeweiligen MelRwert auf.

(PS,Ii,a)].)—m(li,a)].)D2
m(li’wj) g

EF(PS)= SSW, Euéf (3.42)

Es wird auf den gesamten gewichteten Satz der Mel3werte fur alle Strome und Frequenzen
angewendet und liefert schlie3lich den besten Parametersatz fir die universelle Beschreibung
des Diodenrauschens im betrachteten Bereich. Auf diese Weise lassen sich Diodenrausch-
modelle fur Frequenzen bis 100 GHz finden.

3.3.5 Der Vergleich von Rauschmodell und Messung

Bei der Messung der Rauschleistungen und Reflexionsfaktoren treten unvermeidlich Fehler auf.
Die Fehlereinflisse auf die Mel3- und Simulationsergebnisse jeder Diode werden im folgenden
betrachtet. Die Rauschmodelle werden fur die spater im Mischbetrieb interessanten Frequenzen
oberhalb 1 GHz optimiert. Der Gewichtungsfaktor zur Optimierung des Modells nimmt fur die
Mel3ergebnisse im MHz-Bereich folglich kleinere Werte an. Die MelRergebnisse sind als
Balkendiagramme in den Darstellungen der Ergebnisse zu sehen und schatzen den Bereich des
maoglichen Rauschtemperaturverlaufes ab. Zur Fehlerbetrachtung gehoren:
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- Mel3fehler der einzelnen Geréte des jeweiligen MelRaufbaus (Nichtlinearitaten)
- nicht reproduzierte Verbindungen nach Umbauten bgl.

- Ablesefehler bzgl. der Ausgabewertg, P, Press

- Fehler der Rauschstandards bzgl. der Temperajur T

- Schwankungen der Umgebungstemperatur wahrend der Messung T

- endliche Mel3zeiten begrenzen Integrationszeit und MittelwertbildndPd Press.

Diese Fehler sollen beim Vergleich von Messung und Simulation in der Berechnungsformel
[54], welche die Bestimmung der Rauschtemperatur nach der Y-Methode beschreibt,

Tcal _TO 2
— T UPes — P )+ Ty — 1| T,
T AR,

(3.43)

verf —

1=’

wie in Tabelle 3.3 angegeben bericksichtigt werden. Die Fehlerbetrachtung wird aufgrund der
verschiedenen Melimethoden in zwei Frequenzbereiche aufgeteilt. Fir die Berechnung der
Fehlerbalken wird der schlechteste Fall (worst case) mit der grof3ten Abweichung vom

MelRRergebnis angenommen.

Mel3groli3e 94 GHz 0,1 -17,5GHz
To +1K +1K
Tea +3K + 200K oder 2% odet: 0,05dB von 15,1dB ENR
Po 2% 2%
Pea 2% 2%
|r] +0,06 +0,02
Pres 2% 2%

Tabelle 3.3: Fehlereinflu® der einzelnen Grof3en auf das Mel3ergebnis

Die entscheidende Grofze mit dem starksten Fehlereinfluld ist der Betrag des Reflexionsfaktors.
Aus diesem Grund sind die Reflexionsfaktorverlaufe der einzelnen Dioden fur die betrachteten
Frequenzen in den folgenden die Dioden beschreibenden Abschnitten aufgefuhrt. Im Vergleich
dazu haben die anderen Einflisse eine untergeordnete Bedeutung. Der Reflexionsfaktorbetrag
wird fur 94 GHz mit dem Dicke-Reflektometer gemessen. Im unteren Frequenzbereich kommt
ein automatischer Netzwerkanalysator HP 8510 C der Firma Hewlett Packard (ANA) zum
Einsatz. Mit diesem Gerat sind Reflexionfaktormessungen in einem Frequenzbereich von
45 MHz bis 20 GHz mit einer automatischen, computergesteuerten Fehlerkorrektur méglich.
Nach [49] kann die maximale Mef3unsicherheit fur Reflexionsfaktorbetrage kleiner 0,2 (0,8 bis
1,0) auf betragsmalfiig kleiner als 0,008 (0,04) abgeschatzt werden. Da die Mel3werte bis auf
den schmalen Frequenzbereich der Anpassung oberhalb 0,4 liegen, wird eine Abweichung des
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Betrages von = 0,02 gewahlt. Weiterhin muf3 bertcksichtigt werden, daf3 die Verbindungen
zwischen den Messungen mehrfach geldst und geschlossen werden und die Genauigkeit der
Kalibrierstandards des ANA nicht bekannt ist. Aufgrund dieser Daten fir den genauer
messenden ANA ist der abgeschatzte absolute Fehler #0906 fur die Reflexions-
faktormessungen mit dem Radiometer realistisch. Bei dieser Messung wird allein ein
Hohlleiterkurzschlul3 als Referenz verwendet.

Fur das im unteren Frequenzbereich eingesetzte Rauschnormal HP 346 B der Firma Hewlett
Packard mussen verschiedene Eingangsreflexionsfaktoren bericksichtigt werden [48]. Die
Rauschtemperatur ist als Excess-Noise-Ratio ENR Uber einen Frequenzbereich von 18 GHz
angegeben und mul3 fur bestimmte Frequenzen interpoliert werden. Wichtig ist die
ordnungsgemal3e Herstellung der Verbindung und die korrekte Einstellung der Versorgungs-
spannung. Uber Fehlertoleranzen werden in [48] keine angaben gemacht.

Fur die anderen MelR3gerate liegen keine Datenblatter mit Fehlertoleranzen vor. lhr Einflu3 auf
die Berechnung ist allerdings zweitrangig. Pauschal wird ein relativer Fehler von 2 %
angesetzt. Fiur die Kalibrierung des Dicke-Radiometers wird typischerweise flissiger Stickstoff
mit einer Temperatur von 77 K verwendet. Da das in Richtung des Stiffstoffs gerichtete Horn
einige Dezimeter entfernt angebracht ist, wird eine Korrekturrechnung unter Verwendung der
Hornstrahler-Charakteristik durchgefuihrt [74]. Die angenommene absolute Fehlertoleranz der
Kalibriertemperatur vont 3 K ist gegenuber dem Reflexionsfaktorfehler ebenfalls vernach-
lassigbar und liefert bei der Berechnung der Fehlerbalken keine nennenswerten Beitrage.

In der Literatur [88] wird fur die zur Bestimmung der Rauschtemperatur notwendige
Reflexionsfaktormessung ein Fehler von 10 % angenommen. Der in dieser Arbeit verwendete
Reflexionsfaktorfehler ist somit kleiner.

Im folgenden werden die Rauschtemperaturverlaufe von drei Dioden abgebildet. Dabei sind die
in Abb. 3.17 und im Anhang zu Kapitel 3 befindlichen Melergebnisse in Form von
Toleranzbalken zu finden. Das Simulationsergebnis ist zusétzlich in seine drei Rauschanteile,
thermisches Rauschen, Schrotrauschen und UberschuRrauschen, aufgeteilt. Das modellierte
UberschuBrauschen setzt sich nach Abb. 3.12 aus Hot-Electron-Rauschen, drei Trapping-
Rauschquellen jeweils am Ubergang und im Substrat sowie drei Hot-Electron-Trapping-
Rauschquellen am Ubergang zusammen. Fur ein optimiertes Simulationsergebnis sind nicht
grundsétzlich alle angesetzten Quellen im Diodenmodell vorhanden.

Die folgenden Abb. 3.18 bis 3.28 stellen die Rauschtemperaturen fiir die einzelnen Dioden bei
den jewelligen Frequenzen dar. Aufgrund der vielen Kurven sind die Abbildungen relativ klein.
Sie sollen lediglich die qualitativen Verlaufe der Reflexionsfaktoren und Rauschtemperaturen
zum Ausdruck bringen. Auf die Darstellung konkreter Werte wird verzichtet.
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3.3.5.1 Rauschtemperaturen der Diode DA357-1
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Abb. 3.18: Die Reflexionsfaktorverlaufe der Diode DA357-1 (Anodendurchmesser 1,5 pm)

besitzen je nach Frequenz ein ausgepragtes Minimum. Dieses befindet sich mit
steigender Frequenz bei kleineren Stromen, was mit dem verwendeten Diodenmodell
erklart werden kann. Der Verlauf des Reflexionsfaktors nimmt auf3erhalb des
Minimums grof3e Betrage an. Rechts daneben ist die Rauschtemperatur der Diode
DA357-1 bei der Frequenz 100 GHz dargestellt. Fur hohe Strome stol3t das
verwendete Rauschmodell an seinen Grenzen und es treten deutliche Differenzen
auf. Diese sind aufgrund der Wahl des Gewichtungsfaktors bei der Optimierung des
Modell nicht auszuschlie3en.
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Abb. 3.19: Modellierte Temperaturverlaufe der Diode35A-1 fur die Frequenzen 200 MHz

und 300 MHz. Die Fehlerbetrachtung der MelR3ergebnisse erfolgt nach Tabelle 3.3.
Fir grolRe Reflexionsfaktoren wird der Toleranzbereich sehr grof3. Der
Temperaturverlauf des berechneten Diodenmodells befindet sich meist innerhalb der
Fehlerbalken. Diese Diode zeigt in Vergleich zu den anderen MelRobjekten sehr
grofR3e Rauschleistungen. Die gemessenen Temperaturverlaufe dieser Diode befinden
sich in Abb. 3.17.
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Abb. 3.20: Modellierte Temperaturverlaufe der Diode DA357-1 fir die Frequenzen 1,5 GHz

und 10 GHz. Die modellierte Gesamt-Rauschtemperatur befindet sich in den
angenommenen Fehlergrenzen. Bei 1,5 GHz ist noch das Maximum des
Temperaturverlaufs erkennbar. Da der maximale Diodenstrom auf 10 mA festgelegt
wird, ist es bei der Frequenz 10 GHz nicht mehr vorhanden bzw. befindet sich
jenseits der 10 mA-Grenze. Fur Frequenzen oberhalb 10 GHz lassen sich
Diodenrauschmodelle ohne Hot-Electron-Trapping finden. Die Rauschtemperaturen
fur hohe Frequenzen sind in ihre Bestandteile aufgeteilt. Bei der Frequenz 1,5 GHz
nimmt das UberschuRrauschen eine dominante Stellung ein. Ihr Anteil an der
Gesamtrauschtemperatur wird gemaf Abschnitt 3.3.1 mit wachsender Frequenz
immer schwécher.
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Abb. 3.21: Modellierte Temperaturverlaufe der Diode35A-1 fur die Frequenzen 17,5 GHz

und 94 GHz. Der gemessene Verlauf der Rauschtemperatur fur 94 GHz ist in

Abb. 3.6 zu sehen. Hier ist deutlich die Aufteilung der verschiedenen
Rauschursachen im verwendeten Diodenmodell zu sehen. Die Toleranzbereiche fur
94 GHz sind aufgrund des kleineren Reflexionsfaktorbetrages deutlich kleiner als bei
den anderen tiefen Frequenzen.
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3.3.5.2 Rauschtemperaturen der Diode D644-08
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Abb. 3.22: Die Reflexionsfaktorverlaufe der Diode D644-08 mit dem Anodendurchmesser von
0,8 um zeigen den erwarteten Verlauf fir verschiedene Frequenzen ebenso deutlich
wie die der Diode DA357-1. Fur die Frequenzen im MHz-Bereich ist die Reaktanz
der Diodenkapazitat noch sehr grof3 und kann vernachlassigt werden. Bei 100 MHz
zeigt sich auch bei dieser Diode ein Temperaturmaximum. Aufgrund der geringen
Gewichtung bei der Optimierung des Modell 20 MHz treten auch hier grofRere
Abweichungen zwischen Simulation und Messung auf.
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Abb. 3.23: Modellierte Temperaturverlaufe der Diod&B-08 fir 200 MHz und 300 MHz.
Die Rauschtemperaturkurve fir 300 MHz zeigt fur Stréme bis 5 mA nur noch den
Ansatz eines Maximums. Die Rauschtemperaturen sind im Vergleich mit der Diode
DA357-1 wesentlich kleiner.
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Abb. 3.24: Modellierte Temperaturverlaufe der Diode D644-08 fur 1,5 GHz und 10 GHz. Fur
Frequenzen im GHz-Bereich |43t sich diese Diode ohne Hot-Electron-Trapping
modellieren. Die Kurven liegen grof3tenteils im Toleranzbereich der Messung.

Werden Frequenzen im MHz-Bereich bei der Optimierung nicht berticksichtigt, so

lakt sich die Anndherung der Simulation an die Messung verbessern. Fur Frequenzen

oberhalb der UHF-Bereichs ist die Rauschtemperatur in ihre Anteile aufgeteilt. Die
frequenzunabhéngigen Anteile des thermischen Rauschens und des Schrotrauschens

gewinnen gegeniiber dem UberschuBrauschen mit steigender Frequenz immer mehr

Bedeutung.
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Abb. 3.25: Modellierte Temperaturverlaufe der Diode4B-08 fir die Frequenzen 17,5 GHz
und 94 GHz. Die gemessene Rauschtemperatur fur 94 GHz ist in Abb. 3.6 zu sehen.
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3.3.5.3 Rauschtemperaturen der Diode D733
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Abb. 3.26: Reflexionsfaktorverlaufe der Diode D733 (Anodendurchmesser 0,5 pum) fur
verschiedene Frequenzen. Die Minima des Reflexionsfaktorverlaufes dieser Diode
befinden sich aufgrund des hohen Serienwiderstandes bei grof3en Stromen. Rechts
daneben ist die Rauschtemperatur dieser Diode fur die Frequenz 1,5 GHz
dargestellt. Es sind nur Ergebnisse im GHz-Bereich dokumentiert. Wegen der
kleinen Anodenflache ist der Strom auf 1 mA begrenzt, um die Diode vor
Zerstorung zu schiitzen. Die Mel3ergebnisse der Diode D733 zeigen kein Maximum
im Temperaturverlauf. Die Optimierung des Rauschmodells wird ohne den Ansatz
des Hot-Electron-Trappings durchgefuhrt. Die Rauschleistungen sind gegentber den
anderen Dioden wesentlich kleiner. Trapping-Effekte treten bei der Optimierung in
deutlich geringerem Mal3 auf. Die Diode besitzt im Verhaltnis zu den Dioden
DA357-1 und D644-08 einen verbesserten Metall/Halbleiter-Ubergang.
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Abb. 3.27: Modellierte Temperaturverlaufe der Diod&8B fur die Frequenzen 10 GHz und
17,5 GHz. Wegen des hohen Reflexionsfaktorbetrages ergeben sich recht grol3e
Fehlerbalken, so dal? die simulierten Kurven vollstandig im Toleranzbereich liegen.
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Abb. 3.28: Modellierter Temperaturverlauf der Diodé33 fur die Frequenz 94 GHz. Im
Vergleich zu anderen Dioden (siehe Abb. 3.6 und 3.7) besitzt diese Diode fur
94 GHz und hohe Stromdichten die gro3te Rauschtemperatur. Im W-Band sind alle
frequenzabhangigen RauschgrofRen aufgrund des Tiefpal3charakters sehr gering.
Wegen der kleinen Anodenflache und damit hoheren Stromdichte hat das Hot-
Electron-Rauschen einen grof3en Einflu®. Auf3erdem liefert der grol3e
Serienwiderstand einen hohen Anteil an thermischem Rauschen.

3.3.6 Die Ergebnisse der Rauschanalyse

Die Simulationsergebnisse liegen fur das verwendete Rauschmodell und die vorhandenen
Mel3ergebnisse fast immer in den kalkulierten Toleranzbereichen. Die teilweise schlechte
Anpassung im Bereich tiefer Frequenzen ist auf die Gewichtung der MelRergebnisse bei der
Optimierung zurickzufuhren. Eine weitere Einschrankung bildet der Ansatz des Ersatz-
schaltbildes bzw. die Anzahl von angesetzten Rauschquellen. Werden zu wenig Rauschquellen
und damit zu wenig freie Parameter angesetzt, ergeben sich deutlich gro3ere Abweichungen
Uber dem gesamten Frequenzbereich. Eine groRere Anzahl an Rauschquellen ergibt fir die
Optimierungsroutine einen hdheren Satz an freien Variablen, und die Bestimmung des
minimalen Fehlers nach Abschnitt 3.3.4 wird erschwert. Wenn der zu beschreibende
Frequenzbereich verkleinert wird, ergeben sich bessere Simulationsergebnisse im Vergleich zu
den MeRergebnissen. Eine gute Ubereinstimmung des Rauschmodells bei den gebrauchlichen
Zwischenfrequenzen im GHz-Bereich ist fur die Verwendung im Mischer-Simulations-
programm wichtig. Die Fehlerbalken sind fiur grof3e Reflexionsfaktoren sehr grof3. Diese
Bereiche werden nicht fur die Anpassung des Rauschmodells an die Mel3werte herangezogen
oder mit Hilfe der Faktoren \\geringer gewichtet. Die Rauschmodelle kdnnen so in der oben
gezeigten Form in das Mischer-Simulationsprogramm integriert werden.
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Kapitel 4
Das Mischer-Simulationsprogramm

Dieses Kapitel stellt die Funktionsweise und die F&ahigkeiten des Mischer-Simulations-
programmes vor. Ein Vorgadngermodell ist 1984 zuri@ptung von Milimeter-Wellen-
mischern entstanden [64], [66]. Mit dem Simulationsprogramm lassen sich die verschiedenen
Einfluisse, die auf das Mischverhalten einwirken, im einzelnen untersuchen und besser
verstehen. Somit konnen kritische Design-Parameter extrahiert und optimiert werden. In das
Programm wird die allgemein gultige und bekannte Mischertheorie implementiert [25], [26]
und die Rauschanalyse mit den UberschuRrauschquellen erweitert. Es gliedert sich in zwei
Hauptteile. Im ersten werden mit der Berechnung des Grol3signalverhaltens die Strom-
/Spannungs-Verhéltnisse an der Diode ermittelt. Daraus erhalt man mittels einer
Fouriertransformation die Konversionsmatrix. Diese Matrix ist dann Hauptbestandteil des
zweiten Programmiteiles, in dem das Kleinsignalverhalten betrachtet wird. Es werden der
Konversionsgewinn bzw. der Konversionsverlust und das Rauschen des Mischers bestimmt.
Bei der Behandlung des Rauschens werden alle in Kapitel 3 betrachteten Rauschursachen
berlicksichtigt. Das Programm liefert als Ausgabe unter anderem die Gesamtrauschtemperatur
sowie die von den beschriebenen Rauschquellen stammenden einzelnen Rauschtemperatur-
anteile. In der Literatur [65] wird bei Lokaloszillatorfrequenzen grdlf¥y GHz haufig der
Verzicht auf das UberschuRrauschen proklamiert. Diese Rauschquellen besitzen teilweise
TiefpalRcharakter, so daf3 ihr Einflu@ bei hohen Lokaloszillatorfrequenzen und deren
Harmonischen vernachlassigt werden kann. Jedoch ist die Wahl der Zwischenfrequenz und des
Arbeitspunktes der Mischer-Diode von entscheidender Bedeutung. Weiterhin ist das
Programm ohne Anderungen im Quelltext fiir Mischer mit tieferen LO-Frequenzen einsetzbar.

Im Abschnitt 4.1.1 wird auf die Grof3signalanalyse des Simulationsprogrammes eingegangen
[70]. Die nichtlineare Analyse basiert auf der Mehrfach-Reflexions-Technik von Kerr [33]. Die

Mehrfach-Reflexions-Technik stellte sich als die geeignetste Methode heraus, um mehrere
Harmonische der Lokaloszillatorfrequenz in einem konvergierenden Verfahren zu bertck-
sichtigen; es kdnnen beliebig viele Harmonische im Programm bertcksichtigt werden. Die den
linearen Teil des Mischers beschreibenden Einbettungsimpedanzen muissen in einer
entsprechend formatierten Datei verfigbar sein. Weiterhin kann ein beliebiger Kapazitats-
verlauf in Form einer weiteren Datei eingelesen werden. Dies ist von entscheidender
Bedeutung, da die Dioden in der Nahe des Flachbandfalls betrieben werden. Auf die
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Problematik der Kapazitatsverlaufe von GaAs-Schottky-Dioden im Flul3gebiet wurde in
Abschnitt 3.2.2 eingegangen. Die Leistung des Lokaloszillators kann variiert werden, so daf3
das Verhalten des Mischers und der Diode fir Aussteuerungen in Bereiche hoher Dioden-
strome betrachtet werden kann. Die zeitlichen Verlaufe von Strom und Spannung sind
graphisch darstellbar.

In der Kleinsignalanalyse wird die Zwischenfrequenz in die Berechnung eingebunden. Es
werden weitere Einbettungsimpedanzen bei den Seitenbandfrequenzen benotigt. Diese werden
zu Beginn der Simulation mit den anderen Impedanzen eingelesen. Die Berechnung liefert den
Konversionsverlust zwischen allen betrachteten Seitenfrequenzen. U. a. ergibt sich der
gewinschte Konversionsverlust zwischen Eingangs- und Ausgangssignal bzw. der Signal- und
der Zwischenfrequenz. Bei der Rauschanalyse sind mit Ausnahme des thermischen Rauschens
alle Rauschursachen vom Arbeitspunkt und der Aussteuerung der Diode abh&ngig. Die Theorie
zur Behandlung des Schrotrauschens von Dragone [15] und Uhlir [77] wird erweitert, und die
vorgesteliten Uberschu3-Rauschquellen werden in den Berechnungsalgorithmus integriert.

4.1 Die Programmbeschreibung

4.1.1 Das Grol3signalverhalten

Fur die Berechnung des Grof3signalverhaltens wird das aquivalente Ersatzschaltbild in Abb. 4.1
herangezogen. Das Einbettungsnetzwerk befindet sich innerhalb der Box und enthalt die
Impedanzen bis zur hdchsten betrachteten Harmonischen des Lokaloszillators. Die Diode
besteht aus den einfachen Ersatzschaltbildelementen Serienwiderstaadig®lem Leitwert

g und variabler Kapazitat;.cDer Widerstand setzt sich aus dem Substratmaterial und der
ungeleerten Epitaxieschicht zusammen. Bei der Berechnung dieser Diodenparameter wird die
Frequenz und die Diodengeometrie beriicksichtigt (siehe Abschnitt 3.2).
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i i Lig® g0
u i T

v | ezl 2l g lig) WO
U | L ; ]

| . Serienwiderstand  intrinsische Diode
Eingepragte: !
Quellen 'Einbettungsnetzwerk: Diode

Abb. 4.1: Ersatzschaltbild fur die Grol3signalanalyse eines Mischers mit einem nichtlinearen
Element (Unbalancierter Mischer).
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Zur Berechnung des Diodenstromes wird das in Kapitel 3 aufgestellte Diodenmodell
verwendet. Dem Programm liegt as Stromleitungs-Theorie fir die Diode die thermische
Emission zu Grunde. Der Kapazitatsverlauf wird in Form einer externen Datei in das
Simulationsprogramm eingelesen, wobei zwischen den diskreten Stitzstellen interpoliert wird.
So ist es mdglich, auch Kapazitatsverlaufe in der Simulation zu verwenden, die sich nicht durch
eine analytische Funktion darstellen lassen. Dies ist vor allem der Fal, wenn sich die
Barrierenspannung dem Built-In-Potentiadb, néhert.

Fur die Berechnung des Grol3signalverhaltens wird der Mischer in zwei Teile zerlegt: Einmal
das nichtlineare Mischelement, hier die intrinsische Diode, und auf der anderen Seite der
lineare Teil, bestehend aus Einbettungsimpedanzen und Serienwiderstand. Die Strom-
/Spannungs-Verlaufe werden auf der Diodenseite im Zeitbereich und auf der Seite des
Einbettungsnetzwerks im Frequenzbereich geldst. Um eine Verbindung herzustellen, wird in
einer Richtung die Fourieranalyse und in der anderen Richtung eine phasenrichtige Addition
der Spannungsanteile der einzelnen Harmonischen des Lokaloszillators vorgenommen.

N ma .

UM =3 U, & 4.)
N e .

0= 1o 2" (4.2)

In den GI. (4.1) und (4.2) gibt y die gerade Anzahl der betrachteten Harmonischen an. Je
mehr Harmonische und je genauer die Grof3signalanalyse, umso langer dauert die Berechnung.
Bei der Mehrfach-Reflexions-Technik wird eine fiktive Leitung (siehe Abb. 4.2) zwischen
intrinsischer Diode und dem linearen Schaltungsteil eingeflgt. Auf dieser Leitung wird zu
Beginn der Berechnung eine nach rechts laufende Spannungswelle angenommen. Im ersten
Schritt besteht sie aus Gleichvorspannupguitll Lokaloszillatorsignal 4. Diese Welle trifft

auf die Diode, und es ergibt sich ein Diodenstrom und eine Diodenspannung. Beide Grél3en
werden nach Gl. (4.3) und (4.4) numerisch fouriertransformiert.

+T/2 '
Lgn :? _Iid(t) (@@t gt (4.3)

2

== (u. (t) @ "'dt 4.4
TI Q) (4.4)

2

U

~j.n

Es werden nur die ersten\N+ 1 Fourierkoeffizienten betrachtet; diese bilden auf der fiktiven
Leitung eine nach links laufende Spannungswelle [46], [66]. T ist die Periodendauer des
Signals.
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Abb. 4.2: Berechnung des Grol3signalverhaltens mit fiktiver Leitung
Ui, =(Y0 -1, 12, )2 (4.5)
Die nach links laufende Welle trifft auf das Einbettungsnetzwerk und den Serienwiderstand und

wird dort reflektiert. Der reflektierte Anteil bildet mit den eingepragten Quellen (Lokal-
oszillator und Gleichspannungsquelle) die neue nach rechts laufende Spannungswelle.

U, =1, fir n>1 (4.6)
U, =, U, +U fuar n=1(LO) 4.7)
Uro =TI, o +U, fur den Gleichanteil (4.8)
Iy = (Zo(n) + Re(M) = Z; )/(Zo(n) + Rs(m) + Z;) (4.9)

Die neue Spannung an der Diode ergibt sich mit
ou;(t) /ot = ((us(® —u,(©)/Z; =i, ®)/c;). (4.10)

Diese Beziehung wird im Programm numerisch mit dem Runge-Kutta-Verfahren gefst. u

ist die Summe der Komponenten der nach rechts laufenden Spannungswelle im Zeitbereich.
Diese Technik wird so lange fortgefuhrt, bis sich ein stationdrer Zustand fur die betrachteten
Spektralanteile der nach rechts und links laufenden Wellen ergibt. Das angestrebte Verhaltnis
der jeweiligen Anteile wird mi{l+ k) bezeichnet und IaRt sich einstellen. Es ist entscheidend

fur die Simulationsdauer und die Genauigkeit der Ergebnisse; ausreichende Genauigkeiten
werden erreicht, wennslauf 0,1% bis 1% eingestellt wird:
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an/ld,n | | Qen/len ( .
: = nen o =(+k) firn>1 (4.11)
[Z.(0)+Rs(n)]| |[Z.(n)+Rs(n)] °
(QLO _le)/ld,1| .
: =\1xk fuirn=1 (LO 412
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Abb. 4.3: Spannungsverlaufy@n der Diode D644-08 fir verschiedene Arbeitspunkte und
die KurzschluR3schieberstellung 32 mm (Modell). Rechts daneben eine Schar von
Diodenstromengl fur verschiedene Einbettungsimpedanzen EBI (KSS in mm am
Modell; Diode D644-08 und Arbeitspunkt: 0,1 mA/0,8 V).
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Abb. 4.4: Stromverlaufylan der Diode D644-08 fir verschiedene Arbeitspunkte und die
Kurzschluf3schieberstellung 32 mm (Modell). Rechts daneben die Aufteilung des
Stromverlaufes in Gesamtdiodeg- lLeitwert- |, und Kapazitatsstrong lan der Diode
D644-08 (EBI 152 mm (Modell) 1,5 mA/0,8 V).
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Die endliche Anzahl von Stutzstellen des Strom-/Spannungs-Verlaufes an der intrinsischen
Diode, die sich &aquidistant auf eine Lokaloszillatorperiode aufteilen, wird wahrend der
Simulation automatisch angepal3t. Divergiert der Verlauf oder wird die gewinschte
Genauigkeit nicht erreicht, so vervielfacht sich die Stutzstellenzahl. Diese Programm-Funktion
ist besonders bei starken Variationen im Kapazitatsverlauf, bei Aussteuerungen jenseits des
Flachbandfalls und bei ungtinstigen Einbettungsimpedanz-Verhaltnissen wichtig. Die Abb. 4.3
und 4.4 zeigen den Verlauf von Diodenstrom und -spannung fiir verschiedene Aussteuerungen,
unter anderem fir grof3e Aussteuerungen bis in den Flachbandfall, bei einem Kapazitatsverlauf
wie ihn Abb. 3.8 zeigt.

Die Angabe des Arbeitspunktes beinhaltet die Gleichanteile von Diodenstrom und —spannung.
Somit kann mit einem Wertepaar eine eindeutige Zuordnung von Gleichstromarbeitspunkt und
Lokaloszillatoramplitude vorgenommen werden. Mit der Kurzschlul3schieberstellung wird in
dieser Arbeit die Entfernung der Kurzschlu3schieberstirnflache von der Diode bezeichnet. Die
Einbettungsimpedanzen werden u.a. an einem um den Faktor 40 vergrol3erten Modell
gemessen und daher in ,mm (Modell)* angegeben. Im Originalmischer ist die Distanz um den
Faktor 1/40 kleiner als im Modell und somit erfolgt die Angabe in ,um (Original)*.

4.1.2 Das Kleinsignalverhalten

Die Ermittlung des stationaren Strom- und Spannungsverlaufes an der Diode ist mit der
Grol3signalanalyse abgeschlossen. In der daran anschlieRenden Kleinsignalanalyse werden der
Konversionsverlust und die Diodenimpedanzen fur verschiedene Frequenzen bzw. Diodentore
(siehe Abb. 4.6) bestimmt. Es wird eine Konversions-Admittanzmatrix aufgestellt, welche die
Strome und Spannungen an den einzelnen betrachteten Seitenbandfrequenzen verbindet. Die
Elemente dieser Matrix sind die Fourierkoeffizienten des Kapazitats- und Leitwertverlaufes aus
der Grof3signalanalyse. Mit dieser Matrix und den Einbettungsimpedanzen lassen sich die
Konversionsverluste zwischen den einzelnen Seitenbandfrequenzen und die Diodenimpedanzen
bei eben diesen Frequenzen berechnen.

Wenn der Mischer mit einer Lokaloszillatorfrequenz vandusgesteuert wird, dann kdnnen
Signale mit der Frequenzfip=f, fir n=0, 1, 2... in die Zwischenfrequenz timgesetzt
werden [66]. Da die gesamte Berechnung der Kleinsignalanalyse in der komplexen Ebene
durchgefluhrt wird, ist die folgende Notation der Seitenbandfrequenzen von Vortelil.

f

n

= ;—, =nfo+fr Mt n=-Nwl2, .0, 1, N2 (4.13)

Das Mischer-Simulationsprogramm ist so ausgelegt, dall maximal+N Seitenband-
frequenzen bericksichtigt werden. Das bedeutet, dall maxithgl«2 1) Einbettungs-
impedanzen in der Eingabedatei zur Verfugung stehen muissen. Positive Frequenzen
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kennzeichnen obere Seitenbander und negative Frequenzen dementsprechend untere
Seitenbénder der jeweiligen Harmonischen des Lokaloszillators.

Die gesamte Kleinsignalanalyse ist in Abb. 4.6 zur Verdeutlichung der Zusammenhéange zu
sehen. Fir die endgiltige Berechnung des Mischers wird aus der Admittan2fmatiche

die Elemente der intrinsischen Diode enthalt, eine erweiterte Admittéhdzw. |mpedanz-

matrix Z~ gebildet. Diese Erweiterung schlie3t das umgebende Netzwerk ein, also den

Serienwiderstand und die Einbettungsimpedanzen. Die Eingangsimpedanzen an den ver-
schiedenen Diodentoren lassen sich aus der erweiterten Impedanzmatrix ablesen.

Die Leistungsubertragung vom Mischertorj zum Tori wird durch den sogenannten
verfugbaren Konversionsgewinm . beschrieben. Darunter versteht man das Verhaltnis der fur
ausgangsseitige Leistungsanpassung abgegebenen Leistung ( = verfligbare Ausgangsleistung
Pwet,i; | 20) und der verfiigbaren Eingangsleistung: P

L,. = Pverf,i = 4qzij‘2Re[Ze'i] Re[ze'j] (4.14)
, > .

K
P Pet |z +R.[lZ. +R..
verf, j Lej Si| [=ej S

In Gl. (4.14) ist Zj ein Element der erweiterten Impedanzmafix und Z.+ Rs ist die
Summe aus Einbettungsimpedanz und dem Serienwiderstand am Diodentor i bzw. j. — Furi=0
ergibt sich wegen der konjugiert komplexen Anpassung am Diodent@s ORZ, —

Da beim Mischer mit Schottky-Dioder|.< 1 ist, wird i. a. anstelle vorkl; auch der Verlust
Gk ij = -10log(Lk ;) in dB angeben (siehe Abb. 4.5 und 4.10).
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Abb. 4.5: Verlaufe des KonversionsverlustesQir das obere USB undi@; flr das untere
Seitenband LSB bei verschiedenen Arbeitspunkten tber der Kurzschluf3-
schieberstellung fur die Diode D644-08 und eine Zwischenfrequenz von 10 GHz.
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Abb. 4.6: Ersatzschaltbild zur Berechnung der Kleinsignalanalyse mit den Nmat1 Diodentoren;
eSgilt N =Npma / 2.

4.1.3 Die Rauschanalyse

Die Rauschanalyse ist eine Erweiterung der bisher in der Literatur erschienenen Theorie [25],

[66]. Die ersten Untersuchungen auf diesem Gebiet wurden ohne Berucksichtigung der
Harmonischen des Lokaloszillators durchgefiihrt. Spater sind die Berechnungen dahingehend
ausgedehnt worden. Andere Autoren haben die Korrelation des Schrotrauschens, die laut [15]
und [77] beachtet werden muR, vernachlassigt. Sie haben die Anteile des UberschuRrauschens
einfach durch eine geringe Erh6hung der Widerstandstemperatur in die Rechnung einfliel3en
lassen. Bei kryogenischen Temperaturen oder bei Mischern, die mit hohen Stromen betrieben
werden, sind die Anteile des UberschuRRrauschens nicht mehr durch die alleinige Erhéhung des
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thermischen Rauschens zu beschreiben. Weitere wichtige Kriterien stellen die Wahl der LO-
und ZF-Frequenz und die Rauschparameter der Diode dar.

In diessm Abschnitt wird eine erwelterte Rauschanalyse mit allen in Abschnitt 3.3.1
eingefihrten Rauschquellen durchgefuhrt. Dabei wird besonders auf die Korrelation der
einzelnen Rauschursachen eingegangen.

Die Simulation des Mischerrauschens laf3t sich in der im folgenden beschriebenen Weise in die
Berechnung des Kleinsignalverhaltens integrieren. Das Ersatzschaltbild zur Berechnung der
Kleinsignalanalyse Abb. 4.6 wird an jedem in die Berechnung einflieRenden Diodentor mit den
betrachteten Rauschquellen erweitert. Das neu entstandene Ersatzschaltbild ist in Abb. 4.7 zu
sehen. Die Rauschspannungsquellen werden dazu in &quivalente Rauschstromquellen (hier
allgemein mitjibezeichnet) umgerechnet.

W+ N w g
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Wt W 4

Unteres Seitenband
Wyp-W o Wz
[ d@

u; (© 7gc(uj) o(ig)

Wzp-NW o |
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Diode !
(Admittanzmatrix) Erweitertes !

[v] Netzwerk |
w,-N W 5 (Impedanzmatrix) !

[2] 5

Abb. 4.7: RauschgrofRen im Ersatzschaltbild des Mischers. Bei der Rauschanalyse werden
Rauschstromquellen verwendet.
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Fir die Integration des thermischen Rauschens in das Mischer-Simulationsprogramm werden
die Rauschspannungsquellen in Stromquellen transformiert. Fir die Darstellung von Rausch-
grolRen wird i. a. der quadratische statistische Mittelwert

h[lh NS +fZF|/kTO
e(hq}'mLO"'fZF‘/kTO) -1

<uth,n2> = 4KT,Rs,, Af (4.15)

gewahlt; aufgrund der in die Berechnung einflie3enden Anzahl von Harmonischen der Lokal-
oszillartorfrequenz darf die Frequenzabhangigkeit nicht ohne weiteres vernachlassigt werden.
Nach der Transformation am Diodentor n in Abb. 4.7 folgt fur die thermische Rausch-
stromquelle:

h[lh 0o +fZF|/kTO
e(hq:thO"'fZF‘/kTO) -1

(inn”) = 4KTRs, Af A;e,n +Rg,[" fur  nzo. (4.16)

An den einzelnen Diodentoren werden die Rauschgrof3en jedoch nicht als quadratische
Mittelwerte, sondern in einem kleinen infinitesimalen Frequenzintervall f Affals quasi-
sinusformige Signale,}, betrachtet. Damit werden die einzelnen thermischen Rauschquellen
uber eine Verknupfung mit der erweiterten Impedanzmatixn gleicher Weise auf den
Zwischenfrequenz-Ausgang transformiert wie bei der Berechnung des Konversionsverlustes.
Thermisches Rauschen entsteht im Serienwiderstand der Diode und hat bel den einzelnen
Seitenbandfrequenzen f, unkorrelierte Anteile. Das bedeutet, dal’3 der statistische Mittelwert
zweier Strome mit unterschiedlicher Frequenz Null ergibt.

<i . D'Jm,m*> =0 fiir n#m (4.17)

_ : hOmd, o +f,e| /KT, 2 ..
(inm Do ) = 4KTRg zmnm;‘jfﬁ /kZTOF)V_lOAf A;e,m +Rg,|" fir n=m#0 (4.18)

2

(ino’) = TR 5o /|26 ~Rso| fir  n=m=0 (4.19)

Die Gl. (4.19) beschreibt die Annahme einer konjugiert komplexen Last am Zwischenfrequenz-
Ausgang (n = 0); es herrscht Leistungsanpassung, und die Frequenzabhangigkeit ist vernach-
lassigbar.

Der Lokaloszillator und die Quelle zur Einstellung des Arbeitspunktes erzeugen einen
Leitwertstrom, der unter anderem das Schrotrauschen im Mischer verursacht. Dieses Rauschen
kann als weil3es Rauschen, welches durch den Lokaloszillator amplitudenmoduliert wird,
angenommen werden. Die quasi-sinusformigen Rauschstromquellen an den einzelnen Toren
sind hier allerdings korreliert [15], [77]. Diese korrelierten Komponenten bei den Seitenband-
frequenzen werden auf die Zwischenfrequenz-Ebene konvertiert und dort addiert. Beim
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Schrotrauschen gilt folgende Beziehung fur die Korrelation zweier quasi-sinusférmiger
Rauschstrome mit verschiedenen Frequenzen:

<i5’m D'Js,n*> =201, oA . (4.20)

In dieser Gleichung ist, k. der (m-n)-te Fourierkoeffizient des Diodenleitwertstromes.

72

12 —j(m-nNaw_o
| :?:[lg(t)[e Jmnaol it (4.21)

Zg,m-n
A

Das UberschuRrauschen wird ebenfalls wie das Schrotrauschen mit der LO-Frequenz
moduliert. Wie in Abschnitt 3.3 vorgestellt, enthalten diese Rauschkomponenten neben der
guadratischen Abhangigkeit vom Strom, mit Ausnahme des Hot-Electron-Rauschens,
zusatzlich eine Frequenzabhangigkeit mit Tiefpal3-Charakter.

Fur das Hot-Electron-Rauschen konnen die gleichen Uberlegungen wie fiir das Schrotrauschen
angestellt werden. Der einzige Unterschied ergibt sich in der quadratischen Abhangigkeit vom
Strom. Es wird hier ebenfalls vorausgesetzt, da3 das Rauschspektrum Uber den gesamten
betrachteten bzw. in die Rechnung einflie3enden Frequenzbereich konstant ist. In [22] wird
angegeben, dal3 das Hot-Electron-Rauschen bis in den THz-Bereich frequenzunabhangig ist.
Somit gilt fir die Korrelation der verschiedenen Spektralanteile:

(Ugm g, ") = 8 Rle 12 At (4.22)
’ ’ 3qluepiNdepiA ’

Die Herleitung von Gl. (4.22) befindet sich im Anhang A.4.1. In dieser Gleichung findet der
(m-n)-te Fourierkoeffizient des quadratischen Diodenstromes Verwendung [70].

72

12 :% J:ig(t)ce'“m'"motdt (4.23)

—d,m-n
2

Im folgenden wird das Trapping-Rauschen in das Mischer-Simulationsprogramm integriert. Es
wird von der gleichen Berechnungsvorschrift ausgegangen, welche die Korrelation der bisher
betrachteten Rauschquellen ergeben hat. Das Trapping-Rauschen besitzt kein konstantes
Rauschspektrum, sondern kann als gefarbtes Rauschen bezeichnet werden. Auf die bisherige
Voraussetzung zur Berechnung der Korrelation kann also nicht zurtickgegriffen werden. An
dieser Stelle sei nur das Ergebnis der im Anhang A.4.2 durchgefihrten Rechnung angegeben.
Fur ein quadratisch vom Diodenstrom abhangiges Trapping-Rauschen am Ubergang, wie es in
Gl. (3.29) angegeben ist, ergibt sich folgende Beziehung:
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_ . N.7. | Hys-
Y=o Nl yA-va a2
<|t|,m ti,n > Ndepl &= 1+ (T (SRULO ‘l'c’-)zF))2 ( )

In dieser Gleichung stellen Iy ms Und Ig sn die jeweiligen Fourierkoeffizienten des Leitwert-
stromes dar.

Das Trapping-Rauschen in der ungeleerten Epitaxieschicht wird ebenfals in das Programm
implementiert. Hierfur ergibt sich auf der Grundlage von Gl. (3.28) die folgende Beziehung fur
zwei Rauschstréme an unterschiedlichen Diodentoren bzw. mit unterschiedlichen Frequenzen.

00

2
. *\ NtuTu RSSDIdmsDIdsn
I'[um tu,n

= Af (4.25)
Ndep| Adepl 5—‘°° ‘Zes + RS s‘ (1+ (T (smLo + a)ZF))z)

Fur die Betrachtung von Komponenten am konjugiert komplex angepafdten Ausgang des
Mischers, also fur s = 0, geht Gl. (4.25) in Gl. (4.26) uber. Dieser Schritt steht in Analogie zum
thermischen Rauschen in den GI. (4.18) und (4.19).

N7, Réol:lldmljdn

(i ) =4 Ady (2.0 o (t+ (o))

depi

Af (4.26)

In den Gleichungen stellen 4s und | s, die jeweiligen Fourierkoeffizienten des gesamten
Diodenstromes dar. Die in den letzten Gleichungen auftretenden unendlichen Summen Uber s
kdnnen nach einigen Gliedern abgebrochen werden, da der Nenner sehr grof3e Werte annimmt.
Bei der Berechnung wird das durch die Anzahl der Harmonischen bestimmte Intervall

=N, .. /2<s< N, /2 berlcksichtigt.

Die in Kapitel 3 vorgestellten Rauschanteile der Zwischentalstreuung und des Funkelrauschens
brauchen im Mischer-Simulationsprogramm nicht beriicksichtigt zu werden.

Eine weitere in das Programm integrierte Rauschursache ist das Hot-Electron-Trapping. Die
einfache Umformung bzw. Faktorisierung bei der Behandlung des Trapping-Rauschens nach
Anhang zum Kapitel 4 ist fur das Hot-Electron-Trapping nicht anwendbar. Die fur die
Berechnung der Korrelation notwendige Umformung der Gl. (3.40) in zwei Faktoren mit
jeweils separaten Strom- und Frequenzkomponenten ist nicht méglich. Der Sunamaid (

im Nenner der Gl. (3.40) schwankt wahrend einer LO-Periode um den Wert eins, so daf} die
Eins nicht vernachlassigt und auch keine Reihenentwicklung durchgefihrt werden kann. Fir
die Integration dieser Rauschkomponente in das Mischer-Simulationsprogramm wird die
Zeitkonstante auf einen konstanten Wert gesetzt und die Gl. (4.24) verwendet. Zur
Berechnung der modifizierten Zeitkonstanten des Hot-Electron-Trappirgk,o) wird der
Gleichanteil des Diodenleitwertstromggih die Beziehung Gl. (3.39) eingesetzt.
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Mit dieser Vereinfachung wird der typische Verlauf der Rauschtemperatur des Hot-Electron-
Trappings gerade aufgehoben. Die Rauschquelle besitzt nun den Charakter des Trapping-
Rauschens, und der dadurch entstandene Temperaturverlauf schneidet fur deg Sti®m |
ursprungliche Kurve. Dieser bewul3t eingegangene Fehler ist fur kleine Aussteuerungen gering,
weil die Beziehung

Nhe[ Tlget (Ig,O)DS,O

, > (4.28)
N 1+ (The (150) [05¢)

<ihet,0 D]het,o*> =2

das zentrale Element der Rauschstrom-Korrelationsmatrix bildet. Dieses Element nimmt eine
dominierende Stellung bei der Berechnung des Gesamtrauschens ein. In den Abb. 3.19 bis 3.21
ist durch die Kurvenverlaufe dokumentiert, daf® fur die Diode DA357-1 und rdigodien
Zwischenfrequenzen oberhalb einem GHz annahernd reines Trapping angesetzt werden kann.
Far die Stromegl im Bereich der ansteigenden Flanke wird das Hot-Electron-Trapping bis zu
Beginn des typischen Abknickens im Rauschtemperaturverlauf korrekt wiedergegeben.

Die gesamte Ausgangsrauschleistung wird auf folgende Weise berechnet: Die quasi-
sinusformigen Rauschstrome an den einzelnen Diodentoren des Mischer-Rausch-
ersatzschaltbildes in Abb. 4.7 werden zu Vektoren (in Gl. (4.29) mit Unterstrich gekenn-
zeichnet) formiert. Diese Vektoren werden miteinander multipliziert und es entsteht eine
Rauschkorrelationsmatrix. Fur die Multiplikation muf3 ein Vektor konjugiert und transponiert
werden, welches mit einembezeichnet wird. Die Elemente der Matrizen berechnen sich fiir
jede Rauschursache in der oben beschriebenen Weise. Fur die jeweiligen Rauschquellen werden
die Korrelationen innerhalb einer Matrix beachtet. Diese Matrizen werden addiert [66], weil
die einzelnen Rauschquellen als untereinander unkorreliert angenommen werden. Um die
Rauschspannung am Zwischenfrequenz-Ausgang zu erhalten, muf3 noch zweimal mit der
mittleren Reihe Z der erweiterten Impedanzmat#k multipliziert werden.

<u02> = ;'o E(<i_th [ﬂ;> +<i_s [ﬂ;> +<i_e [ﬂl> +<i_ti [ﬂ1> +<i_tu [ﬂtTu> +<i_het [ﬂlﬁ»@é (4.29)

Die verfugbare Ausgangsleistung und die damit korrespondierende Tempejatergé&ben
sich wie folgt:

Rerto = <u02> |:lRe[Ze,o]/

Zoo—Rg| =k M, [Af . (4.30)
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In der Literatur werden einzelnen Baugruppen eines Gesamtsystems Rauschtemperaturen
zugeordnet. Dazu wird die verfugbare Ausgangs-Rauschleistung auf den Mischer-Eingang
umgerechnet. Dies geschieht mit Hilfe des bereits berechneten Konversionsverlustes. Bei
Verwendung einer Seitenbandfrequerald Eingangstor ergibt sich der folgende Ausdruck fir
die sogenannte Einseitenband-Rauschtemperatur:

2
Gy /10 _ <u02> —e] +RS,1"

SSB,j BUS/ KO as 4Kk CAf quj‘zRe[Zeyi]

(4.31)

- Auf die Nomenklatur der Rauschtemperaturen wird in Abschnitt 4.2 gesondert eingegangen.-
Die beschriebenen Temperaturen sind fur verschiedene Arbeitspunkte tber der Kurzschluf3-
schieberstellung in der Abb. 4.8 zu sehen. Dabei kann die Ausgangstemperatosch

Gl. (4.31) wahlweise auf das untergsl sz oder das obere Seitenbangslss transformiert
werden.

— o 0lmAlosY = 0,1MA/08V USB
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Abb. 4.8: Rauschtemperatugdam Zwischenfrequenz-Ausgang des Diodenmischers fiir die
Diode D644-08 bei einer Zwischenfrequenz von 10 GHz. Rechts daneben die
Einseitenband-Rauschtemperaturen des Diodenmischers ebenfalls fir die Diode D644-
08 bei einer Zwischenfrequenz von 10 GHz und verschiedenen Arbeitspunkten und
Seitenbéndern. Sie nimmt fir hohe Konversionsverluste sehr hohe Werte an.

Weiterhin besteht die Mdglichkeit, die Rauschtemperatur in die einzelnen unkorreliert
angenommenen Rauschursachen aufzuteilen und den jeweiligen Beitrag zur Gesamttemperatur
graphisch darzustellen (siehe Kapitel 7).
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Abb. 4.9: Ablaufplan des Mischer-Simulationsprogrammes
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4.1.4 Der Programmablauf

Im Diagramm in Abb. 4.9 sind die wichtigsten Blocke und Zusammenhange, die den Ablauf
des Mischer-Simulationsprogrammes betreffen, graphisch dargestellt. Ein weiterer noch nicht
erwahnter Teil des Programmes ist die Einstellung des gewinschten Arbeitspunktes. Die
Fourieranalyse liefert die Spektralanteile der Strom- und Spannungsverlaufe an der Diode.
Diese Verlaufe ergeben sich mit Hilfe der Grof3signalanalyse aufgrund der eingepragten
Spannungen und Strome. Bei den Messungen des Konversionsverlustes zur Verifizierung des
Programmes werden durch eine programmierbare Stromquelle (siehe Abb. 6.1) die
Gleichspannung und der Gleichstrom an der Diode angezeigt. Diese Grof3en finden sich nach
der Fourierzerlegung der berechneten Strom- und Spannungsverlaufe in den Gleichanteilen der
Fourierkoeffizienten wieder. Das Programm besitzt eine weitere iterative Funktion, welche die
beschriebenen Verhéaltnisse im Rahmen einer einstellbaren Genauigkeit herstellt. Dazu werden
die Einstellung der Gleichspannungsquelle und die Amplitude des Lokaloszillators variiert.
Aufgrund der monotonen Diodenkennlinie gibt es eindeutige Zusammenhange zwischen den
eingepragten Quellen und den Gleichanteilen an der Diode. Der gewtnschte Arbeitspunkt kann
daher immer eingestellt werden.

Natdrlich kann auch ein Arbeitspunktstrom und eine verfigbare Lokaloszillatorleistung
angegeben werden. Die verflighare Leistung errechnet sich zu

Plowver "R Z. ()} (4.32)

In diesem Fall wird der Arbeitspunkt durch die Gleichspannungsquelle angepal3t. In diesem Fall
andert sich mit jeder Kurzschluf3schieberstellung die Einbettungsimpedanz bei der Lokal-
oszillatorfrequenz und damit auch die Amplitude der Lokaloszillatorquelle. Bei gro3en Pegel-
Schwankungen kann es zu Problemen bei der Berechnung eines stationaren Zustands durch die
Grol3signalanalyse kommen.

Die Simulation mit vorgegebenen Arbeitspunkten und intern anzupassender Lokaloszillator-
amplitude hat sich bzgl. der Konvergenz der Grol3signalanalyse als besser herausgestellt.

4.2 Die Rauschtemperaturen und -zahlen

In dieser Arbeit wird an verschiedenen Stellen der Begriff der Rauschtemperatur bzw.
Einseitenband-Rauschtemperatur verwendet. Die berechneten Grofien werden in einem
Diagramm in Abb. 4.10 graphisch dargestellt. Der Zusammenhang zwischen Temperatur und
verfugbarer Leistung soll hier nicht wiederholt werden, vielmehr beschéftigt sich dieser
Abschnitt mit den verschiedenen Definitionsmoglichkeiten der Rauschzahl. Mehrere Autoren
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verwenden Rauschzahlen als eine die Glte beschreibende Grof3e, auch im Zusammenhang mit
Mischern. Mischer werden als Dreitore behandelt, und die Definition der Rauschzahl erlaubt
einen gewissen Spielraum. Weiterhin wird auf die MelRmdglichkeiten der einzelnen
KenngroRen am Aufbau eingegangen. Nach der Diskussion einiger Definitionen der
Rauschzahl wird eine als geeignet ausgewahlt und in Kapitel 7 zur Beschreibung der Gite
diverser Mischerkonstellationen eingesetzt.

4.2.1 Die Rauschtemperaturen
In dieser Arbeit werden an mehreren Stellen Rauschtemperaturen berechnet. Die Gl. (4.33)

zeigt, wie das Mischer-Simulationsprogramm die Berechnung der Rauschtempegatyy T
fur das untere Seitenbanddurchfuhrt.

(0,7) (2o +Re

4k CINf qZO-l|2 Re[Ze,-l]

Tswis = Taus/L KO-l — (4.33)

Die alternative Berechnung der Rauschtemperatur fir das obere Seitenband befindet sich in
Gl (4.31) mitj=1:

2
(0,7) (2.0 + R

4.34
skt iz, PRz, ] @39

Tsssuss = Taus/LK,Ol =

Die Rauschtemperatur kann auch auf beide Eingange aufgeteilt werden [25], [36], [40], [41],
[66]. Dann mul3 beim rauschfrei gedachten Mischer an beiden Eingangen die Tempggatur T
zugefuhrt werden, um die berechnete Rauschleistung am Ausgang zu erhalten, d. h.
Tas = Tose'(Lko1 + Lk,o1). Der Vergleich mit Gl. (4.33) bzw. (4.34) liefert:

Toss = TSSB,USB/(1+ L K,O—l/LK,Ol) = Tsop 158 /(1+ L K,Ol/L K,O-l) : (4.35)

Fur gleiche Konversionsverlustec 6z = Gc 0.1 bzw. gleiche Konversionsgewinng d. = Lk 01
ist Toss gleich der Halite der Einseitenband-Rauschtemperaturen. - Die TempBggtuist
fur die Betrachtung einer Beziehung aus [29] in die Abb. 4.10 aufgenommen worden.-

In Kapitel 6 werden die Simulationsergebnisse durch verschiedene Messungen verifiziert. Dazu
mussen die realen Verhaltnisse am Mischer berechnet werden. Leistungsanpassung liegt
grundsétzlich nicht vor, daher beschreiben Gleichungen unter Verwendung von verfligbaren
Leistungen nur eine anschauliche Grof3e und nicht die realen Zustande. Also sind neben den
Konversionsverlusten {; und G o1, die sich auf die verfigbare Eingangsleistung beziehen,
auch die real am Mischer mefRbaren Konversionsverlugigosund G reaso-r i Abb. 4.10
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eingetragen. Ps; und Ps.; sind verfligbare Signalleistungen fiir die Betrachtung von
Signal/Rausch-Verhaltnissen am Eingang des Mischgrsind T, sind die an den Eingangen
wirksamen Quellen-Rauschtemperaturen; fir hohe Zwischenfrequenzen oder bei Vorschaltung
von Filtern kdnnen sie unterschiedliche Werte annehmen. Der Vergleich der theoretischen
Ergebnisse dieses Kapitels und der MelRwerte wird in Kapitel 6 behandelt. Die Mischer-
Rauschtemperatur am Ausgang berechnet sich aus der verfigbaren Rauschleistung nach
Gl. (4.36). In dieser Beziehung treten neben der verfigbaren Rauschleistipgnéy
melbare Grof3en wignb, Tq1, Te1, To, Puos L reaor UNA Lk reao1 aUf.

Gk reado1=-10-109(Lk rea01)

Tss1 Gk 01=-10109(L ¢ 01)
r. _I____________:_____________:______:______:______:____:____:__________I_
Ps1 l S Y i Aus
P fast Rauschfreier X
W ! 1 . I|
En  |Tq o i1l Mischer. Alle . - 5
'\ USB internen Rausch- | Laus P S0
o> Lo quellen nach  —; _U_L ? — >
T Tenq | LSB ((le. @3 arf g9 &0 Puo
a1 <« 1 en Eingang ’ i
D J_LL Q transformiert. ¥
F?’ CA Tint-1 ¥
:'1 ! ! !

Gy o1 =101og(L k 0-1)
Tpsg oder

Tosp.L S8 Gk reato-1=-10"109(Lk reao-1

Abb. 4.10: Darstellung der verwendeten Signal- und Rauschleistungen sowie aller in den
Rechnungen enthaltenen Konversionsverluste, Rauschtemperaturen und

Reflexionsfaktoren.
T — Pverf,O — PN,O _T 2 _T EI]_ _T EI]_ (1_ 2 ) 4 36
aus k [\ - K [\f 0 £ein,0 ql K,rea01 g1 K,real0-1 [ein,O ( ' )

Die Leistungen B, und R sind die jeweils mel3bare Signal- und Rauschleistung am Ausgang.
Das Mel3system am Ausgang des Mischers befindet sich auf Umgebungstempeaiesld
Bandpasse veranschaulichen den betrachteten Frequenzbereich und verschiedene Reflexions-
faktoren die Anpassungsverhaltnisse.
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4.2.2 Die Definition der Mischer-Rauschzahl

Zu Beginn dieses Abschnitts wird ein Uberblick tber die bereits vorgeschlagenen
Definitionsmoglichkeiten der Mischer-Rauschzahl F gegeben. Daran schliel3t sich eine
Diskussion tber die aufgestellten Vorschlage an, und es wird eine Definition zur Berechnung
der Mischer-Rauschzahl unter Berucksichtigung der Mel3mdglichkeiten ausgewahilt.

Grundsatzlich ist die Definition der Rauschzahl eines Systems das Verhaltnis von
Signal/Rausch-Abstanden am Eingang zu denen am Ausgang [5], [20], [23], [40].

— SNREin

R (4.37)

Aus

Unterschiede gibt es allerdings bei der Festlegung der in den Mischprozel3 eingreifenden
Rauschbandbreiten. Im folgenden werden die Definitionen der Rauschzahl der einzelnen
Autoren chronologisch betrachtet und auf das System in Abb. 4.10 angewendet.

Die urspriingliche Definition von Friis 1944 in [20] geht fur die Berechnung der Rauschzahl
vom Verhéltnis des verfugbaren Signal/Rausch-Abstandes am Eingang zum verfligbaren
Signal/Rausch-Abstand am Ausgang der Schaltung aus.

TSSB,USB + qu + Tq—l [(L K,O-l/L K,Ol)

F o= (4.38)
o qu + Tq—l
_ TSSB,LSB + Tq-l +Tq1 [(L K,Ol/LK,O-l)
Fle= T (4.39)
ql q-1

Friis schlagt vor, die Quellentemperaturen am Eingang ohne Spiegelfrequenzfilter auf
Ty = Tqr = To = 290 K festzulegen. Beim Einsatz eines Filters an einem der beiden Eingange
wird die entsprechende Eingangs-Rauschleistung bzw. -Temperatur zu null.

Die Reaktion von North 1945 [52] auf diese erste Definition in Gl. (4.38) und (4.39) gab zu
Bedenken, dal? die Rauschzahl eines Mischers ohne Spiegelfrequenzfittek dfar Lk o.1)

kleiner ist als die eines Mischers mit Spiegelfrequenzfilter. Der Autor schlagt daher vor, beim
Signal/Rausch-Verhéltnis am Eingang nur den Signalpfad, dagegen am Ausgang wieder den
verfugbaren Signal/Rausch-Abstand, also ggf. auch Anteile des Spiegelfrequenzpfades, zu
betrachten.

T +T . +T . 0OL,.,./L
FUSB _ ' SsBUSB ql Tq 1 [( K,Ol/ K,Ol) (4.40)
ql
E_ = TSSB,LSB +Tq-1 +qu E('— K,Ol/LK,O-l)
LSB — T

(4.42)

g-1
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Eine IRE-Definition der Rauschzahl ist in [51] gegeben. Sie beschreibt die Zusammenhange
nur fir Zweitore bei i = Tq1 = 290 K. Fur heterodyne Systeme mit mehreren Ein- und einem
Ausgang wird fur jedes Paar der beteiligten Frequenzen eine eigene Rauschzahl definiert. Das
Eingangsrauschen bzw. die Eingangsrauschleistungsdichte wird nur am Signaleingang
betrachtet. Eventuell vorhandenes Rauschen an einem weiteren Eingangstor, wie z. B. dem
Spiegelfrequenzeingang, wird bei der Rauschzahlberechnung nicht bertcksichtigt. Es wird also
ein Zweitor aus dem Mehrtor herausgegriffen und die Anwendung der bekannten Definition
vorgeschlagen:

T T
=1+ 2U% oder Flo =1+ 22 (4.42)

Haus behandelt 1963 in [23] u. a. Empfangersysteme mit mehreren Eingangen und einem
Ausgang. Die Rauschzahl eines solchen Systems, wobei nur an einem Eingang ein Signal
anliegen darf, laR3t sich nach Gl. (4.43) und (4.44) berechnen. Die Beziehungen entsprechen
den Gl. (4.40) und (4.41). Die von ihm eingefiihrte Rauschzahl gilt wie bei allen Definitionen
fur eine Bezugs-Quellentemperatur vor: ¥ Tq1 = 290 K. Wird die Definition auf den
Mischer mit drei Toren angewendet, ergibt sich unter Verwendung der Zweiseitenband-
Rauschtemperaturen:

- (qu +Tpss )+ (Tq-l + Toss )L K,O—l/L K,01

E (4.43)
uss T,
Fo = (Tq-l + Toss )+ (Tq-l|-+ Tos )L cor/L ko1 . (4.44)

g-1

Held und Kerr geben 1978 in [25] geben eine Einseitenband-Rauschzahl nach Gl. (4.42) an.

In [66] wird 1984 von Siegel und Kerr eine sogenannte Zweiseitenband-Rauschzahl ange-
geben, die sich fur Signalleistung in beiden Eingangspfaden ergibt.

Fro = 140 (4.45)

DSB
TO

Liegt bei dem betrachteten Empfanger oder Mischer mit zwei Eingangen nur noch an einem
Eingang ein Signal an, dann ergibt sich folgende Einseitenband-Rauschzahl:

Fuss = (1+ Tos /TO)[(:L-I- LK,O—l/LK,Ol)' (4.46)
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Diese Beziehung entspricht Gl. (4.43) fur T = Ty = Tga . Wird in Gl. (4.46) die Zweiseiten-
band-Rauschtemperatupsg nach Gl. (4.35) eingesetzt, ergibt sich wieder Gl. (4.40).

Die mef3technische Erfassung von Ein- und Zweiseitenband-Rauschzahlen hat Geissler in [21]
behandelt. Die Eingangsrauschleistung eines Seitenbandes wird zur Bestimmung des
Signal/Rausch-Abstandes fur die Einseitenband-Rauschzahl herangezogen. Fir die Zweiseiten-
band-Rauschzahl fliel3t die Rauschleistung beider Eingangsbéander in das Signal/Rausch-
Verhaltnis am Eingang ein. Wie schon in [20] und [52] bemerkt, erscheint ein mit der
Zweiseitenband-Rauschzahl beschriebener Mischer empfindlicher. Es ergibt sich bei Abschluf
beider Eingange mit der gleichen Rauschquelle=TTq1 =290 K und fur ko = Lko1 aus

Gl. (4.45) und (4.43) bzw. (4.44) folgende Beziehung zwischen den Rauschzahlen:

Foe =R = 20Fg; - (4.47)
Far T, # T,, geht die Beziehung GI. (4.47) Uber in
Foss =1+ Tgy /Ty +2[(Foss —1). (4.48)

Diese Problematik ist in [21] besonders deutlich herausgestellt worden, weil dort die
automatische Messung von Rauschzahlen behandelt wird. In dieser Arbeit wird gezeigt, daf3
die Unterdrickung des Spiegelfrequenzbandes mit Filtern aufgrund des Einsatzes von
Isolatoren nicht grundséatzlich eine Rauschtemperatur=D K zur Folge hat. Wird der
Signal/Rausch-Abstandes am Eingang fgs ¥ 0 K angenommen, ergibt sich das folgende
Verhaltnis fur die zusétzlichen Rauschzahlen:

T
Fie -1=2F,q - 1)= SSTB'“SB . (4.49)

ql

Die Rauschzahl von Abwartsmischern mit Schottky-Dioden ergibt sich nach Schiek und
Siweris [60], mit der Bedingung eines reaktiven Spiegelfrequenzabschlusses, zu

Fre =140 To (YLyo-2) (4.50)
2T :
mit

T

0-

n n
Tsssuse :ETo(l/LK,01 _1) und Ty :E
Hierin ist Ty die effektive Mischertemperatur. Gl. (4.50) gilt fir eine ideale Diode ohne

Serienwiderstand und Diodenkapazitat, und alle Tore des Mischers, die am Mischprozel3
beteiligte Frequenzen enthalten, missen reaktiv abgeschlossen sein. Dieser ideale Fall gibt die
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untere Rauschgrenze eines Schottky-Diodenmischers an. Hier wird wieder nur ein Pfad
betrachtet, also entspricht Gl. (4.50) der Gl. (4.42).

Maas [41] vertritt die Meinung, dafld Mischer besser mit Rauschtemperaturen zu beschreiben
sind. Rauschzahlen behandelt er nur der Vollstandigkeit halber, weil er sie fir veraltet halt und
sie gerade bei der Anwendung auf Mischer Verwirrung erzeugen. Eine konkrete Definition
wird daher nicht gegeben. Er gibt eine Tabelle 4.1 mit verschiedenen Definitionsmoglichkeiten
an.

Rauschzahl nach IEEE Konventionelle Rauschzahl

Einseitenband-Mischer: Tsss.uss T +T. +T.. L. . /L
Signal nur am oberen 1+ Gl (4.42) | =22 4 Tq o/ ba)
Seitenband @ oL

Gl. (4.40)
Zweiseitenband-Mischer]. nicht definiert Toss
Signale an beiden Ein- 1+ ] Gl. (4.45)
gangen
Mischer mit reaktiv abge- 14 Tess.use 14 Tsss.uss
schlossenem T T
Spiegelfrequenzpfad o e

Tabelle 4.1: Verschiedene Definitionen von Mischer-Rauschzahlen nach Maas [41].

Die Behandlung des Themas ,Rauschzahl ist damit nicht abgeschlossen. Hoffmann [29]
kommt 1996 nach einer langeren Rechnung fur das Signal/Rausch-Verhaltnis am Mischer-
ausgang auf die Gl. (4.51). Er setzt nur ein Eingangssignal voraus, welches am oberen
Seitenband angenommen wird. Zur Darstellung von Gl. (4.51) ist die Rauschtempegatur
welche dianternen Rauschquellen enthélt, in Abb. 4.10 aufgenommen worden.

PS,l DLK,reaIOl
( k |:rql mf + k EFSB,I mf ) EI]‘K,reaIOl + k |:rq—l mf |:I]‘K,realo—l

SNR, . =

Aus

(4.51)

Die Definition der Einseitenband-Rauschzahl bezieht sich am Eingang nur auf die
Rauschleistung eines Pfades. Damit ergibt sich Gl. (4.52), welche der Gl. (4.40) entspricht.

E = Tsss,l + qu + Tq—l [(L K,reaIO—l/L K,realOl)

USB T

(4.52)

ql

In [29] wurde ebenfalls eine Zweiseitenband-Rauschzahl angegeben. Es liegt nur ein Signal am
oberen Seitenband an, und der Signal/Rausch-Abstand am Eingang bezieht sich auf die
Rauschleistung in beiden Eingangsbandern.
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E = Tsss,l + qu + Tq—l E('— K,reaIO—l/L K,realOl)
o qu + Tq—l

(4.53)

Die Definition Gl. (4.53) entspricht wiederum Gl. (4.38), und die Betrachtung der eingangs-
seitigen Signal/Rausch-Abstande stimmt mit [21] Gberein.

Die vorgestellten Definitionsmoglichkeiten enthalten alle Kombinationen in der Zusammen-
setzung der Signal/Rausch-Abstéande in Gl. (4.37). Jeder Autor verdeutlicht seine personliche
Anschauung und verwendet dafir die Begriffe Ein- und Zweiseitenband-Rauschzahl, was zu
Verwirrung fuhrt. Um nun den Simulationsergebnissen eine Mischer-Rauschzahl zuzuordnen,
wird eine Definition ausgewahlt: Mischer werden hauptsachlich zur Frequenzumsetzung
verwendet; daher ist es hochst unwahrscheinlich, dal3 das obere und das untere Seitenband
Signale enthalten, die Gberlappend auf eine Zwischenfrequenz abgebildet werden. Es ist also in
der Praxis sinnvoll, das Rauschen des Spiegelfrequenzabschlusses so gering wie moglich zu
halten. Weiterhin sollte das Signal/Rausch-Verhdaltnis am Eingang wie am Ausgang auf die
nicht veranderte Signalbandbreite bezogen werden, so dal? das Signalleistungs-Verhéaltnis bei
der Berechnung nach Gl. (4.37) durch den Konversionsverlust ersetzt werden kann.

Da Filter im Empfangspfad zur Rauschunterdrickung eingesetzt werden [21], geht deren
Ubertragungsverhalten in die Berechnung der Rauschzahl ein. In diesem Fall beschreibt die
Rauschzahl nicht mehr das Verhalten des Mischers allein, sondern bezieht das Filter ein. Sollen
Rauschzahlen zur Berechnung eines Gesamtsystems bzgl. des Rauschens herangezogen
werden, ist die Mischerrauschzahl an die Umgebung anzupassen. Die Rauschzahl kann
zusatzlich zur Beschreibung der Gilte eines Mischers herangezogen werden. In den
betrachteten Definitiongleichungen tragt der Konversionverlust der beiden Pfade einen
entscheidenden Anteil zur Rauschzahl bei. Mischer mit hoher Zwischenfrequenz kénnen grol3e
Unterschiede im Ubertragungsverhalten der beiden Pfade besitzen. Es besteht somit die
Moglichkeit, da? das Rauschen am Spiegelfrequenzeingang durch den Mischer unterdrtickt
wird und damit bessere Rauschzahlen auftreten.

Die in dieser Arbeit verwendete Definition soll ausschlie3lich den Mischer beschreiben und
nicht auf ein vorgeschaltetes System in Form von Filtern eingehen. Es werden gleiche
Eingangsrauschtemperaturen ¢ ¥ Tq1 =290 K angenommen. Das Rauschen des
Spiegelfrequenzabschlusses wird als interne Rauschquelle aufgefal3t. Das Signal/Rausch-
Verhaltnis am Eingang bezieht sich auf die Signalbandbreite, und daher wird zur Berechnung
der Rauschzahl die Gl. (4.40) bzw. (4.41) herangezogen.
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Kapitel 5
Die Einbettungsimpedanzen

Die Einbettungsimpedanzen sind ein sehr wichtiger Bestandtell des Mischer-Simulations-
programmes. Sie beschreiben die Umgebung der Mischer-Diode, welche mdglichst genau
bestimmt werden muf3. Die individuelle Kontaktierung einer Diode mit handgebogenen
Whiskern ist nicht reproduzierbar, da die LAnge und Form des Whiskerdrahtes bei jedem
Kontakt anders ist. Um einen moglichst genauen Wert fur die Einbettungsimpedanzen zu
erhalten, werden zur Ermittlung drei verschiedene Methoden eingesetzt.

Im Abschnitt 5.1 werden die Einbettungsimpedanzen mit Hilfe eines Modells bestimmt [72].
Dies erlaubt trotz der hohen Frequenzen bei den Harmonischen der LO-Frequenz den Einsatz
eines Netzwerkanalysators. Eine weitere Mdglichkeit besteht in der Verwendung des HF-
Simulationsprogrammes HFSS der Firma Hewlett Packard. Mit diesem Programm kann die
Mischergeometrie gezeichnet und die Impedanz berechnet werden. Aufgrund der Grol3e des
Mischers wird er in drei Teile zerlegt, die dann mit Hilfe von Streuparameter-Matrizen
mathematisch verbunden werden. Die Berechnung der Einbettungsimpedanzen findet auf der
Grundlage der Finiten Elemente statt [61]. Die dritte Methode stellt eine analytische Losung
des beschriebenen Problems dar [79]. Hier wird zunachst der Ubergang eines Koaxialleiters
auf einen Hohlleiter vorgestellt. Von dieser Modellvorstellung ausgehend wird auf den
gesamten Mischer geschlossen.

Jede Berechnungsmethode bietet ihre Vor- und Nachteile zum Bestimmen der Einbettungs-
impedanzen fur spezielle Mischer-Geometrien. Die Verwendung von vergrof3erten Modellen
ist aufgrund der Fertigung und der durchzufilhrenden Anderungen am Aufbau sehr
aufwendig. Der HFSS benétigt fir jede KurzschluBschieberstellung und fiir jede Anderung in
der Geometrie ein neues Eingabemodell; abhdngig vom eingesetzten Rechner und der
gewinschten Rechengenauigkeit treten lange Rechenzeiten auf. Das analytische Verfahren ist
dagegen sehr schnell, die Geometrien lassen sich hier jedoch nur in gewissen Grenzen
variieren. Wichtig ist die Reproduzierbarkeit bzw. die Ubereinstimmung der MeR- und
Simulationsergebnisse der drei Methoden. Dazu werden im Abschnitt 5.4 die ermittelten
Einbettungsimpedanzen fur einen grundlegenden Aufbau verglichen.

Eine andere Berechnungsmethode wird in [18], [38], [56], [57] vorgestellt. Dort werden die
Einbettungsimpedanzen mit einem Ersatzschaltbild aus konzentrierten Elementen ermittelt.
Diese Methode beriicksichtigt nur depp#¥ode im Hohlleiter.
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5.1 Bestimmung der Einbettungsimpedanzen mit einem
Modell

Bel der ersten Methode zur Bestimmung der Einbettungsimpedanzen wird die Moglichkeit

der Messung ausgenutzt [72]. Das Mischer-Simulationsprogramm kann u. a. Impedanzen bis
zur achtfachen Lokaloszillatorfrequenz verarbeiten bzw. berticksichtigen. Bei einem Mischer
mit einer Lokaloszillatorfrequenz von 94 GHz tritt die achte Harmonische bei 752 GHz auf.
Die vorhandenen MelImoglichkeiten (Netzwerkanalysator hp8510c) beschrénkten den
verfugbaren MelRbereich auf Frequenzen bis 20 GHz. Aufgrund der Linearitdt der
Maxwellschen Gleichungen kann ein vergréf3ertes Mel3objekt mit dementsprechend kleineren
Frequenzen ausgemessen werden. Damit ergibt sich fur das Mischermodell ein
VergrofRerungsfaktor von 40:1 und ein dementsprechender Verkleinerungsfaktor fur den
Frequenzbereich von 1:40. Die Lokaloszillatorfrequenz 94 GHz betragt im Modell also nur
noch 2,35 GHz und die hochste Frequenz, bei der gemessen wird, liegt mit 18,8 GHz noch im
MeRRbereich des verwendeten ANA. In Abb. 5.1 ist das Mischermodell mit den vergrof3erten
Abmessungen zu sehen. Die einzelnen Dimensionen lassen sich aus der malistabsgetreuen
Umrechnung der OriginalmalRe bestimmen. Der Aufbau des Mischers befindet sich im
Anhang zu Kapitel 2.

Ein Unterschied zwischen Modell und Original ist das fehlende Dielektrikum im koaxialen
Tiefpald des Modells. Diese bewul3te Veranderung des Modells gegenuber dem Original ergibt
rechnerisch [76] wie auch mel3technisch [72] keine beachtenswerten Differenzen. Weiterhin
besteht der Diodenchip im Modell nicht aus Halbleitermaterial, sondern aus Metall
(Aluminium).

Das Hohlleiter- und das Koaxialtor sind aufgrund definierter Anpassungsverhéltnisse mit
Absorbern ausgekleidet. Fir eine gute Dampfung tGber dem gesamten Mel3bereich bis 20 GHz
hat die Form der Absorber eine grol3e Bedeutung.

Die Ankopplung des ANA an die Mel3position bzw. den Ort der Diode erfolgt mit einer
MeRleitung im Inneren des TiefpalR-Innenleiters [65], [72]. Die Leitung endet an der Stelle
des Metall/Halbleiter-Uberganges, und ihr Innenleiter wird mit der Whiskerspitze
.Kontaktiert*. Fir die Melreihen wird ein gerader Whisker mit 0,6 mm Durchmesser
eingesetzt. Diese Form sollte aufgrund elektrischer Vorziige auch im Original eingehalten
werden. Sie ist jedoch aus mechanischen Grunden nicht ohne weiteres realisierbar. In
Abb. 5.2 ist der Verlauf der gemessenen Einbettungsimpedanzen fir die Lokal-
oszillatorfrequenz und Harmonische dargestellt. Der Kreis fur die Einbettungsimpedanz bei
Lokaloszillatorfrequenz spiegelt die Periodizitat der Verhaltnisse bei einmodigem Betrieb des
Hohlleiters und verschiedenen Kurzschluf3schieberstellungen wieder. Die Hohleiter-
wellenlange kann auf diese Weise bestimmt werden. Nach einigen Hohlleiterwellenlangen
zwischen Diode und Kurzschlu3schieber machen sich nach [38] Dampfungen bemerkbar. Der
Schieber wird hier nur Gber eine Distanz von ca. einer Hohlleiterwellenlange (5 mm Original)
bewegt; dabei werden noch keine Dampfungen beobachtet.



74 5. Die Einbettungsimpedanzen

H

%20

Wirkwide|

=)

Z\ | pos| By

01

[}
520

9z'0

A
A¢e\'sia“d - jX/
i\

(24

Abb. 5.2: Einbettungsimpedanzverlaufe bei der Modell-Frequenz 2,35 GHz und
Harmonischen.

Bei Verwendung unterschiedlich gebogener Whiskerstifte ergeben sich verschiedene
Einbettungsimpedanzen. Die graphische Darstellung in Abb. 5.3 zeigt fur drei unter-

schiedliche Formen die deutlich voneinander abweichenden Impedanzverlaufe bei der
Modell-Lokaloszillatorfrequenz 2,35 GHz. Die neben dem geraden Whisker (Lange: 17 mm)

aufgetragenen Melergebnisse sind bei Whiskermodellen mit ausgepragten Krimmungen
entstanden (Langen: 25,4 mm und 36,7 mm). Eine kleine Krimmung ist im Original notig,

um eine Federwirkung zu erzielen. Die Orientierung eines gekrimmten Whiskers im

Hohlleiter hat keinen Einflul3 auf die Einbettungsimpedanzen [72].

Zur Ermittlung der Einbettungsimpedanzen werden im Modell gerade Whisker eingesetzt. Bei
diesem Vorgehen ist es jedoch ndétig, die Ergebnisse in geeigneter Weise zu korrigieren, um
die realen Verhaltnisse annahernd wiederzugeben. Wie in [72] vorgeschlagen, wird ein aus
einer Langsinduktivitdt und einer Querkapazitat bestehendes Netzwerk zur Modifikation der
gemessenen Einbettungsimpedanzereifigesetzt (siehe Abb. 5.11). Die Korrekturglieder
wirken sich entsprechend Gl. (5.1) auf die Mel3werte aus.

) Z
Z e modifizien = JWL g + ——— (5.1)

1+ jwCy Z,
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Dadurch wird der systematisch bedingte Fehler der Messung der Einbettungsimpedanzen
berucksichtigt. Durch geeignete Wahl der Blindelementeuind G kdénnen auch die
MeRwerte zur Beschreibung der realen Umgebung einer Diode im Originalmischer verandert
werden. Weiterhin werden die Unsicherheiten der nichtmal3stabsgetreuen Whiskerspitze und
der MeRleitung berticksichtigt. Die Offnung der Semi-Rigid-Leitung liefert eine zusatzliche
Kapazitat, die das Meflergebnis verfalscht. Die Form der Whiskerspitze weicht von der
galvanisch angespitzten Originalspitze ab. Ein weiterer Unterschied zwischen Modell und
Original besteht in der Oberflachenbeschaffenheit des Messings. Diese Unsicherheit ist in
Gl. (5.1) nicht erfaBt und bleibt aufgrund der vorher angesprochenen bedeutenderen
Fehlerquellen unberiicksichtigt [66].

Die Modifikation von Z mit Cx und Lk liegt fir die Nachbildung realer Kontaktierungen
oder Ubergéange im Bereich 0 — 2 fF und 0 — 100 pH [56]. Eine Frequenzabh&ngigkeit dieser
Elemente wird nicht angenommen. In [73] wird fur tiefere Frequenzen die Krimmung des
Whiskers sehr gut durch einen erhéhten Wert venbéschrieben; dieser Zusammenhang
wird in Abb. 5.3 dokumentiert. Die Impedanzen des bei der Messung eingesetzten langeren
und gebogenen Whiskerstiftes kdnnen durch eine Modifikation der Mel3ergebnisse fur den
geraden Whiskerstift erreicht werden. Langere Stifte fihren zu einer Erhdhung der
Induktivitat.
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Abb. 5.3: Links befinden sich gemessene Einbettungsimpedanzverlaufe fur unterschiedliche
Whiskerformen bei der Modell-Lokaloszillatorfrequenz 2,35 GHz. Rechts daneben
sind die mit dem Netzwerk modifizierten Einbettungsimpedanzen dargestellt. Fir die
Nachbildung der beiden gebogenen Drahte muf3 die InduktiitéelgroRert
werden (Mod. 1: €= 2 fF und Ik = 200 pH; Mod. 2: € =2 fF und Ik = 300 pH).
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5.2 Bestimmung der Einbettungsimpedanzen mit dem HFSS

Die numerische Ermittlung der Einbettungsimpedanzen erfolgt in diesem Abschnitt durch
eine dreidimensionale Feldberechnung in einem Volumen, das dem Mischervolumen
entspricht (siehe Abb. 5.4).

Abb. 5.4: Graphische Darstellung des mit dem HFSS simulierten Mischers

Die Impedanzen ergeben sich aus den Streuparametern, die das Softwarepaket HFSS (High
Frequency Structure Simulator Release 4.0), vertrieben von der Firma Hewlett Packard,

liefert. Der HFSS berechnet das elektrodynamische Verhalten passiver Strukturen auf der

Basis der Methode der Finiten Elemente [50]. Dabel wird die Feldverteilung in einem
abgeschlossenen Volumen ermittelt. Dessen Oberflache wird in Teilflachen zerlegt, denen
man definierte Randbedingungen zuweisen muf3. Darliber hinaus kdnnen Ebenen definiert
werden, deren elektromagnetisches Verhalten dem einer angeschlossenen Leitung entspricht.
In diesen sogenannten Ports oder Toren werden zundchst mit Hilfe einer zweidimensionalen
Analyse die Eigenmoden der entsprechenden homogenen Leitung berechnet. Die
resultierende Randbedingung in den Toren ergibt sich aus der Linearkombination der
Feldverteilung der zu bertcksichtigenden Moden. Fur die dreidimensionale Feldanalyse wird
das betrachtete Volumen in schiefwinkelige Tetraeder zerlegt. Zur Losung des Feldproblems
werden diskretisierte Maxwellsche Gleichungen benutzt. Um eine hohe Genauigkeit der
Losung des elektromagnetischen Feldproblems zu erhalten, ist eine grof3e Anzahl von
Tetraedern und ein entsprechend hoher Bedarf an Rechenzeit und Arbeitsspeicher
erforderlich. Aus diesem Grund wird die Diskretisierung in einem iterativen Prozel3 erzeugt,
in dem die vorhandene Vermaschung in Bereichen des grol3ten Feldgradienten verfeinert
wird. Die Berechnung der Moden in den Torebenen erfolgt Uber eine zweidimensionale
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Analyse ebenfalls mit Finiten Elementen. Die Zahl der zu berechnenden Moden ist
vorzugeben. Als Kriterium fur die Genauigkeit der Berechnung wird das elektrische und das
magnetische Feld der zu betrachtenden Moden unabhéngig voneinander ermittelt.
AnschlieRend wird aus dem elektrischen Feld das magnetische berechnet, mit der direkten
Losung verglichen und umgekehrt. Das Maschennetz wird adaptiv verfeinert, bis die
maximale Energiedifferenz jedes Tetraeders bezogen auf die ihm zuzuordnende gespeicherte
Energie einen vorzugebenden Wert unterschreitet. Ausgehend von den Knoten der
zweidimensionalen Vermaschung wird dann das dreidimensionale Gitter aufgebaut. Fur die
Berechnung der Streuparameter bzw. der Impedanz an der Diode muf3 ein Tor definiert
werden. Um nun die gemessenen Ergebnisse direkt verifizieren zu kénnen, integriert man als
Mel3tor ein kleines Stiick Semi-Rigid-Leitung SRL in das HFSS-Modell (siehe Abb. 5.5).

|-

4

Abb. 5.5: Ausschnittsvergrof3erung des Mischerkerns. In der Berechnung wird nur das hier zu
sehende halbe Modell verwendet. Die Whiskerspitze kontaktiert den Innenleiter der
ebenfalls halben SRL.

An diesem Tor wird mit dem Grund-Mode (TEM-Mode) angeregt. Das Mischermodell weist

bzgl. der Geometrie eine Symmetrieebene in der Langsrichtung auf, so dal3 sich bei Anregung
mit einem geraden Mode eine Symmetrie bzgl. des elektrischen Feldes ergibt. Durch
Einfuhren einer ideal leitenden Flache in der Symmetrieebene kann das Volumen halbiert
werden. Hierdurch reduziert sich der Bedarf an Arbeitsspeicher und Rechenzeit erheblich. Fur
die Streuparameterberechnungen stand eine Workstation HP9000/780 J 282 mit 544 MByte
Arbeitsspeicher zzgl. des Swap-Bereiches und etwa 15 GByte Festplattenkapazitat zur
Verfugung. Die bendtigten Rechenzeiten und Speicherkapazitaten sind sehr stark von den
Geometrieverhaltnissen und den Genauigkeitsanforderungen abhéngig. Aus diesem Grund
wird das gesamte Modell in Abb. 5.4 nicht nur halbiert, sondern zusétzlich in drei Teile

aufgeteilt. Der groR3volumige Taper und das Tiefpal¥filter werden abgetrennt und separat
berechnet. An den beiden Verbindungsstellen werden jeweils die ersten neun

ausbreitungsfahigen Moden angesetzt. Die ermittelten Streuparametersatze des Hohlleiter-
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Verbindungstores und des Filter-Verbindungstores fiigen mit Hilfe einer umfangreichen
Berechnungsvorschrift die drei Teile wieder zu einem Ganzen zusammen [61]. An den Toren
des Gesamtmodells wird wie schon im vorherigen Abschnitt Leistungsanpassung
angenommen.

Die Berandung des Mischervolumens hat die Leitfahigkeit von Messing (10433m), und

die Genauigkeit der berechneten Streuparameter wird auf 0,1% eingestellt. Der Whisker ist
bei allen Berechnungen gerade und besitzt keine Krimmung. Weiterhin ist aufgrund des
Rechenzeitbedarfs die Diskretisierung der Kurzschluf3schieberstellungen wesentlich grober
als bei den beiden anderen Methoden. Die Streuparameter der Modelle missen fir jede
Harmonische des Lokaloszillators neu berechnet werden. Hierin begrindet sich die
Beschrankung auf Frequenzen bis zur vierfachen Lokaloszillatorfrequenz 376 GHz. Die Wahl
von neun betrachteten Moden an den Verbindungsstellen der einzelnen Teile ist somit
ausreichend. Die erzielten Ergebnisse sind zum Vergleich mit den anderen Verfahren in
Abschnitt 5.4 zu sehen.

Neben der Berechnung und Verifikation der gemessenen Einbettungsimpedanzen werden in
Kapitel 6 die Streuparameter besonders bei den Seitenbandfrequenzen 84 GHz, 92,5 GHz und
95,5 GHz bendtigt. Dort dienen sie zur Bestimmung der bei den angegebenen Frequenzen an
die Diode abgegebenen Signalleistung.

Weiterhin lassen sich mit dem HFSS besondere Falle simulieren, wie sie bei der praktischen
Kontaktierung auftreten kdnnen. Die handgebogenen Whiskerdréhte haben nicht immer die
gleiche Lange, und der aufgeldtete Diodenchip besitzt nicht immer die gleiche Hohe bzw. die
gleiche Menge L6tzinn unter seiner Kathode. Die beschriebenen Falle resultieren schlief3lich
in einer nicht mit der Hohlleiterwand abschlieBenden Stirnfliche des Whiskerstiftes. Dieses
wird bei den Messungen am Modell und bei der analytischen Berechnung der

Einbettungsimpedanzen vorausgesetzt. Das Simulationstool HFSS [a3t sich fur diese
speziellen Falle sehr gut einsetzen [61]. Es ergibt sich ein Versatz des Whiskexgiiftes d

er in Abb. 5.6 dargestellt ist.
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Abb. 5.6: Simulationsmodell mit nicht abschlieBendem Whiskerstift. Ein in den Hohlleiter
hineinragender Whiskerstift wird mit positiven Werten fijk deschrieben (vgl.
Abb. 2.1).
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5.3 Analytische Bestimmung der Einbettungsimpedanzen

Die analytische Berechnung der Einbettungsimpedanzen geht von der Betrachtung eines
Uberganges zwischen Koaxial- und Hohlleiter aus. Sie stiitzt sich auf die Arbeiten von [73],
[79], [84] und [86]. Das rechnerisch zu lI6sende Problem wird auf den Grundaufbau des
Mischers reduziert. Die Berechnung ist bei komplexeren Geometrien, wie z. B. ein in den
Hohlleiter ragender Whiskerstift, nicht in der hier vorgesteliten Weise durchfuhrbar; d. h., es
lassen sich im Gegensatz zu den Modellen in Abschnitt 5.2 nur gerade ideal leitende Wande
betrachten. Der Whisker ist nicht angespitzt, sondern kann nur als gerader stumpfer Draht
angenommen werden. Der Vorteil dieses Verfahrens ist die sehr kurze Rechenzeit fir einen
kompletten Satz von Einbettungsimpedanzen und die Mdglichkeit, die in Abb. 5.7
eingezeichneten Abmessungen zu variieren. Hier mul3 im Gegensatz zu den bisher
vorgestellten Methoden kein zusétzlicher Aufwand betrieben werden.
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Abb. 5.7: Querschnitt des zu betrachtenden Uberganges von Koaxial- auf Rechteckhohlleiter.
Die Zeichnung ist nicht maf3stabsgetreu. Fir die Berechnung bietet sich das
Zylinderkoordinatensystem an. Die Koaxialleiterachse ist gleichzeitig die z-Achse.
Tor 1 befindet sich bei z = 0.

In Abb. 5.7 ist der Querschnitt der analytisch berechneten Geometrie zu sehen. Der
Diodenchip wird bei diesem Berechnungsverfahren nicht berucksichtigt. Seine Abmessungen
bzw. seine H6he kommt durch die Lage des Spad#téEar 2) zum Ausdruck. Die Spaltbreite

wird sehr klein angenommen und befindet sich in der Position des eigentlichen Schottky-
Uberganges. Dieser Spalt wird als Eingangstor der Gesamtschaltung aufgefaf3t, und daraus
werden die Einbettungsimpedanzen der Diode bestimmt. Ein entscheidender Grund fur den
Einsatz dieser Methode ist die Moglichkeit, die Hohe h des reduzierten Hohlleiters einfach zu
verandern. Fir alle anderen Abmessungen gilt das gleiche, und es kénnen so theoretische
Untersuchungen durchgefihrt werden, ohne an praktische Grenzen zu stol3en. Die
Mischergeometrie beeinflul3t die Einbettungsimpedanzen und damit den Konversionsverlust
und das Rauschverhalten.
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Die Gesamtanordnung des Mischers wird fuir die Berechnung als Vierpol aufgefal3t. Mit Hilfe

der Vierpoltheorie kann das Verhalten der Anordnung durch getrennte Betrachtung der
Eingangstore bestimmt werden. Tor 1 des Vierpols beschreibt das Koaxialtor und stellt die
Apertur zwischen Rechteckhohlleiter und Koaxialleitung dar. Das Tor 2 bildet der Spalt des
Whiskerdrahtes, der sich im Hohlleiter befindet. Die Berechnung der Einbettungsimpedanzen
des Diodenmischers wird analog zur Vierpoltheorie Uuber die Bestimmung der
Admittanzparameter 1, Y1, und Y2, durchgefiihrt. Die Berechnung des Vierpols a3t sich in
drei Abschnitte aufteilen. Die AdmittanziYergibt sich aus dem Vierpol durch Kurzschluf3

des zweiten Tores. Der Spalt im Whisker wird folglich fur die Bestimmung ven Y
weggelassen. Die gleiche Vorgehensweise fiihrt durch Kurzschlul3 bzw. Wegfall des
Koaxialleiters zur Bestimmung von ;X Der Parameter ¥ ergibt sich unter
Berucksichtigung beider Tore. Die Y-Parameter sind in [81], [82], [83], [85] und [87] fur
einen ahnlichen Aufbau bestimmt worden. In [73] wird der vorhandene Durchmessersprung
zwischen dem Innenleiter der Koaxialleitung und dem Whiskerdraht beriicksichtigt. Hier soll
die Berechnung der Einbettungsimpedanzen zusatzlich fur Frequenzen weit oberhalb des W-
Bandes durchgeflihrt werden, und es ergibt sich ein resultierendes Ersatzschaltbild, welches
den Mischeraufbau wiedergibt.

In den folgenden Abschnitten wird die Berechnungweise der einzelnen Admittanzen skizziert.
Auf die Ermittlung der Admittanz ¥ wird im Gegensatz zu ¥ und Y, ausfuhrlicher
eingegangen. Letztere berechnen sich in dhnlicher Weise und werden nur kurz vorgestellt. Die
Zusammenfuhrung der Elemente ergibt schlie3lich eine Ersatzschaltung.

5.3.1 Berechnung der Admittanz Y ;; am Koaxtor bei koaxialer Speisung

Der Ubergang vom Koaxialleiter auf den Rechteckhohlleiter soll durch SchlieBen des Spaltes
s =0 in die Ersatzanordnung zur Bestimmung van Oberfuhrt werden. Die Berechnung
dieser Admittanz geht von einer koaxial gespeisten unendlich ausgedehnten Antenne
(Whisker) in einem Halbraum aus. Die obere und die seitlichen Berandungen des Hohlleiters
fehlen zunéchst und der Innenleiter der Koaxialleitung ist unendlich lang. Durch die
Annahme axial symmetrischer Felder kann die Admittanz dieser Antennenanordnung aus den
magnetischen und elektrischen Feldkomponenten in der Apertur des Uberganges vom
Koaxialleiter auf den Halbraum mit Antenne bestimmt werden [53]. Die Apertur ist
aquivalent zu der in Abb. 5.7 mit Tor 1 bezeichneten Flache. Es wird eine dem TEM-Mode
entsprechende Feldverteilung angenommen.

b 2m

[ IHe(r,@,O) do dr
Yu= In(b/a)Da s

[E. (r,0) dr

(5.2)
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Der EinfluR mdglicher TM-Moden in der Apertur zwischen Koaxial- und Hohlleiter wird
vernachlassigt. In [53] wird gezeigt, dal das Potential zwischen koaxialem Innen- und
Aul3enleiter fur tiefe Frequenzen (dazu z&hlt hier die LO-Frequenz) aus einer symmetrischen
TEM-Feldverteilung des elektrischen Feldes berechnet werden kann. Fir sehr hohe
Frequenzen ist die aufgestellte Abschatzung in [53] nicht mehr gultig. Die Berechnung wird
allerdings unter dieser Voraussetzung durchgefuhrt und die Betrachtung verschiedener
Feldverteilungen bzw. Moden am Koaxial/Hohlleiter-Ubergang vernachlassigt. Wie sich
herausstellt, ist die gewilnschte Vorhersage des Mischerverhaltens fir verschiedene
Geometrien stark von den ersten Harmonischen des Lokaloszillators abhangig, so daf? die fur
sehr hohe Frequenzen fehlerhafte Annahme der reinen TEM-Feldverteilung in der
Koaxialleitung weiterhin angesetzt werden kann. Die Admittanz wird mit GI. (5.3) berechnet.
Unter dieser Voraussetzung lassen sich die spater benétigten Impedagzdaszkoaxialen
Tiefpasses mit dem in Kapitel 2 beschriebenen Programm [76] ermitteln.

b 2m

Y, = UEI]n(b/ )E”H o(r,©,0) dO dr (5.3)

Die Admittanz der Antenne mit koaxialer Speisung laf3t sich allein durch das magnetische
Feld in der Apertur des Koaxial/Hohlleiter-Uberganges bestimmen. Aufgrund der Annahme
der bekannten Verteilung der elektrischen Feldstarke in der Apertur 1ai3t sich diese in einen
magnetischen Strom umrechnen. Die Anordnung ,Unendliche Antenne im Halbraum® wird
durch Spiegelung des magnetischen Stromes an der Flache fir z=0 in die Anordnung
s,Jnendliche Antenne im ganzen Raum“ dberfuhrt. Durch die Verwendung dieser
Ersatzerregung fur die zylindrische Antenne kdnnen das elektrisgfrezMund magnetische
Vektorpotential A(r,z) im Raum bestimmt werden. Es ergibt sich unter Verwendung von
[17], [45] und [69] die skalare Dgl.

0‘)2

N CISNOL =)

27Tr

(5.4)

fur das magnetische Vektorpotential in den sich anbietenden Zylinderkoordinaten. Hierin ist
I,(z) der Strom in axialer z-Richtung. Aufgrund der ideal angenommenen Leitfahigkeit
handelt es sich um einen Oberflachenstrom. Zur Losung dieser inhomogenen Differential-
gleichung wird die Fouriertransformation genutzt, und es ergibt sich

A(ra)= }Az(r,z)ce'i“dz. (5.5)

Die kursive Schreibweise der GroRbuchstaben symbolisiert die Grol3en im Bildbereich.
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3(r-w)

y—- (5.6)

1L (- jaf +k R (a)=1,(0)
U

Die Dgl. (5.6) laRt sich im Bildbereich mit einer Green’schen Funkgfna) unter
Berucksichtigung der Randbedingungen wie folgt I6sen [1], [17].

27A (1) _ )= CHE (jaw) o, (jar) v <w

L) "2 54 (jar)m,(jow) ;r>w &)

Hierin stellen ¢ die Besselfunktion erster Art und nullter Ordnung und®Hdie

Hankelfunktion zweiter Art und nullter Ordnung dar. Der Parantgegegibt sich aus Gl. (5.6)
zu o =k -a 2 Unter Beriicksichtigung einiger Umformungen [1] geht Gl. (5.7) in

Ko(aw)d,(ar) sr<w

)= L G o) o

(5.8)

tber. In Gl. (5.8) sind die Funktionenund Ky modifizierte Besselfunktionen der ersten und
zweiten Art nuliter Ordnung. Schlie3lich ergibt sich das magnetische Vektorpotential im
Bildbereich zu

A(.a)= 1L @)K, ) (aw). 59)

Das elektrische Vektorpotentialle wird in &hnlicher Weise unter Verwendung der
magnetischen Stromdichfge berechnet. Nach der Fouriertransformation in den Bildbereich
ergibt sich

092 10 1 . O
E’i?Jr?E_r_er(_ ja) +kZEEMe(r,a)=—Jm(r,a). (5.10)

Unter Voraussetzung der TEM-Feldverteilung in der Apertur von Tor 1 ergibt sich die
Green’sche Funktion fur einen infinitesimal schmalen Ring der magnetischen Stromdichte im
Bildbereich zu

Mg (r.r',a)in(b/a)

U (5.11)

o(r,r,a)=-

Unter Verwendung von [17] und [42] I0st dieser Ansatz die Dgl.
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092 10 1 O , olr-r'
E[_mz—?E+r_2+qZE|j;;(r,r,a):—(r ) (5.12)

mit
K, (or)a.(ar) sr<r

@)o,@r) sr>r (5.13)

o(r.r'a)= 5(

Wird die Losung der Dgl. Uber die Flache der Apertur von Tor 1 integriert, ergibt sich das
elektrische Vektorpotential auf drei Bereiche aufgeteilt zu

b
Me(r,a):IMg(r,r',a)dr'

21U O I, qr)(Ko qa)_Ko qb)) wsrsa
") ar =K, (ar)l,(ga)- 1. (ar)K,(ab) asr<b . (5.14)
H  Ki(ar)(,(ab)-1,(a)) bsr

Aus den beiden berechneten Vektorpotentialen lassen sich nach [53] die z-Komponente des
elektrischen Felde&,(r,0) und die ©-Komponente des magnetischen Feldtesr,a) im
Bildbereich berechnen. Mit

E.(.0)= - A (.a) T (M (1) (5.15)

0

ergibt sich schlief3lich

e, ()= L2 @ )k o)

0 1(ar)(K,(ga)-K, (b)) w<r<a

2U
“in[a) ar - K, (ar)lo(ga)-1,(ar)K, (ob) asr<b . (5.16)
d Kuar)(io(ap)-1,(aa) bsr
Z,= % ist der Feldwellenwiderstand des freien Raumes. Analog dazu laf3t sich das
0

magnetische Feld in folgender Weise aus den Vektorpotentialen berechnen:
. 0
He(r,a):—Ja)goMe(r,a)—EAz(r,a). (5.17)

Es ergibt sich schlie3lich
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Ho(ra)=5 1. (@)lo(aw)K, (or)

0 1)K, (aa)-K,(ab)) w<r<a
ar =K, (ar)le(da) -1, (ar)K(ab) asr<b . (5.18)
K, (ar)(1, (ab) -1, (ca)) bsr

2jkU
+
Z, 9 D]n(b/a)H

Die nachsten Schritte beschreiben den Ubergang des bisher gewonnenen Ergebnisses auf eine
Koaxial/Rechteckhohlleiter-Anordnung. Dazu werden zunachst nur die vertikalen
Hohlleiterwande betrachtet, welche durch die Spiegelungsmethode auf eine unendliche
Anzahl von horizontal angeordneten Antennen zurtickzufiihren sind. Aus Gl. (5.3) wird
deutlich, dal3 die Admittanz einer koaxial gespeisten Antenne aus g&orponente
bestimmt werden kann. Durch die Uberlagerung der Felder der Original- und Bildantennen
wird mit der Grenzbedingung des verschwindenden elektrischen Feldes auf der
Antennenoberflache der fouriertransformierte Antennenstgem bestimmt [73], [79]:

1,(@)= 4rfkU 1, (qa)-1,(ab)
’ Z, 2 0n(b/a) o 1,(qw)

+ o qW)[(Ko qa)l_o?qc\)lv(;bs)()q;vt(&i(f];’/vg)[mo qa)_ o qb))% (5.19)
mit
Slaw, qd, e/d) = K o (aw ) + Io(qw)é_igo(awqd)— iiKo(ZIi + dd|qd)§ (5.20)

Mit diesem Strom Gl. (5.19) und GI. (5.18) kann dann das magnetische Feld in der direkten
Umgebung &r<b der Originalantenne berechnet werden. Es besteht aus dem magnetischen
Feld der Originalantenne Gl. (5.21) (Index 0) und den Feldern der anderen Antennen
Gl. (5.22) (Index n) [83]. Die zugrunde liegende Koordinatentransformation ist in Abb. 5.8 zu
sehen.

Xp = 2|i|ld fur gerade n |
| >

Xn = 2|i+e/d|d fur ungerade n

Abb. 5.8: Darstellung der Koordinatentransformation mit den verwendeten Variablen
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Hoo(r.0)= ;%(b/) ~K,(ar) 1, (ab) -1, (ar) K (ab)
o (aw)fK . (68) - K, (ab) Kol (0b)- 1, ()0
@ e O Ssied .

H. (r! a): 2ij do(qW)E(Ko(qa)_Ko(qb))-l'Ko(qw)[(lo(qb)_Io(qa))
> Z,m0n(b/a) Slaw. d,e/d)

03 K (%, 1 (ar) (1) cos((m+1) @) (5.22)
Bevor die horizontalen Hohlleiterwdnde bertcksichtigt werden, wird die Admittanz der

horizontal gespiegelten Antennen im Bildbereich bestimmt. Die gestrichenen Koordinaten
gehen in die ungestrichenen tber und das Ergebnis lautet:

O i e s TGO ORI COINCOR

4 00) Ko (u(00)- o) 5 K i) 5 K e
EEIO(qW)E(Ko qa)_Ko qb))+ Ko(qW)[(lo qb)_ o qa))%_ (5.23)

S(aw, qd,e/d)

Die Spiegelung an den waagerechten Hohlleiterwanden wird durch Verschiebung und
Uberlagerung der AdmittanzeY{a) mit z = 2nh bestimmt. Die Gesamtadmittanz YaRt

sich unter Anwendung der Poisson-Summenformel [11] direkt aus den fouriertransformierten
AdmittanzenY(a) berechnen.

Z IY(z)exp(Jnnz/h)dz—

n=-o0 Z,

Lpvemfosenf e

Die Variableg? =a - enthalt nun aufgrund der Poisson-Summenformel den Ausdruck
o = mvh; anstelle vor wird die Variableqg, eingefuhrt. Fur tvkh > 1 gilt:

JT w nrr
=ka =k -1== -1. 5.25
q =k, ,/%’;—hg : wh% (5.25)
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Far mvkh < 1 geht GlI. (5.25) Uber in

q, = jd, = wal—é%g - (5.26)

Diese Fallunterscheidung wird in die Berechnung Gl. (5.23) der Gesamt-Admitiaran Y
Tor 1 integriert. Nach einigen Umformungen [80] ergibt sich schliel3lich

2im E EQH](EIhEot(kh) Do —225?—2 ZD“D (5.27)

Y.. =
—H 7z kthin?(b/a) 4 4

Die Ausdriicke firD» und D™ sind im Anhang zu Kapitel 5 aufgefiihrt. Die Grenze der
Summenbildung N ist abhéngig von Gl. (5.26) und der Frequenz.

5.3.2 Berechnung der Admittanz Y ;, zwischen Spalt und Tiefpal3filter

Der néachste zu berechnende Parameter des linearen passiven Vierpols ist die Admittanz Y
bzw. Yz, welche eine Ubertragungsfunktion zwischen den Toren darstellt. Es wird jetzt der
Spalt mit der Hohe ‘2 an der Stellesz(siehe Abb. 5.7) angenommen. Fur das Spalttor gilt
unter der Annahme eines konstanten E-Feldes im Spalt [81]

Yo, :ﬁﬂ]lz(z)dz. (5.28)

Zg-s

Der Antennenstrom im Bildbereich(a) aus Gl. (5.19) wurde aus der unendlichen
Spiegelung der Originalantenne an den vertikalen Hohlleiterwanden gewonnen. Die
horizontalen Wande blieben bis dahin unbericksichtigt. Wie bereits bei der Berechnung der
Admittanz dieser Antenne, so wird auch der resultierende Antennenstrom aus der
Uberlagerung der in z-Richtung verschobenen Anordnungen ermittelt. Unter Ausnutzung der
Poisson-Summenformel und des Verschiebungssatzes der Fouriertransformation laft sich der
resultierende Antennenstron(Z) direkt aus der Uberlagerung der fouriertransformierten
Antennenstromd(a) berechnen, welche sich aus der bereits durchgefiihrten horizontalen
Spiegelung ergeben.

L&)=5 ¥ ewlinnz/n)1, ()=
: z_tﬁz(op zz 1, (n/h) E:os(nnz/h)ﬁ (5.29)

Zusammen mit Gl. (5.28) folgt fur die Spalt/Koaxialtor-Admittanz:



5. Die Einbettungs mpedanzen 87

zg+s

1
Y 0)+2) I, (n7r/h)leos(nriz/h 5.30
Yo = g | [0+ 23 L n)ieoslorz ) gz (520
Nach der Durchfuhrung der Integration und dem Einsetzen der Ausdricke fur die Bildstrome
ergibt sich fur die Admittanz zwischen dem Spalt- und dem Koaxialtor:

2] o (kow ) (¥ (kb) = Yo (k) + Y, (kw ) (3, (ka) - 3, (kb))
Yz =7 kEIhEI]Jn(b/a)Er o 3, (kw) Skw; kd, /)

R (k;))( k\il)(ka) 22 D2 [eos(n7r(z, /h)gs”(”(”%g (5.31)

Hierin ist Yp eine Besselfunktion zweiter Art und nuliter Ordnung. Auch an dieser Stelle muf3
fur den AusdruckD?¥ bzgl. der Variablem eine Fallunterscheidung vorgenommen werden.

Fur mvkh > 1 gilt der im Anhang zu Kapitel 5 zu sehende AusdrDck. Fur Frequenzen
f> nc/2h ist der Ausdruckrkh < 1. Es findet dann die ebenfalls im Anhang zu Kapitel 5

dargestellte Beziehunﬁﬁ2 in Gl. (5.31) Verwendung. c ist die Lichtgeschwindigkeit.

5.3.3 Berechnung der Admittanz Y », am Spalttor

In diesem Abschnitt wird die Admittanz einer zylindrischen Antenne in einem
Rechteckhohlleiter angegeben, die einen Spalt an der Stelle mit der Breite 2s besitzt.

Der koaxiale Anschluf3 ist verschwunden bzw. kurzgeschlossen. Zur Berechnung der
Admittanz wird eine spaltférmige, zylindrische Speisung der Antenne angesetzt. Analog zur
Vorgehensweise bei der Antenne mit koaxialer Speisung, werden auch in diesem Fall die
Hohlleiterwande durch eine unendliche Spiegelung der Originalantenne ersetzt. Die
Berechnung ist aquivalent zur Bestimmung der Admittanz [81]. Das Ergebnis der
Spalttor-Admittanz lautet:

_onj 'n(nnB/h)g
Yo = D%Do ZZDn E%os(nnﬁs/h)ﬁw +

Z,k[h

nr$/h

2§ DZ E%os(nn&s/h)mwgé (5.32)

Die Ausdriicke furDs und D? befinden sich im Anhang zu Kapitel 5.
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5.3.4 Ersatzschaltung zur Berechnung der Einbettungsimpedanzen

In den vorherigen Abschnitten sind die Y -Parameter des Koaxial/Spalt-Uberganges berechnet
worden. Diese Parameter sollen in einem den Ubergang beschreibenden Ersatzschaltbild
(siehe Abb. 5.9) Verwendung finden. Die Zahlpfeileintrage stimmen mit dem Ansatz von
Strom und Spannung fir die Berechnung der Y-Parameter Uberein [73], [79].

_ 4 5
Koaxialtor o ¢ . -~ < o Spalttor
bzw. Tor 1 YI——Y, bzw. Tor 2
Yg=TY12
&, Uy YA Yc U, &
o . . o)

Abb. 5.9:1t - Ersatzschaltbild des Koaxial/Spalt-Uberganges

Die neu eingefuhrten VariablemYYg und Yc desti- Ersatzschaltbildes lassen sich aus den
bisher berechneten;¥ Yi, und Y bestimmen. ¥Y; und Y, sind fur Kurzschlisse am
jeweils anderen Tor ermittelt worden.

Yo=Yy -Yy (5.33)
Ye =Yy (5.34)
Ye=Yr-Yyp (5.35)

Dieses Zweitor-Ersatzschaltbild stellt den Koaxial/Spalt-Ubergang fiir den Fall der
angepaliten Hohlleiterarme dar; es wird durch die Spiegelungsmethode ein unendlich langer
Hohlleiter angenommen. Aus den Ersatzschaltbildelementen bzw. Y-Parametern wird ein
modifiziertes Ersatzschaltbild mit konzentrierten Elementen entwickelt, das den Einflul3 des
KurzschluB3schiebers und hoherer Hohlleitermoden bertcksichtigt. Dazu werden
modenabhangige Tore eingefuhrt, die den symmetrischen Abschlul3 der Hohlleitertore nicht
mehr voraussetzen.

Der AusdruckS(q, kw, q,kw,e/d), der fiir mvkh < 1 Giltigkeit besitzt und im Anhang zu

Kapitel 5 zu finden ist, 1&3t sich nach [83] mit einigen Umformungen in der folgenden Form
schreiben:
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S, g, ko, /) =21 3, g, ko)
a.kd . e 1Mo.kdH . ,rmend 3077 Y,(g,kw) B
%”%Eﬂn@%ﬁi%ﬁsn B AT 2 3,0, 5
o U -
+ - cosBzmﬂe ! ER, YIRCLR, il d a 5.36
Zx% Hd %jéJmZ—(ankd/n)z m%‘ 2 E’T o

L 3 - _ |, _[hm o 0 m=1
Hierin ist C = 1,78107241, q, =,/1 é’;—hg und o “Yfm ) mo1

Die Variablen m und n in Gl. (5.36) resultieren aus der horizontalen und aus der vertikalen
Spiegelung an den Hohlleiterwanden. Sie beschreiben dig.Hloden im Rechteckhohlleiter.

Der Summenterm in Gl. (5.36) wird in ausbreitungsfahige und gedampfte Moden bzw.
Teilsummen aufgeteilt. Die Terme der im Hohlleiter berticksichtigten Moden [1....M][0....N]
werden aus dem Ausdruck herausgezogen, wobei die gesamte Gleichung immer nur fur ein n
betrachtet wird. Die durch die Trennung verbleibenden Impedanzen bilden einen sogenannten
Restmodenterm, fur den die gesamte Gl. (5.36) rein imaginar ist. Fir den Rest-Moden-Term
[M+1.... oo] folgt:

hz,
2mrsin?(rre/d)

%n@ﬁﬂ % Eiﬁa BZE[ZEHn%E‘an e%g; 721:((3 ENN))E
zézﬁ“—ﬂ}t%—H !
" 0
+m%1§2®n Em;TeD Ofm -, kd/n) __E%Jf ;%Q% (5.37)

Nach Durchflihrung der Trennung ergibt sich eine Darstellungsweise, in der die Wellenwider-
stande fur die einzelnen J#Moden separat erscheinen. Der Faktor %2 in der Summe
verdeutlicht die Parallelschaltung zweier unendlich ausgedehnter Hohlleiterarme.

Xyn =]

(g, kw, g, kw, e/d)= J(q”kW)E‘sl BZH% . R\Z,anEl]iEZWHmnE (5.38)
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Hierinist
sin?(mre/d
R\2N mn — M (539)
’ sin®(7ze/d)
ein Vorfaktor und
ZWH,mn = (5.40)
\/ mg +fm ”52 1
Odk O Ohk O

der Wellenwiderstand des Hp-Modes. Im Ersatzschaltbild Abb. 5.10 des Koaxial/Spalt-
Uberganges sind die einzelnen Tore dep-Moden bzgl. m in Reihe geschaltet und mit
einem Transformator an die Schaltung angekoppelt. Die nicht ausbreitungsfahigen Moden
befinden sich mit X, in Reihe zu den Hohlleitertoren. Da beim Mischer der Hohlleiter in der
Hohe reduziert ist, treten Moden bzgl. n erst fur hohere Frequenzen auf. Diese Anteile
befinden sich in einem parallelen Zweig. Fur n grof3er N gibt es keine ausbreitungsfahigen
Moden mehr. Die Restmoden werden in dem Zweitor parallel zu den anderen Zweigen
bertcksichtigt. Die Grof3enaB Bg und B: sind reine Blindelemente und befinden sich im
Anhang zu Kapitel 5. Das Ersatzschaltbild soll mit den berechneten Ausdriicken fimdy

Y2 korrespondieren, daher werden weitere Faktoren als Transformatoren in Abb. 5.10
integriert [73], [79]. R ist ein zuséatzlicher Faktor als Verbindung zur Koaxialleitung und
Rz, ein Faktor fur das Spalttor.

20n(b/a) J, (kw)sin(r.e/d)

"(J (kw)(Y (Kb) = Y, (ka)) + Yo (kw)(Jp (Ka) = J, (kb)) &40
R,, = J, (kw)sin(re/d) (5.42)
Fiir n > 0 gilt dann aufgrund von Gl. (5.32) und Gl. (5.27)
- -2 In(b/a)d, (q, kw)sin(rre/d) _ (5.43)
' 77(3 (a1, kw)(Y, (0, kD) = Y (0, k8)) + Y (0, kw) (Jo (0, k) = I, (a1, kb))

E'l;/h
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Abb. 5.10: Ersatzschaltbild zur analytischen Berechnung der Einbettungsimpedanz unter Darstellung der einzelnen Hohlleitermoden
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In Abb. 5.10 sind die beiden Tore fur die Hohlleiterarme fur jeden auftretenden H-Mode zu
sehen. E-Moden treten im Hohlleiter aufgrund der Berechnung mit der Spiegelungsmethode
nicht auf. Die Tore sind in Richtung Taper mit dem Wellenwiderstagd{ und in die
andere Richtung mit dem transformierten Kurzschlul3schieber, Xabgeschlossen. Der
KurzschluB3schieber besitzt fir alle Frequenzen Totalreflexion. Diese beiden Annahmen
verlieren laut Tabelle 2.1 und 2.2 fur héhere Moden und Frequenzen an Giultigkeit. Fur die
analytische Berechnung der Einbettungsimpedanzen wird diese Tatsache vernachlassigt.

An der Verbindungsstelle zwischen den beiden Hohlleitern ist im Ersatzschaltbild die aus den
Elementen X.n und Xsmn bestehende Schaltung vorgesehen. Diese Elemente
bertcksichtigen die Ausdehnung der Antenne bzw. des Pfostens in Richtung der
Hohlleiterachse. Sie sind aus der bisherigen Berechnung der Y-Parameter, in der unendlich
lange Hohlleiter angenommen werden, nicht bestimmbar. Fir die Kapazitaten zwischen dem
Whisker und den beiden Hohlleiterwanden wird

X gm = —4Z,mkh(w/d) sin?(rre/d) (5.45)

verwendet [43]. Die Wirkung des Spaltes im Whisker wird vernachlassigt, weil er sehr klein
gegenuber der Whiskerlange ist. Wie in [73] gilt diese Naherung auch hier nur fir den
interessierenden Frequenzbereich fur allg-Moden. Sie ist zuldssig, da die Kapazitaten
aufgrund des grofRen Verhaltnisses zwischen Hohlleiterbreite und Whiskerdraht-Durchmesser
sehr klein sind. Damit das Ersatzschaltbild weiterhin die korrekten Y-Parameter zwischen
dem Koaxialtor bzw. Tor 1 und dem Spalttor bzw. Tor 2 liefert, mufd der Einflu der
zusatzlich in das Bild eingefugten Kapazitatem X durch eine Induktivitdt Xmn
kompensiert werden. Fir den Fall des symmetrischen Abschlusses beider Hohlleitertore mit
den Hohlleiter-Wellenwiderstanderd,m, wird diese Malihahme deutlich. Darum ist

X pom = == Xgm- (5.46)

A,mn

N

Eine weitere Anderung der Abb. 5.10 gegeniiber der Gl. (5.38) ist der unsymmetrische
Abschluf3 der Hohlleiterarme. Fir den Zweig mit dem Kurzschlul3schieber in einer
Entfernung | von der Diode gilt [38], [44]:

X K,mn = ZWH,mn tan(ﬁmn D]) (547)

Die Ausbreitungskonstanf&,, ergibt sich aus [44] zu

Brn =K = (/d)’ = (n71/n) =27/, (5.48)

Es werden auch nicht ausbreitungsfahige Moden in dieser Weise behandelt, was besonders fir
kleine Dampfungskonstanten und geringe Entfernungen | interessant ist. Die GI. (5.47) und
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(5.48) ergeben sind bei gedampften Moden entsprechend. Diese Betrachtungen werden bei
der rechnergestitzten Berechnung der Einbettungsimpedanzen bericksichtigt.

Aufgrund des unsymmetrischen Abschlusses der Hohlleitertore kann in Gl. (5.38) nicht mehr
der Wellenwiderstand nach GlI. (5.40) eingesetzt werden. Es ergibt sich vielmehr die
Impedanz Zyy mn, Welche die Abschliisse der Hohlleitertore in Abb. 5.10 enthalt.

+ X2 .+ X

B,mn

+jX

X K,mn
: (5.49)

K,mn

+j2X

r B,mn B,mn

Z X +Z X
;WH’mn — JX + J WH,mn WH,mn

A,mn
Z

WH,mn B,mn K,mn

Wird diese Modifikation ebenfalls bei der Berechnung berlcksichtigt, so ergibt sich mit
Abb. 5.9 und 5.10 die gewlinschte Spalttor- bzw. Einbettungs-Admittanz: Y

Y, = i Y, +Zkoax E(XllXZZ _lfz)_ (5_50)
Ze 1+Zkoaxill

Das somit entstandene Simulationspaket liefert in sehr kurzer Zeit ganze Satze von
Einbettungsimpedanzen, die das Mischer-Simulationsprogramm direkt verarbeiten kann. Alle
in die Berechnung einflieRenden Parameter kdnnen variiert werden.

5.4 Vergleich der Ergebnisse

In diesem Abschnitt werden die Ergebnisse der drei Verfahren zur Bestimmung der
Einbettungsimpedanzen bei den Harmonischen der LO-Frequenz und deren Seitenbandern
verglichen. In Abschnitt 5.1 ist die Korrektur der Einbettungsimpedanzen nach [66] mit einem
Transformations- bzw. Korrekturnetzwerk angedeutet worden. Das Netzwerk setzt sich nach
Abb. 5.11 aus einer Induktivitdt und einer Kapazitat zusammen und beinhaltet die
Unsicherheiten bei der Messung der Einbettungsimpedanzen sowie Abweichungen der
Whiskerform von der Simulation.

O

Z e modifiziert Lk Ck —L— 7
—> e

O O

Abb. 5.11: Korrekturnetzwerk fiir die Einbettungsimpedanzen
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Die fur die Verifikation des Mischer-Simulationsprogrammes einzusetzenden Impedanzen
werden nach Gl (5.1) mit 0—-2fF und 0-100 pH modifiziert.
Einbettungsimpedanzen werden in das Mischer-Simulationsprogramm eingelesen, um die
gemessenen mit den simulierten Konversionsverlusten (siehe Kapitel 6) zu vergleichen.

Im folgenden werden die Ergebnisse der drei Methoden vorgestellt, zuerst die Einbettungs-
impedanzen bei der Lokaloszillatorfrequenz und den Vielfachen der LO-Frequenz. Danach
werden der EinfluB von Fertigungstoleranzen, Anderungen in der Mischergeometrie und

5. Die Einbettungsimpedanzen

schlieBlich die Auswirkungen der Whiskerstiftstellung, dgezeigt. Alle vorgestellten

Ergebnisse beziehen sich auf einen Aufbau mit einem geraden Whiskerdraht. Fur die

analytische Berechnung gilk z 50 pm, w = 7,5 umund s =5 um (siehe Abb. 5.7).

5.4.1 Vergleich der Einbettungsimpedanzen
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Abb. 5.12: Vergleich der Einbettungsimpedanzen fgr=f94 GHz
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Abb. 5.13: Vergleich der Einbettungsimpedanzen fiip 2 188 GHz. Es treten Differenzen
auf, die mit Fertigungstoleranzen erklart werden kdnnen.

Die modifizierten
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Abb. 5.14: Vergleich der Einbettungsimpedanzen fuf3 = 282 GHz. Die qualitativen
Verlaufe der Einbettungsimpedanzen sind gleich. Es tritt jedoch ein Offset von

etwa 20Q auf.
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Abb. 5.15: Vergleich der Einbettungsimpedanzen filp 4 376 GHz.

Die beste Ubereinstimmung der Ergebnisse der drei Bestimmungs-Methoden wird bei der
LO-Frequenz erzielt. Bei 188 GHz zeigen die Verlaufe unter Bertcksichtigung der groben
Auflésung qualitativ und quantitativ eine gute Ubereinstimmung. Die Differenzen bei der
zweiten Resonanzstelle sind Fertigungstoleranzen zuzuschreiben (siehe Abb. 5.17). Die
Kurven in den Abb.5.14 und 5.15 haben einen qualitativ gleichen Verlauf. Es treten
allerdings bei den hoheren Frequenzen (282 GHz und 376 GHz) grol3ere Differenzen
zwischen den Einbettungsimpedanzen auf, die sich auf die in den jeweiligen Berechnungs-
Methoden gemachten Vereinfachungen und Vernachlassigungen zurtckfihren lassen. Unter
dieser Voraussetzung laRt die gute qualitative und quantitative Ubereinstimmung der
Ergebnisse bis zur vierfachen LO-Frequenz eine Verwendung aller Berechnungs-Verfahren

ZU.
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Als nachstes wird die Reaktion des Mischer-Simulationsprogrammes auf die Differenzen und
auf die Anzahl der Einbettungsimpedanzen bei den verwendeten Harmonischen untersucht.
Dazu sind die verfugbaren Konversionsverluste in der folgenden Abb. 5.16 flr verschiedene
Konstellationen dargestellt. Es werden nur die meldtechnisch und analytisch ermittelten
Einbettungsimpedanzen verwendet.

—=— 2 Harm,; analy.
—e— 4 Harm.; analy.
—v— 8 Harm,; analy.
L —4a— 12 Harm,; analy.
Y\ \ —x— 2 Harm.; gem.
\ '\x —+— 4Ham.; gem.
'§ —+— 8 Harm.; gem.

Konversionsverlust in dB

T T T T T T T T T 1
50 75 100 125 150 175
Kurzschlu3schieberstellung in mm (Modell)

Abb. 5.16: Konversionsverlust flr das obere Seitenband 95,5 GHz und einen Arbeitspunkt
von 1mA/0,9V. Fir die Berechnung wird die Anzahl der Harmonischen der
analytisch berechneten und gemessenen Einbettungsimpedanzen variiert.

Die Abb. 5.16 zeigt, dal3 Einbettungsimpedanzen bis zur vierfachen Lokaloszillatorfrequenz
verwendet werden muissen, um ein vernunftiges Ergebnis zu erzielen. Wird die Anzahl der
Harmonischen vergrof3ert, ergibt sich fur den Konversionsverlust keine signifikante
Anderung. Der Vergleich der Ergebnisse bzgl. des Einflusses der gemessenen und analytisch
berechneten Einbettungsimpedanzen auf das Mischer-Simulationsprogramm zeigt eine sehr
gute Ubereinstimmung, trotz teilweise relativ groRer Abweichungen in den Impedanzen bei
hoheren Vielfachen der LO-Frequenz. Die Abweichung in Abb. 5.16 betragt maximal 0,3 dB,
welches einer Spannungsdifferenz am Mischerausgang von 3,5% entspricht.
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5.4.2 Einflisse von Fertigungstoleranzen

Die Abb.5.17 bis 519 zeigen Einbettungsimpedanzverlaufe fir Toleranzen in den
verschiedenen Geometrieparametern. Der Einflul3 der Fertigungstoleranzen beim Aufbau des
Originalmischers a3t sich mit der analytischen Methode sehr gut untersuchen. Es treten fur
bestimmte Frequenzen deutliche Differenzen auf. Die exemplarisch ausgewahlten Verlaufe
erklaren eventuelle Abweichungen in den Abbildungen in Abschnitt 5.4.1.

Der Vergleich der Verlaufe in Abb. 5.17 und Abb. 5.13 ergibt bei der zweiten Resonanzstelle
(KurzschluR3schieberstellung 4500 um (Original) bzw. 180 mm (Modell)) eine bessere

Anndherung an die gemessenen Impedanzen. Der Modellhohlleiter ist also einige zehntel
Millimeter zu breit (ca. 0,6 mm). Geringe Anderungen in den Abmessungen des Mischers
konnen grof3e Wirkungen auf den Impedanzverlauf bei hohen Frequenzen haben.
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0 ]
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0 1000 2000 3000 4000 5000 0 1000 2000 3000 4000 5000
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Abb. 5.17: Einbettungsimpedanzen bé&i2= 188 GHz fur Abweichungen im Rahmen der
Fertigungstoleranzen vom Sollwert der Hohlleiterbreite d = 2,54 mm.

Die Simulationsergebnisse in Abb. 5.18 weichen nicht sehr stark voneinander ab. Die
Toleranzen kénnen leicht mit dem Korrekturnetzwerk bzw. den Elementenn@ L
ausgeglichen werden. In Abb. 5.19 ergeben sich deutlichere Abweichungen. Auch hier laf3t
der Vergleich der gemessenen Kurve in Abb. 5.15 mit der fir geringfligig gré3ere Hohlleiter
simulierten Kurve in Abb. 5.19 die Annahme zu, dal3 der Hohlleiter im Modell einige
1/10 mm zu hoch ist.
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Abb. 5.18: Einbettungsimpedanzen flrof= 94 GHz fir Abweichungen im Rahmen der
Fertigungstoleranzen vom Sollwert der reduzierten Hohlleiterhéhe h = 1,27/3 mm.
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Abb. 5.19: Einbettungsimpedanzen fiff 4 = 376 GHz fur Abweichungen im Rahmen der
Fertigungstoleranzen vom Sollwert der reduzierten Hohlleiterhdhe h = 1,27/3 mm

5.4.3 Anderungen der Mischergeometrie

Weiterhin kann die reduzierte Hohe des Hohlleiters mit Hilfe der analytischen Berechnungs-
Methode sehr einfach verandert werden. In der Literatur werden haufig Mischer mit einem in
der Hohe um % reduzierten Hohlleiter fir das W-Band verwendet. Die Abb. 5.20 bis 5.23

zeigen einige Einbettungsimpedanzverlaufe mit
Ergebnisse des Mischer-Simulationsprogrammes fur derartige Modifikationen werden

speziell untersucht und befinden sich i

n Kapitel 7.

verschiedenen Hohlleiterhéhen;
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Abb. 5.20: Real und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzen, #i~f94 GHz und
verschiedene Hohlleiterh6hen h. Es zeigen sich deutliche Unterschiede in den

Spitzenwerten der Impedanzen.
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Abb. 5.21: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzenffgr2188 GHz und
verschiedene Hohlleiterhdhen h. Fur die drei kleineren Hohen ergeben sich
Resonanzen. Der um die Halfte in der HOhe reduzierte Hohlleiter zeigt dieses

Verhalten nicht.
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Abb. 5.22: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzenffiyzyr 3282 GHz und

verschiedene Hohlleiterhohen h. Fur den Hohlleiter mit der reduzierten H6he d/8

ergeben sich gegenliber den anderen Einbettungsimpedanzverlaufen sehr grof3e

Werte. Weiterhin schwanken die Impedanzen stark Uber der Kurzschluf3-
schieberstellung.
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Abb. 5.23: Real- und Imaginéarteil der Einbettungsimpedanzenfifgr4376 GHz fur

verschiedene Hohlleiterhéhen h. Auch hier sieht man deutliche Unterschiede bzgl.
der Hohlleiterhthe.
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5.4.4 Abschluf? des Whiskerstiftes mit der Hohlleiterwand

Zum Kontaktieren der Dioden werden handgebogene Whiskerdrahte verwendet. Sie besitzen
nicht immer die gleiche L&nge, und somit kann es vorkommen, dal3 der Whiskerstift in den
Hohlleiter hineinragt oder ein Hohlraum entsteht (siehe Abb. 5.6). Dieser Sachverhalt wird
mit dem HFSS fur vier Whiskerstiftstellungen untersucht. Es zeigt sich, daf} die durch die
Simulation fir diskrete Kurzschluf3schieberstellungen ermittelten Einbettungsimpedanzen von
den am Modell gemessenen Werten stark abweichen. Eine mit den Elemente G
angestrebte Anndherung der Ergebnisse uber dem Frequenzbereich bis zur vierfachen
Lokaloszillatorfrequenz hatte keinen Erfolg. Fur Mischer mit derartig abweichenden
Geometrien muld ein modifiziertes Meldmodell gebaut oder der Aufbau komplett mit dem
HFSS berechnet werden. Dieser Zusammenhang stellt einen weiteren Grund dar, beim
Erstellen der Whiskerdrahte nicht nur auf die Form, sondern auch auf die korrekte Lange zu
achten. Damit die Ergebnisse dieses Kapitels im Mischer-Simulationsprogramm eingesetzt
und mit den gemessen Konversionsverlusten verglichen werden kdnnen, ist ein optimaler
Kontakt zur Diode herzustellen.

Im folgenden sind die Einbettungsimpedanzen fur die Lokaloszillatorfrequenz von 94 GHz
und der ersten Oberwelle bei verschiedenen Whiskerstiftstellungerdatgestellt. Bei
hoheren Frequenzen weichen die ermittelten Impedanzen stark voneinander ab und lassen
aufgrund der nur diskret aufgenommenen Werte keine sinnvolle Darstellung zu.
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Abb. 5.24: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzendix 94 GHz und
verschiedene Whiskerstiftstellungem e + 1,5 mm (Modell).
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Abb. 5.25: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzenffigzr=2188 GHz und
verschiedene Whiskerstiftstellungeg e + 1,5 mm (Modell).
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Abb. 5.26: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzendix 94 GHz und
verschiedene Whiskerstiftstellungem e +4 mm (Modell).
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Abb. 5.27: Real- und Imaginarteil der Einbettungsimpedanzenffgr2188 GHz und
verschiedene Whiskerstiftstellungem e +4 mm (Modell).



6. MelRergebnisse im Mischerbetrieb 103

Kapitel 6
Melergebnisse im Mischerbetrieb

Dieses Kapitel beschaftigt sich mit der rechnerischen Bestimmung des Konversionsverlustes
mit Hilfe des Simulationsprogrammes aus Kapitel 4 und der mef3technischen Ermittlung am
Mischer. Es soll die Verifikation des Mischer-Simulationsprogrammes anhand einer Messung
vorgestellt werden. Das Simulationsergebnis des Konversionsverlustes wird mit Hilfe der
Ergebnisse aus Kapitel 5 bearbeitet und gibt schliel3lich die Mel3ergebnisse sehr gut wieder. Im
Laufe der Herleitung wird auf Mel3unsicherheiten und Differenzen zwischen Theorie und
Praxis hingewiesen. Auflerdem sind Unsicherheiten und schwer zu reproduzierende
Verhaltnisse im Mischer in den vorhergehenden Kapiteln besprochen worden. Zuerst wird die
Messung des Konversionsverlustes am Diodenmischer und der Mel3aufbau vorgestellt. Daran
anschlielend folgt die Weiterverarbeitung der Simulationsergebnisse und schlie3lich ein
Vergleich mit den MelRdaten. Es werden verschiedene Arbeitspunkte am Mischer eingestellt,
um die richtige Berechnung der Verhaltnisse im Mischer zu bestatigen.

Ein sehr wichtiger Aspekt ist der Kontakt der auszumessenden Diode. Er mul} den idealen
Verhaltnissen, wie sie im Modell mit geradem Whiskerdraht vorhanden sind, mdglichst nahe
kommen. D. h., der Whiskerstift soll mit der Wand des Hohlleiters abschlieRen und keine

unnotig grol3en Krimmungen aufweisen. Fur die Verifikation hat der kontaktierende Draht

einen fast geraden Verlauf mit einer sehr kleinen Krimmung wegen der bendtigten

Federwirkung. AuRerdem muf3 der Diodenchip glatt auf der Stirnfliche des Tiefpasses
aufliegen. Beim Aufldten ist auf die verwendete Menge L&tzinn zu achten. Die beschriebenen
Mallnahmen erzielen nicht nur die anndhernde Wiedergabe der Verhéltnisse im Modell,
sondern ermdglichen auch eine gute Einkopplung der beiden HF-Signale.

Als MelRRobjekte fiir die Verifikation der Konversionsverlust-Berechnung kommen zwei der
vorher beschriebenen Dioden zum Einsatz, und zwar die Dioden bzw. die Diodenchips D644-
08 und DA357-1. Es handelt sich also um die Dioden mit den Anodendurchmessern 0,8 pm
und 1,5um. Fur diese Dioden werden mehrere Konversionsverlustmessungen und
Simulationen durchgefuhrt. Eine Auswahl der erzielten Ergebnisse wird vorgestell.
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6.1 Messung des Konversionsverlustes

Zur Messung des Konversionsverlustes werden die Rauschmel3platze aus Kapitel 3 modifiziert
(siehe Abb. 6.1).

Signal- Einstellbares HE-LeistungsH
Ogzillator — ——> [ Dampfungs- MeBgeré?
f=fofze| | Isolator glied
Lokal- Einstellbares —— l
Ogzillator  ——> 1 Dampfungs- ’:)
fo=94GHz| | |solator glied 20 dB-Koppler I
_ Melobjekt
Programmierbare| Mischer
I/U-Quelle Siz
NF-LeBi)stur'l.%s-_ <] i A%V b || !
mefRgera
g ZF-Verstarker | Bandpal’ Zi%l%ator I Bias-T]

Abb. 6.1: Aufbau des Mel3platzes zur Bestimmung des Konversionsverlustes.

Die gewahlten Zwischenfrequenzen fur die Messungen resultieren aus den verfligbaren
Komponenten und befinden sich bei 1,5 GHz und 10 GHz. Der Lokaloszillator ist wie im
gesamten Verlauf der Arbeit fest auf 94 GHz eingestellt. Bei dieser Frequenzwahl ergeben sich
als Signalirequenzen fir das untere Seitenband 84 GHz und 92,5 GHz, und fir das obere
Seitenband ergibt sich 95,5 GHz. Der Pegel des Lokaloszillators ist mindestens um 30 dB
hoéher als das in der Frequenz umzusetzende Signal, welches im folgenden als Empfangssignal
bezeichnet wird. Um definierte Verhaltnisse an der Diode bzgl. ihrer Aussteuerung zu erhalten,
konnen konstante Gleichspannungen und Richtstrome mit einer programmierbaren 1/U-Quelle
gemessen und eingestellt werden; auf diese Weise ist die Aussteuerung der Diode unabh&ngig
von den Anpassungsverhaltnissen des Mischers an die Lokaloszillatorquelle. Das
Lokaloszillator- und Empfangssignal werden mit Gunn-Oszillatoren erzeugt und mit
nachfolgenden Dampfungsgliedern in der Amplitude geregelt. Der 20 dB-Koppler dient zum
Zusammenfuhren der beiden HF-Signale an den Hohlleitereingang des Mischers; an dieser
Stelle wird die verfugbare HF-Signalleistung gemessen. Am Ausgang des koaxialen
Tiefpal3filters befindet sich hinter dem Bias-T ein Isolator zur Herstellung einer definierten, fir
alle Aussteuerungen gleichen Impedanz, sowohl fir den Mischer als auch fur den
nachfolgenden Verstarker. Die Ausgabe der Ergebnisse tbernimmt ein Leistungsmel3gerat.
Wahrend der Messungen wird der Kurzschlul3schieber tber mindestens eine Hohlleiter-
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wellenlange verschoben. Fur die Messung werden keine Netzwerke zur Anpassung des
Mischers an die angeschlossenen Komponenten verwendet, so dal’® bei schlechter Anpassung
fur das Empfangssignal am Mischereingang nur wenig Leistung zur Diode gelangen kann.
Dementsprechend kleine Pegel werden am Ausgang gemessen. Dieser Umstand spiegelt sich
Im Vergleich von gemessenem Konversionsverlust und simuliertem verfugbaren Verlust
besonders stark wieder.

Mit dem Aufbau nach Abb. 6.1 wird der reale Konversionsverlust,6 in dB ermittelt.

G K.red0l — -10 E”OQ?D— -10 D]Og K realol) (6.1)

Die in Gl. (6.1) auftretenden GrofRen sind in Abb. 4.10 veranschaulicht. Alle im folgenden
aufgestellten Beziehungen sind nur fur den Fall des Gleichlage-Abwartsmischers dargestelit.
Fir einen Kehrlage-Abwartsmischer gilt Entsprechendes.

6.2 Berechnung des Konversionsverlustes

Dieser Abschnitt beschaftigt sich mit der Berechnung und Weiterverarbeitung des simulierten
Konversionsverlustes. Das Mischer-Simulationsprogramm berechnet die verfigbaren
Konversionsverluste zwischen den einzelnen Toren bzw. Seitenb&ndern (siehe Abb. 4.6). Die
ublichen Eingdnge des Mischers sind das untere Seitenhaodef das obere,fund der
Ausgang des Abwartsmischers wird durch das Zwischenfrequenztor gebildet. Der
Konversionsverlust aus Gl. (4.14) ist speziell fur das obere Seitenband in Gl. (6.2) dargestelit:

e muedzedz] 6
R Leo ~ Rs,o‘2 el S1 2

verf,1

Bei der nun folgenden Uberpriifung der Simulationsergebnisse interessiert nur das Verhaltnis
der real vorhandenen Leistungen am Ausgang und an einem der Eingange des Mischers (siehe
Abb. 4.10). Der verfugbare KonversionsverlustoGgibt nicht die mef3baren Werte wieder.

Um die gemessenen und simulierten Daten miteinander vergleichen zu kdnnen, sind weitere
theoretische Uberlegungen bzgl. der Anpassungsverhéltnisse am Ein- und Ausgang notwendig.
Wichtig ist die Leistung des Empfangssignals, die von der Diode in die Zwischenfrequenz
umgesetzt wird. Im folgenden werden einige Berechnungsschritte angegeben, welche die
Beziehung Gl. (6.2) in die reale Umgebung des Mischers bzw. der Diode einbetten. Dazu sind
im Signalfludiagramm in Abb. 6.2 die einzelnen Komponenten des Mischers dargestellt. Es
handelt sich im einzelnen um den Taper T, das Dreitor des Mischers M und die
Korrekturglieder C und L. - Das korrigierende LC-Netzwerk wird in Kapitel 5 (Abb. 5.11)
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beschrieben. - Das Tor 1 ist der Eingang fur die hochfrequenten Signale; es ist der WR10-
Hohlleiter-Anschluf3. Das Tor 2 beschreibt die Verbindungsstelle zwischen Taper und Dioden-
Mount, die sich aufgrund der Berechnung der Streuparameter mit dem HFSS ergibt. An Tor 3
wird das koaxiale Tiefpal3fitter angeschlossen. Zwischen den Toren 4 und 6a befinden sich die
Induktivitdt Lx und die Kapazitat £ Die Diode befindet sich mit ihrem Seitenfrequenztor
(hier Z,, fur das obere Seitenbang &n Tor 6a und mit ihrem Zwischenfrequenztor (higy Z

bei ) an Tor 6b. Dazwischen erfolgt die Frequenzumsetzung G.

Tor 3 (TP-Filter)
Tor 1 Tor 2 @ o Tor 4 Tor 5 Tor 6a Tor 6b
A <\

Abb. 6.2: SignalfluRdiagramm zur Berechnung des Konversionsverlustes fur das obere
Seitenband.

Die Reflexionsfaktoren g; und rpo an den Diodentoren werden mit Hilfe des Mischer-
Simulationsprogrammes berechnet. Am Hohlleitereingang (Tor 1) des Mischers wird nun die
Eingangsimpedanz bestimmt, die der Mischer besitzt, wenn die Diode mit dem
Lokaloszillatorsignal ausgesteuert wird. Weiterhin wird der Reflexionsfakigr dés
Tiefpal3fiters bei der Frequenz des Empfangssignals benotigt. Fur die Berechnung der in
Abb. 6.2 dargestellten Streuparameter der Netzwerke M und T wird, wie in Kapitel 5 erlautert,
das HF-Simulationsprogramm HFSS verwendet. Desweiteren herrscht am Ausgang des
Mischers keine Leistungsanpassung wie im Mischer-Simulationsprogramm angenommen,
sondern je nach Aussteuerung der Diode und Zusammensetzung der Einbettungsimpedanzen
ergeben sich unterschiedliche Reflexionsfaktoren. Die Eingangsimpedanz des Mel3systems ist
fest durch den Isolator vorgegeben. Der Richtstrom und die Gleichspannung an der Diode
geben den Aussteuerungsgrad der Diode mit dem Lokaloszillatorsignal und der
Gleichspannungsquelle wieder. Sie beschreiben einen definierten Zustand bzgl. der zugefihrten
Leistungen. Dazu werden die beiden Quellen im Simulationsprogramm fiir die Berechnung der
Grol3signalverhaltnisse so lange variiert, bis die erwunschte Gleichspannung und der
eingestellte Richtstrom erreicht sind. Diese Werte ergeben sich aus den Fourierkoeffizienten
der Strom- und Spannungsverlaufe an der Diode.
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Die Einbettungsimpedanzen des Mischers bel den Zwischenfrequenzen werden ebenfalls mit

dem Simulationsprogramm HFSS berechnet. Der resultierende Reflexionsfaktor rzz am
Mischerausgang verschlechtert den im Mischer-Simulationsprogramm berechneten verfligbaren
Konversionsverlust dementsprechend. Die Netzwerke L und C korrigieren die am Modell
gemessenen und mit dem HFSS berechneten Einbettungsimpedanzen, um eine Uberein-
stimmung mit den gemessenen Konversionsverlusten zu erzielen. Grundséatzlich mul3 eine
Ubereinstimmung der mit den beiden Methoden ermittelten Einbettungsimpedanzen bei den
Seitenbandfrequenzen vorliegen. Die Ergebnisse sind in Abb. 6.3 und 6.4 dargestellt. Die
Verlaufe der Einbettungsimpedanzen fir die Seitenbandfrequenzen ergeben im Rahmen der
gewunschten Genauigkeit fur beide Verfahren gleiche Werte.
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Abb. 6.3: Darstellung des Einbettungsimpedanzverlaufedi# verschiedene
Kurzschluf3schieberstellungen der beiden unteren Seitenbandfrequenzen. Bei 84 GHz
ist die Ubereinstimmung von Messung und Simulation etwas schlechter als bei
92,5 GHz.
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Abb. 6.4: Darstellung des Einbettungsimpedanzverlaufefiiz verschiedene
Kurzschluf3schieberstellungen bei der oberen Seitenbandfrequenz 95,5 GHz . Die
Impedanzverlaufe sind annéahernd gleich.
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Bei der Berechnung des gemessenen Konversionsverlustes mussen alle angesprochenen
Faktoren bertcksichtigt werden. Weiterhin wird in Gl. (6.2) von der verfigbaren Leistung
Pef1 einer Quelle bei der Empfangssignalfrequenz ausgegangen, welche die jewellige
Einbettungsimpedanz als Innenwiderstand besitzt. Diese entspricht nicht der Leistung P
welche die Diode umsetzt. Die mefldtechnisch erfal3bare verfigbare Leistung des
Signalgenerators am Hobhlleiteranschiuld des Mischers dst Bnter Verwendung des
Signalflu3diagrammes in Abb. 6.2 und der Abb. 4.10 ergibt sich:

2): P, [llo,l‘z E(:L_‘[D,l‘z)' (6.3)

Die verfugbare Eingangsleistung in Gl. (6.2) betragt also

Piata = Ps1 [llo,l‘z E(l_‘fzo,l‘)/(l_

Poiode = Pert.1 E(]-_

[int,l

). (6.4)

2
[int,l

So ergibt sich fur die rechnerische Bestimmung des Konversionsverlustes unter Verwendung
der Ergebnisse des Mischer-Simulationsprogrammes fGlgende Beziehung:

Gy ein = Gicor +10000g{L 121|120 0100(1-|r2| - 20 00gt, ) - 10Togle- 12, ). (6.5)

2
[int,l

In den obigen Gl. (6.3) bis (6.5) sind

Z.,-Z
r,: —=e0 =00 (6.6)
Zeot 2oy

der Reflexionsfaktor bei der Zwischenfrequenz, der die Fehlanpassung am Ausgang
bertcksichtigt. Durch den internen Reflexionsfaki@r wird nicht mehr von einer verfigbaren
Eingangsleistung ausgegangen.

Z.,.—2Z
S —=Db1 =el (6_7)
ZD,l +Ze,1

Foq = =21 (6.8)

Der Reflexionsfaktor g; der Diode wird auf eine normierende Impedanz bzw. Admittanz
Z=1/Y an Tor 6 bezogen, die gleich dem Wellenwiderstand der Semi-Rigid-Leitung am
Diodentor in Abb. 5.1 und Abb. 5.5 ist. Die Berechnungsvorschriften;farund ; sind im
Anhang A.6.1 zu finden.
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Abb. 6.5: Eingangsimpedanzen Zp 1 (Zp-1) am Diodentor der Diode DA357-1 bel
verschiedenen Seitenbandfrequenzen und Arbeitspunkten. Durch die vorgegebenen
Aussteuerungsverhéltnisse, die bei Anderung der KurzschluBschieberstellung und

damit der Einbettungsimpedanzen korrigiert werden, ergeben sich nahezu konstante
Diodenimpedanzen.

Redlteil 1,5 GHz; 0,8mA/0,7V

2400+ —v— Imaginarteil 1,5 GHz; 0,8mA/0,7V

2000— —=— Realteil 10 GHz; 1mA/0,9V r
g 16004 —— Imaginérteil 10 GHz; 1ImA/0,9V
5 1200 :
£ 800 T, A
N
8 4m (LT . ™ NiEmgs
-§. O s MEemnnE ..-.lll.".... “.::.....-....
E .’wvvvvvv v .OX.....,,"'WV'-K s v;'i:..oo’
- -4% v \ /V \ 4

-800 X_\ 1.7 A8

0 50 100 150 200

Kurzschluf3schieberstellung in mm (Modell)

Eingangsreflexionsfaktorbetrag

—=— 925 GHz; 1mA/0,9V
—e— 955 GHz; 2mA/0,9V

—— 84 GHz; 2mA/0,9V

84 GHz; 0,1mA/0,8V

1,0
0,8+
0,6

0,4

0,2

0

50 100 150 200
Kurzschlu3schieberstellung in mm (Modell)

Abb. 6.6: Eingangsimpedanzep,am ZF-Diodentor bei verschiedenen Zwischenfrequenzen

Die obigen Abbildungen zeigen Ergebnisse des Mischer-Simulationsprogrammes, welche fur
die Berechnung des realen Konversionsverlustes bendtigt werden. Die graphischen Verlaufe

und Arbeitspunkten. Fur die grof3e Aussteuerung, die dem Arbeitspunkt 0,8 mA/0,7 V
entspricht, schwankt die Diodenimpedanz starker. Die Einbriiche sind auf
Konvergenzprobleme im Mischer-Simulationsprogramm zurtickzufuhren. Rechts
daneben befinden sich die Eingangs-Reflexionsfaktasgriren-1) der Diode
DA357-1 fur verschiedene Seitenbandfrequenzen und Arbeitspunkte. Die optimalen
Kurzschluf3schieberstellungen fur eine reflexionsarme Einkopplung des
Empfangssignals sind deutlich zu sehen. An diesen Stellen befinden sich die Minima
der Konversionsverluste.
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der Diodenimpedanzen Uber der Kurzschlu3schieberstellung fur zwei Arbeitspunkte sind in
Abb. 6.5 dargestellt. Abb. 6.6 zeigt den Impedanz-Verlauf der Diode flir verschiedene
Arbeitspunkte und Zwischenfrequenzen am Mischerausgang. Weiterhin sind berechnete
Verlaufe des Eingangs- Reflexionsfaktors zu sehen.

Die Streuparameter der Netzwerke M und T und des Tiefpal¥filters in der Abb. 6.2 liefert das
Simulationsprogramm HFSS. Die Parameter der Netzwerke L und C berechnen sich nach [46]
und sind im Anhang A.6.4 zu finden.

6.3 Vergleich der Konversionsverluste

Im folgenden sind mehrere Mel3- und Simulationsergebnisse dargestellt. Es wird eine Auswabhl
von Ergebnissen mit unterschiedlichen Arbeitspunkten, Aussteuerungen und Zwischen-
frequenzen der Diode prasentiert. Die Einstellungen des Mischers werden willkirlich gewahit.
Es soll ein moglichst breiter Bereich der Einstellungsmoglichkeiten abgedeckt sein. Einige
Arbeitspunkte werden jedoch mit Hinblick auf die Rauschmessungen am Mischer-ausgang
eingestellt. - Die Rauschmessungen an ausgesteuerten Dioden bzw. am Mischer werden im
nachsten Abschnitt 6.4 vorgestellt. - Zur Messung der Konversionsverluste werden die Dioden
D644-08 und DA357-1 eingesetzt. In den Abbildungen ist neben dem Vergleich von
gemessenem und simuliertem Konversionsverlust zusatzlich der verfigbare Konversions-
verlust, wie er vom Mischer-Simulationsprogramm berechnet wird, eingetidageen in den
Verlaufen entstehen bei sehr grofRer Aussteuerung und damit nicht vorhandener Konvergenz
bei der Grof3signalanalyse. Diese Konvergenzprobleme treten an den Stellen auf, fir die der
Konversionsverlust keine optimalen Werte erreicht.

6.3.1 Konversionsverluste der Diode D644-08

Fiur einen Diodenkontakt werden Konversionsverluste bei unterschiedlichen Einstellungen
gemessen. Ein anderer Kontakt desselben Diodenchips mit einem anderen Whisker verursacht
moglicherweise Anderungen in den Einbettungsimpedanz-Verhaltnissen. Die MeRergebnisse
eines Kontaktes werden mit den Simulationsergebnissen verglichen, und es ergibt sich eine
gute Ubereinstimmung, wenn die gemessenen Einbettungsimpedanzep 0 IpH und
Ck = 2 fF modifiziert werden (Abb. 6.7 bis 6.9). Diese Korrektur pafl3t die mit geradem
Whiskerdraht gemessenen Impedanzen an die realen Verhéltnisse bzgl. des einen Kontaktes an.
Die Diodendaten befinden sich in Tabelle 3.1. Der eingesetzte Kapazitatsverlauf fur die Diode
D644-08 kann Abb. 3.8 entnommen werden. Weitere Mel3- und Simulationsergebnisse fur
diese Diode befinden sich im Anhang A.6.2.
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Abb. 6.7: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fiir untere Seitenbandfrequenzen, gemessen an
der Diode D644-08.
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Abb. 6.8: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fiir eine Seitenbandfrequenz von 92,5 GHz,
gemessen an der Diode D644-08.
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Abb. 6.9: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fiir eine Seitenbandfrequenz von 95,5 GHz,
gemessen an der Diode D644-08.
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6.3.2 Konversionsverluste der Diode DA357-1

Die gemessenen Einbettungsimpedanzen werden zur Nachbildung dieses Kontaktes der Diode
DA357-1 mit den Werten Lk = 100 pH und Cx = O fF modifiziert. Die Diodendaten befinden

sich in Tabelle3.1, und der eingesetzte Kapazitatsverlauf fir die Diode DA357-1 kann
Abb. 3.8 entnommen werden. Weitere Mel3- und Simulationsergebnisse fur diese Diode
befinden sich im Anhang A.6.3.
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Abb. 6.10: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fiir eine Seitenbandfrequenz von 84 GHz,
gemessen an der Diode DA357-1.
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Abb. 6.11: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fiir die Seitenbandfrequenzen 84 GHz und
92,5 GHz, gemessen an der Diode DA357-1. Links sind deutliche
Konvergenzprobleme der Grof3signalanalyse zu erkennen.
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Abb. 6.12: Die Mel3- und Simulationsergebnisse fur die Seitenbandfrequenz 95,5 GHz,
gemessen an der Diode DA357-1.

6.3.3 Ergebnis des Vergleichs der Konversionsverluste

Die Mel3- und Simulationsergebnisse stimmen unter Beriicksichtigung der méglichen Mel3- und
Simulationsfehler sehr gut Uberein. Der gesamte Eingabeparametersatz fiir das Mischer-
Simulationsprogramm ist aufgrund der vorher schon beschriebenen Mel3ungenauigkeiten
fehlerbehaftet. Eine wichtige, nicht ganz gesicherte Eingabegrol3e ist der Kapazitatsverlauf, der
in Abschnitt 3.3.2 behandelt wurde. Die Verifikation hat gezeigt, daf} die simulierten
verfigbaren Konversionsverlustex gz und G, fUr die theoretischen Betrachtungen in
Kapitel 7 verwendet werden kdnnen.

In den einzelnen Darstellungen ist deutlich zu erkennen, fir welche Konstellationen von
Arbeitspunkt und Einbettungsimpedanzen keine sinnvollen Ergebnisse erreicht werden.
Speziell fur Arbeitspunkte mit sehr grof3er Lokaloszillator-Amplitude erreicht das Mischer-
Simulationsprogramm keine Konvergenz. Eine Erhdohung der Stitzstellen innerhalb einer LO-
Periode ergibt keine weiteren Verbesserungen. Es wird jedoch deutlich, dal3 diese Falle bei
Kurzschluf3schieberstellungen mit suboptimalen Konversionsverlusten auftreten und daher fur
eine Charakterisierung des Mischers nicht in Frage kommen. Die Berechnung hat weiterhin
gezeigt, dalR der Einsatz des Simulationsprogrammes HFSS gerechtfertigt ist. Die ermittelten
Ergebnisse fur die Einbettungsimpedanzen erhalten auf diesem Weg eine weitere Bestatigung.
Die Simulationsergebnisse stimmen fir nicht zu groRe LO-Amplituden mit den Mel3-
ergebnissen nicht nur bei geringen Konversionsverlusten Uberein, sondern auch im Bereich
maximaler Verluste.
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Eine ausreichend gute Verifikation der Berechnung des Konversionsverlustes mit dem
Mischer-Simulationsprogramm ist damit abgeschlossen. Der nachste Abschnitt beschatftigt sich
mit der Bestatigung der Rauschanalyse.

6.4 Rauschmessungen am Mischer

An den Dioden D644-08 und DA357-1 werden auch die verifizierenden Rauschmessungen
durchgefihrt. Gemessen wird die Ausgangsrauschleistung am Zwischenfrequenztor des
Mischers. Als Zwischenfrequenzen dienen 1,5 GHz und 10 GHz. Die Wahl der Frequenzen
hangt mit der Verfligbarkeit der Mel3platz-Komponenten zusammen

In diesem Abschnitt wird zunachst der Aufbau des Rausch-Mel3platzes und die Berechnung der
Rauschtemperatur vorgestellt. Danach wird auf den Vergleich von Messung und Simulation
des Reflexionsfaktors am Mischerausgang eingegangen. Dieser stellt eine wichtige Grol3e fur
die Beschreibung der Anpassung dar und bestétigt die Berechnung der Diodenimpedanz am
Zwischenfrequenz-Tor. Im Abschnitt 6.5 sind einige ausgewdahlte Simulationsergebnisse und
gemessene Rauschtemperaturen dargestellt.

6.4.1 Der Rauschmel3platz

Der Mel3platz zur Bestimmung des Mischerrauschens am Zwischenfrequenz-Ausgang ist eine
Modifikation des Mel3platzes fur die Konversionsverlust-Messung. Als Eingangsquellen dienen
der Lokaloszillator und eine Rauschquelle. Als Rauschquellen werden flissiger Stickstoff oder
Absorbermatten auf Umgebungstemperatur verwendet. Das jeweilige Rauschsignal wird Uber
einen Hornstrahler zum Mischer gefuhrt. Da die Zusammenfiihrung von Lokaloszillatorsignal
und Empfangssignal mit Hohlleiterkopplern erfolgt, muf? aufgrund der kleinen
Rauschleistungen ein 10-dB-Koppler eingesetzt werden. Das Lokaloszillatorsignal wird durch
den Koppler um 10 dB gedampft und verhindert fur diverse Kurzschlul3schieberstellungen die
Zufuhrung eines fir die Arbeitspunkteinstellung ausreichend grof3en Lokaloszillatorsignals. In
den Diagrammen befinden sich an diesen Stellen Lucken. Fur diese periodisch auftretenden
Kurzschluf3schieberstellungen sind die Mel3- und Simulationsergebnisse nicht vergleichbar, weil
die Arbeitspunkte voneinander abweichen. - Das Mischer-Simulationsprogramm kann die
Leistung seines Lokaloszillators fur alle Anpassungsverhéltnisse beliebig einstellen.-

Die Messungen werden mit einer kalten und einer warmen Rauschquelle durchgefihrt, um die
Empfindlichkeit des Systems zu prifen. Die Gleichung zur Berechnung der verfligbaren
Rauschleistung bzw. Rauschtemperatyr &m Mischerausgang ergibt sich wie folgt (siehe
Abb. 4.10):



6. MelRergebnisse im Mischerbetrieb 115

2

Tk - ) (e * Liaor)  (69)

r

~ein0

— Pverf,O —_ I:)N,O _ TO
)

T = =
KA [(1-

Hierinist To die Umgebungstemperatur bzw. die Zirkulatortemperatur und L reaio1 UNA Lk reaio-1

sind die gemessenen oder simulierten Konversionsgewinne des Mischers, jeweils fiir das obere

und untere Seitenband (siehe Gl. (6.5)). Die Quellenrauschtempera§udigi F Tq1 werden

fir das obere und untere Seitenband als gleich angenommen.

r

~ein0

r

~en0

Eein,o

Lokal- Einstellbareg -
) S HF-Leistungs-
Ogillator || > |4 Dampfungs- Megggrgt
fo =94 GHz |solator glied
Horn P J
Tq al
W
10 dB-Koppler I
_ MeRobjekt
Programmierbare Mischer
I/U-Quelle
Automat. Stz

-

|

EREN e

Netzwerk-
analysator !
hp8510C _| I

| Bias-T]

Bandpal | |ZF-Verstdrker |  zirkulator Rausch-
standard
hp346B

P p
! | Enetberes | spekoum.
- analysator

ZF-Verstarkef glied y

Abb. 6.13: Aufbau des MelR3platzes zur Bestimmung des Rauschens am Mischer-Ausgang bei
einer Zwischenfrequenz von 1,5 GHz. Fur Zwischenfrequenzen von 10 GHz
erweitert sich der Aufbau um einen zuséatzlichen Mischer in der Registrierschaltung

(siehe Abb. 3.15).
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6.4.2 Der Reflexionsfaktor am Zwischenfrequenz-Ausgang

Der Reflexionsfaktor reno, der vom Mel3system in den Mischerausgang gesehen wird, kann
gemessen und berechnet werden. Die Messung wird mit dem Aufbau gemald Abb. 6.13
durchgefuhrt. Fur die Berechnung gilt das Signalflul3diagramm in Abb. 6.14, das verschiedene
Streuparameter-Matrizen miteinander verknlpft. Teile der Abb. 6.14 finden sich in Abb. 6.2
wieder. Die Netzwerke F und M stellen das koaxiale TiefpaR¥fiter und den Diodenmount des
Mischers dar. Die Streuparameter werden mit dem HF-Simulationsprogramm HFSS berechnet.
Die Netzwerke C und L sind der Vollstandigkeit halber eingezeichnet. Sie haben bei den
wesentlich tieferen Zwischenfrequenzen keinen Einflu. Der Diodenreflexionsfaktor bei der
Zwischenfrequenzplh wird auf eine Impedanz Z bezogen. Die Diodenimpedasg \idird

durch das Mischer-Simulationsprogramm berechnet (siehe Abb. 6.6). Weiterhin ist im
Diagramm in Abb. 6.14 die ZF-Einbettungsimpedans Zu finden. Das Tor 7 ist die
AnschluBebene des koaxialen Filterausgangs mit nachfolgenden Komponenten. Die
Verbindungsstelle zwischen Tiefpal¥filter und Diodenmount stellt wie in Abb. 6.2 das Tor 3
dar. Das Tor 6b ist wieder das ZF-Tor der Diode, und das Hohlleitertor geht in diese
Berechnung nicht ein, weil die Zwischenfrequenz weit unterhalb der Cut-Off-Frequenz des W-
Band-Hohlleiters liegt.

Tor 7 Tor 3 Tor 4 Tor 5 Tor 6b

f@@@@

m c I
=37 —43 ~54 LI
O——>0—>0—>0—>0 r
=D
i33 My, Coss |—66 \ ,0
t7 Mg3 Cu |_55
i73 m Cus |—56 /
O« g« ¥ g« 0«20
Va V4 /
Leino Tbo Ibo Ibo Zep Iy

Abb. 6.14: Signalfludiagramm zur Berechnung des Eingangsreflexionsfaltoas
Zwischenfrequenz-Ausgang des Diodenmischers.

Abb. 6.15 zeigt den Betrag des Reflexionsfaktors am Mischerausgang fur die Simulation und
die Messung mit dem Netzwerkanalysator. Beide Kurven zeigen die gleiche Periodizitat tber
der KurzschluB3schieberstellung, und der Betrag der maximalen Abweichung der
Reflexionsfaktoren betragt etwa 0,03. Dieses Ergebnis ist unter Bertcksichtigung der im
einzelnen angesprochenen maglichen Simulations- und Mel3fehler als gut zu bezeichnen.

Die Berechnung vonyo befindet sich im Anhang A.6.4.
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Abb. 6.15: Betrag des Reflexionsfaktors r«n0 am Mischerausgang fur eine Zwischenfrequenz
von 1,5 GHz fir die Diode D644-08 und einem Arbeitspunkt von 1 mA/0,9 V.

6.5 Vergleich der Rauschle stungen am Mischerausgang

Die gemessenen Rauschleistungen am Ausgang werden mit simulierten und gemessenen
Ausgangsreflexionsfaktoren in Temperaturen umgerechnet. Fur die Simulation des
Mischerrauschens werden die Rauschparameter, die sich bei der Rauschanalyse nach
Abschnitt 3.3 ergeben, eingesetzt. Die Arbeitspunkte missen fur die Simulation des
Mischerrauschens sehr genau eingestellt werden; es sind lediglich Abweichungen kleiner 0,1%
tolerierbar. Fur Arbeitspunkte mit hohen Gleichstromen machen sich grof3e relative
Abweichungen durch sprunghafte Anderungen in den simulierten Kurven bemerkbar. Dies
geschieht bei der iterativen Einstellung des Arbeitspunktes durch die Ann&herung eines
grol3eren oder eines kleineren Ist-Wertes an den gewiinschten Soll-Wert.

Fur die Fehlerabschatzung der MeRwerte gelten die gleichen Uberlegungen, die in Ab-
schnitt 3.3.5 fur das Diodenrauschen aufgestellt wurden.
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6.5.1 Ausgangs-Rauschtemperatur der Diode D644-08
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Abb. 6.16: Rauschtemperatur am Ausgang des Mischers fiir eine Zwischenfrequenz von

1,5 GHz und einen Arbeitspunkt: 1 mA/0,9 V. Der qualitative Verlauf beider
Kurven stimmt Uberein. Es tritt ein Temperaturversatz von ca. 30 K auf, was einem
Fehler von unter 10% entspricht. Neben der mdglicherweise fehlerhaften
Berechnung sind Kalibrier- oder Mel3fehler zu bertcksichtigen.

6.5.2 Ausgangs-Rauschtemperatur der Diode DA357-1
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Abb. 6.17: Rauschtemperatur am Ausgang des Mischers fiir eine Zwischenfrequenz von
1,5 GHz und die Arbeitspunkte: 2 mA/0,95 V und 2 mA/0,9 V. Die qualitativen
Verlaufe der Rauschtemperaturen stimmen bis auf die Bereiche, in denen der
Arbeitspunkt aufgrund zu geringer LO-Leistung nicht eingestellt werden kann, gut
uberein. Der Fehler liegt bei der linken Darstellung unter 10%. Alle bisher
angesprochenen méglichen Ungenauigkeiten gelten auch fur diese Darstellungen.



inK

aus

Rauschtemperatur T

6. MelRergebnisse im Mischerbetrieb 119

—=— Simulation

1400+ 260 Messung
1300 ..A'ﬁ- o P ZF: 10 GHz; AP: 0,1 mA/0,8 V
f -\'- -..“'r i\! f 'Ew
1200 L = S .f '_8 240 Y T‘ .'.%.
1100 W hoa s ""n., S ¥ !
® % - e gt "
1 o o RS R TR A N N
9004 —=— Simulation 2 " W |
) wl
800- Messtng 2 200 L
ZF: 1,5 GHz; AP: 1 mA/0,9 V @
700 ; T
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Kurzschluf3schieberstellung in mm (Modell) Kurzschlu3schieberstellung in mm (Modell)

Abb. 6.18: Links befindet sich die Rauschtemperatur am Ausgang des Mischers fur eine
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Zwischenfrequenz von 1,5 GHz und einen Arbeitspunkt: 1 mA/0,9 V. Rechts
daneben ist die wesentlich kleinere Rauschtemperatur fir 10 GHz und einen
AP: 0,1 mA/0,8 V. Der durch den Tiefpal3charakter des Trapping-Rauschens
hervorgerufene Unterschied ist sehr deutlich zu sehen.
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Abb. 6.19: Rauschtemperatur am Ausgang des Mischers fiir eine Zwischenfrequenz von

10 GHz und die Arbeitspunkte: 2 mA/0,9 V und 1 mA/0,9 V. Das Rauschen des
Mischers liegt fur diese Einstellungen in der Nahe der Umgebungstempeyanda T

ist daher sehr schwierig zu messen. Kleine Fehler bei der Messung der
Rauschleistung und der Bestimmung des Reflexionsfaktors machen sich sehr stark
bemerkbar. Der relative Fehler liegt trotz erschwerter Mel3bedingungen weiterhin

unterhalb 10%.
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6.5.3 Rauschspektren der einzelnen Dioden

Die mit den Melplatzen aus Abschnitt 3.3.3 ermittelten Rauschtemperaturen sind in den
folgenden Abb. 6.20 bis 6.22 fur ausgewdahlte Diodenstrome Uber der Frequenz aufgetragen.
Der Bereich der sinnvollen Zwischenfrequenzen fur einen Mischer mit 94 GHz-
Lokaloszillatorfrequenz liegt zwischen 1 —20 GHz. Das Mischer-Simulationsprogramm
berechnet fir fehlende Aussteuerung der Dioden bzw. vernachlassigbar kleine Lokaloszillator-

Amplituden das Spektrum der Rauschtemperaty L:_FLO =0) am Mischerausgang, welche
gleich der Diodenrauschtemperatur T4 nach Gl. (3.41) ist.
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Abb. 6.20: Rauschspektrum der Diode DA357-1. Die Messung und die Simulation erfolgt
ohne Lokaloszillator-Signal.
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Abb. 6.21: Rauschspektrum der Diode D644-08. Die Messung und die Simulation erfolgt ohne
Lokaloszillator-Signal.
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Abb. 6.22: Rauschspektrum der Diode D733. Die Messung und die Simulation erfolgt ohne
Lokaloszillator-Signal.

Die gemessenen und berechneten Rauschspektren stimmen gut tiberein. Bei der Bewertung der
Ergebnisse muf3 beriicksichtigt werden, dal3 das verwendete Rauschmodell fir einen grof3en
Frequenz- und Strombereich gilt (siehe dazu Abschnitt 3.3.6). Die gemessenen Werte sind mit
geraden Linien verbunden, so dafl} es zwischen zwei gemessenen Stitzstellen zu grofReren
Abweichungen kommt. In den Abb. 6.20 bis 6.22 beschreiben die simulierten Ergebnisse
(Kreuze) den typischen Verlauf eines Systems mit Tiefpal3charakter.

6.5.4 Ergebnis des Vergleichs der Ausgangs-Rauschtemperaturen

Grundsatzlich liegen alle berechneten bzw. simulierten Ergebnisse im Bereich der gemessenen
Temperaturen. Bei den meisten Abbildungen laf3t sich ein qualitativ gleicher Verlauf der
Rauschtemperaturen erkennen. Fir die Messung und Simulation ist auf3erordentlich wichtig,
dal3 die Arbeitspunkte sehr genau eingestellt werden. Geringe Abweichungen der Strom- und
Spannungswerte filhren zu groRen Anderungen bei der Berechnung der Temperaturen.

Weiterhin reagiert die berechnete Rauschtemperatur am Ausgang sehr stark auf Variationen
der ermittelten Diodenparameter (z. B. ldealitatsfaktor). Bei der Messung liegen die mit dem

Aufbau in Abb. 6.13 ermittelten Rauschleistungen im Bereich von —60 dBm und sind daher

gegeniiber Storeinflissen sehr empfindlich. Anderungen von 0,3 dB in den Leistungen zur
Kalibrierung fuhren auf Temperaturdifferenzen von 30 K.

Der Abschnitt 6.5.3 zeigte die mit den Mel3platzen aus Abschnitt 3.3.3 aufgenommenen
Rauschspektren der drei ausfuhrlich untersuchten Dioden. Unausgesteuerte Mischer mussen
folglich mit der Dioden-Temperatur am Ausgang rauschen. Die Simulationsergebnisse mit
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vernachlassigbar kleiner Lokaloszillatoramplitude geben fir ausgewéhlte Strome die
Verhaltnisse im Bereich der sinnvoll einzusetzenden Zwischenfrequenzen sehr gut wieder.

Die in den gemessenen Werten auftretenden Lucken im Kurvenverlauf (siehe Abb. 6.16 bis
6.19) sind durch den Mef3aufbau und die begrenzte Leistung des Gunn-Oszillators entstanden.
An diesen Stellen 143t sich der gewahlte Arbeitspunkt nicht einstellen, und somit sind nicht
reprasentative Bereiche zu sehen. Das Simulationsprogramm ist naturlich in der Lage, die
Lokaloszillatoramplitude unbegrenzt zu erhdhen. In den Diagrammen ist das abrupte Ansteigen
der Rauschleistung bei nicht ausreichender LO-Leistung deutlich zu sehen. Wie schon erwahnt,
gilt gleiches fur unzureichende Genauigkeit wahrend der Einstellung des Arbeitspunktes bei der
Messung sowie bei der Simulation.

Wichtig far die Verifikation des Mischer-Simulationsprogrammes sind aufgrund der
schwierigen Mel3bedingungen die qualitativ gleichen Temperaturverlaufe. Die relativen Fehler
bleiben kleiner als 10%. Unter Bertcksichtigung aller Fehlereinflisse kann behauptet werden,
dal3 der Berechnungsalgorithmus zur Simulation des Mischerrauschens korrekt ist.

6.6 Bewertung des Simulationspakets

Die in diesem Kapitel vorgestellten Messungen haben die theoretischen Uberlegungen der
vorausgehenden Kapitel sehr gut verifiziert. Diese Aussage kann getroffen werden, wenn man
die im Verlauf der Arbeit angenommenen Naherungen und moglichen Fehlereinflisse nochmals
betrachtet:

Es kann zu Fehlern bei der Bestimmung der Diodendaten und der Diodenkapazitat kommen.

Das aufgestelite Rauschmodell der Dioden beschreibt die Rauschtemperaturen fir den
gesamten Arbeitsbereich hinreichend gut. Die begrenzte Anzahl der Rauschparameter a3t
jedoch eine exakte Ubereinstimmung von Messung und Modell nicht zu.

Die Verwendung der berechneten Einbettungsimpedanzen wird durch drei verschiedene
Methoden bestétigt. Es ergeben sich jedoch fiur die héheren Harmonischen entsprechend
grolRere Abweichungen, was auf die eingefihrten N&herungen in der jewelligen
Bestimmungsmethode zuriickzufihren ist.

Das programmierte Mischer-Simulationsprogramm ist aufgrund seines Umfangs nicht
grundsatzlich von Fehlerquellen frei.

Dazu kommen letztendlich noch mdgliche Mel3fehler bei der Verifikation sowie bei der
Bestimmung des Diodenrauschens.

Unter Bericksichtigung aller Unsicherheiten sind somit die in diesem Kapitel vorgestellten
Ergebnisse als sehr gut zu bewerten. Die Programme kdnnen zu umfangreichen theoretischen
Untersuchungen herangezogen werden.
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Kapitel 7
Simulationsergebnisse und Auswertung

Nach seiner Verifikation kann das Mischer-Simulationsprogramm fur die Berechnung von mm-
Wellenmischern eingesetzt werden. Fir die hier prasentierten Simulationsergebnisse werden
die Parametersatze der Dioden D644-08 und DA357-1 verwendet. Da das Ziel der Arbeit die
Untersuchung des Rauschens, speziell des UberschuRRrauschens, in Mischern ist, werden die
Parameter der verfigbaren Dioden ohne Variationen in das Programm eingelesen. Als
veranderliche Grol3en werden in diesem Ergebniskapitel die Parameter des Mischeraufbaus und
die Arbeitspunkte der Dioden angenommen. Der Einsatz der beiden Dioden in anderen
Mischern wird durch Variation der Geometrie simuliert. Die Einbettungsimpedanzen werden
mit der analytischen Berechnungsmethode ermittelt. Das Simulationspaket wird eingesetzt, um
die Dioden in Mischeraufbauten mit verschiedenen in der Hohe reduzierten Hohlleitern zu
untersuchen. Zur bequemen Auswertung ergeben sich zwei- und dreidimensionale
Darstellungen des Konversionsverlustes, der Mischer-Rauschtemperatur und der Ausgangs-
Rauschtemperatur fur verschiedene Zwischenfrequenzen, Kurzschlu3schieberstellungen und
Arbeitspunkte. Zur besseren Auswertung sind auf dem Boden der 3D-Graphiken die
Hohenlinien projiziert, mit deren Hilfe die optimalen Einstellungsbereiche ermittelt werden
konnen. Das Rauschverhalten bei verschiedenen Hohen wird exemplarisch an der Diode
D644-08 untersucht. Weitere Ergebnisse fur die Dioden D644-08 und DA357-1 befinden sich
bzgl. Rauschtemperaturen und Rauschzahlen fir verschiedene Aussteuerungen in Tabellen.
Das Programm eignet sich fur die Suche nach optimalen Arbeitspunkten fur Diodenmischer.
Die Lokaloszillatorfrequenz ist fest auf 94 GHz eingestellt, da der originale Aufbau des
Mischers fur diese Frequenz ausgelegt ist. Die maximale Zwischenfrequenz wird somit durch
die Cut-Off-Frequenz des Hohlleiters festgelegt.

Die Untersuchungen beginnen mit der Bestéatigung, daf3 der minimale Konversionsverlust bei
reaktivem Spiegelfrequenzabschluf? und Leistungsanpassung bei der Signalfrequenz erreicht
wird (Abschnitt 7.1). Danach werden die berechneten Rauschtemperaturen fir unterschiedliche
Mischerhdhen verglichen (Abschnitt 7.2). Die Variation des Arbeitspunktes bzw. der Aus-
steuerung und Gleichvorspannung behandelt der Abschnitt 7.3. Anschlielend wird die
Mischerrauschtemperatur am Zwischenfrequenzausgang untersucht und fur diese Betrachtung
in ihre Bestandteile zerlegt (Abschnitt 7.4).
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7.1 Minimale Konversionsverluste

Aus der Literatur [60] ist bekannt, dal3 sich die geringsten Konversionsverluste fur reaktive
Spiegelfrequenzabschliisse ergeben. Weiterhin muf3 fir den Signalfrequenzabschluf3
Leistungsanpassung gelten. Fiur reale Mischer ist diese fur das Konversionsverhalten beste
Einstellung der Parameter schwierig zu finden. Das Mischer-Simulationsprogramm kann fur
die Diode D644-08 und einen fest vorgegebenen Arbeitspunkt von 1 mA/0,9 V die ideale
Zwischenfrequenz und KurzschluR3schieberstellung ermitteln. Die reduzierte Hohlleiterh6he des
Mischers betragt 1/6 seiner Breite und ist damit gleich der Hohe des Original-Mischers.
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Abb. 7.1: Darstellung des Konversionsverlustes fur das obere Seitenband bei verschiedenen
Zwischenfrequenzen und Kurzschluf3schieberstellungen fiir die Diode D644-08. Der
Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V. Der minimale Konversionsverlust betragt:

Gk 01(4,9 mm; 9 GHz) = 4,58 dB. Der Konversionsverlust des Spiegelfrequenzpfades
lautet: Go-1(4,9 mm; 9 GHz) = 26,7 dB.

Aus den dreidimensionalen Abb. 7.1 und 7.2 lassen sich die minimalen Konversionsverluste
bestimmen. Die besten Ergebnisse sind fir die entsprechenden Zwischenfrequenzen in Abb. 7.3
als Schnitte der 3D-Graphiken zu sehen. Fir das eingezeichnete Minimum tritt bei der
jeweiligen Spiegelfrequenz ein Maximum im Konversionsverlust auf. Die anschlieenden
Abb. 7.4 und 7.5 zeigen die Impedanzverhaltnisse fir diese optimalen Einstellungen. Der
Spiegelfrequenzabschluf3 wird in beiden Fallen durch ein reines Blindelement gebildet. Ein
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reaktiver Spiegelfrequenzabschlufd tritt im untersuchten Bereich mehrmals auf. Das absolute
Minimum des Konversionsverlustes wird allerdings fur Leistungsanpassung am Signal-

frequenztor erreicht. Zur Verdeutlichung sind zusatzlich die Diodenimpedanzen bei den
Seitenbandfrequenzen eingetragen.
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Abb. 7.2: Darstellung des Konversionsverlustes am unteren Seitenband fur verschiedene
Zwischenfrequenzen und Kurzschlul3schieberstellungen fiir die Diode D644-08. Der
Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V. Der minimale Konversionsverlust betragt:

Gk 01(3,85 mm; 3 GHz) = 4,45 dB. Fur gleiche Einstellungen ergibt sich flir das obere
Seitenband: (3,85 mm; 3 GHz) = 21,78 dB.
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Abb. 7.3: Minimale Konversionsverluste fiir die Diode D644-08.
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Abb. 7.4: Darstellung der Impedanzverhaltnisse fir minimale Konversionsverluste im oberen
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Abb. 7.5: Darstellung der Impedanzverhaltnisse fur minimale Konversionsverluste im unteren

Seitenband der Diode D644-08.
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Die senkrechte Gerade in den Abb. 7.3 bis 7.5 kennzeichnet die Kurzschlu3schieberstellung fir

den minimalen Konversionsverlust. Der Realteil der jeweiligen Einbettungsimpedanz bei der
Spiegelfrequenz ist null. Die Einbettungsimpedanz am jeweiligen Signaltor ist konjugiert
komplex zur Diodenimpedanz. Wenn sich der Arbeitspunkt verandert, entstehen neue
Impedanzverhéltnisse, und die hier erhaltenen optimalen Einstellungen fur die Kurzschluf3-
schieberstellung und die Zwischenfrequenz werden ungiltig.

7.2 Rauschtemperaturen fur verschiedene Hohlleiterhéhen

In den folgenden Abb. 7.6 bis 7.10 ist die Rauschtemperatur des Mischers Tss flr einen festen
Arbeitspunkt fir das obere und untere Seitenband dargestellt. Die H6he des reduzierten
Hohlleiters wechselt zwischen 1/6, 1/8 und 1/10 der W-Band-Hohlleiterbreite. Weiterhin wird
der Kurzschluf3schieber tber einen Bereich von 5,5 mm verschoben, so dal3 etwas mehr als
eine Hohlleiterwellenlange des 94 GHz-Lokaloszillators Uberstrichen wird. Die Zwischen-
frequenz wird durch die Cut-Off-Frequenz des Hohlleiters am unteren Seitenfrequenzband
begrenzt.

‘.

v/

........

i

“‘47/: W [T 700
N "’

f ““““ | 600

Rauschtemperatur unteres Seitenband in K

Zwischen-

2000
3000
frequenz in GHz 5000 4000
Kurzschluf3schieberstellung in pm (Original)

Abb. 7.6: Rauschtemperatur des unteren Seitenbandes fur eine Oszillatorfrequenz von 94 GHz
bei einer reduzierten Hohlleiterhéhe von h = d/6. Der Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V.
Das Rauschminimum liegt beksk, ss(1,6 mm; 8 GHz) = 540 K. Der
Konversionsverlust flr das untere Seitenband bei dieser Einstellung betréagt:
Gk o1 = 5,07 dB. Fur die Spiegelfrequenz ergibt sichyG 8,4 dB.
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Abb. 7.7: Rauschtemperatur des oberen Seitenbandes fur eine Oszillatorfrequenz von 94 GHz
bei einer reduzierten Hohlleiterhéhe von h = d/6. Der Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V.
Das Rauschminimum liegt beisE uss(3 mm; 13 GHz) = 485 K. Der
Konversionsverlust fur das obere Seitenband bei dieser Einstellung lautet:
Gko1 = 6,09 dB. Fur die Spiegelfrequenz ergibt sichy &= 6,31 dB.

Beim Vergleich der Abb. 7.6 mit 7.2 und Abb. 7.7 mit 7.1 zeigen sich an den Stellen mit
geringstem Konversionsverlust auch kleine Rauschleistungen. Die absoluten Minima der
Rauschtemperaturen befinden sich allerdings bei anderen Einstellungen. Neben den
Konversionsverlusten haben natirlich auch die Rauschparameter bzw. der Charakter der
Rauschquellen ihren Anteil am Verlauf der Rauschtemperaturen. Es zeigt sich, dafld nicht
unbedingt fur jede Konfiguration eine hohe Zwischenfrequenz bessere Rauscheigenschaften des
Mischers gewahrleistet. Es ergibt sich der aus der Literatur bekannte Unterschied zwischen
Rausch- und Leistungsanpassung.

Ein Vergleich der Rauschtemperaturen ergibt fur kleiner werdende Hohlleiterh6hen immer
bessere bzw. tiefere Werte. Die Temperatyg ks verringert sich von 540 K fur h = d/6 tUber

409 K fur h = d/8 auf 400 K fur h = d/10. - Die Konversionsverluste verringern sich in gleicher
Weise von 5,07 dB auf 4,64 dB. - Diese optimalen Rauschtemperaturen ergeben sich fur
unterschiedliche Zwischenfrequenzen. Fir die Rauschtemperaturen des oberen Seitenbandes
Tsssuss besitzt der Mischer mit h = d/8 den geringsten Wert mit 425 K. Die minimalen
Temperaturen fur diesen Aufbau ergeben sich jeweils bei derselben Zwischenfrequenz von
19 GHz.
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Abb. 7.8: Rauschtemperatur des unteren Seitenbandes fir eine Oszillatorfrequenz von 94 GHz
bei einer reduzierten Hohlleiterhéhe von h = d/8. Der Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V.
Das Rauschminimum betragésd ss(1,35 mm; 19 GHz) = 409 K. Der
Konversionsverlust fir das untere Seitenband bei dieser Einstellung lautet:
Gk o1 = 4,85 dB. Fur die Spiegelfrequenz gilk &= 6,85 dB.

Die Abb. 7.6 und 7.8 geben die Rauschtemperaturen fur das untere Seitenband der Mischer-
aufbauten mit um 1/3 und 1/4 reduzierter Hohlleiterhéhe wieder. Ein Mischer erreicht nur fur
eine kleine Menge moglicher Einstellungen Rauschtemperaturen unter 600 K, und der Aufbau
mit geringerer Hohe weist sogar mehr Einstellungsméglichkeiten mit Temperaturen unterhalb
500 K auf. Fur das obere Seitenband ergeben sich die gleichen, jedoch etwas schwacher
ausgepragten Zusammenhange. In Abb. 7.7 fallt die Rauschtemperatur nur an einer Stelle
unter 500 K. Die in der Literatur bevorzugt eingesetzten Mischer mit um % reduzierter
Hohlleiterhdhe liefern im Vergleich zum in dieser Arbeit aufgebauten Mischer die besseren
Ergebnisse. Eine weitere Reduzierung der Hohe liefert keine wesentlichen Verbesserungen.

Der Rauschtemperaturverlauf des oberen Seitenbandes fiir eine reduzierte Hohlleiterh6he von
h = d/10 in Abb. 7.10 besitzt als Minimumsduss(1 mm; 19 GHz) = 477 K. Bemerkenswert

ist die von den anderen Darstellungen abweichende Aufteilung der Einstellungsmoglichkeiten
mit niedrigen Rauschtemperaturen. Die vorgestellten Ergebnisse geben einen Eindruck Uber die
Moglichkeiten zur Optimierung eines Mischers bzgl. der Rauschtemperatur.
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Abb. 7.9: Rauschtemperatur des unteren Seitenbandes bei einer reduzierten Hohlleiterhohe von
h = d/10. Der Arbeitspunkt lautet: 1 mA/0,9 V. Das Rauschminimum ist
Tsses8(3,65 mm; 13 GHz) = 400 K. &1 = 4,64 dB. (Go = 8,12 dB).
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Abb. 7.10: Rauschtemperatur des oberen Seitenbandes bei einer reduzierten Hohlleiterhhe
von h = d/10. Der Arbeitspunkt ist: 1 mA/0,9 V.
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7.3 Variation des Arbeitspunktes

Nachdem in Abschnitt 7.1 eine optimale Konstellation bzgl. Kurzschluf3schieberstellung und
Zwischenfrequenz fur einen Diodenmischer vorgestellt wurde, werden in diesem Abschnitt fur
den gleichen Mischer die Auswirkungen von Arbeitspunktanderungen auf das Mischerrauschen
untersucht. Die Diode D644-08 befindet sich in einem Aufbau mit um 1/3 reduzierter
Hohlleiterhohe. Fur zwei Arbeitspunkte (0,8 mA/0,8V und 0,1 mA/0,8 V) werden die
Rauschtemperaturverlaufe dargestellt. Die zeitlichen Verlaufe der Diodenspannungd dks
Diodenstromes;liber einer LO-Periode sind in den Abb. 4.3 und 4.4 zu finden. Die Abb. 7.11
und 7.12 stellen die Temperaturverlaufe fur das jeweilige Seitenband mit der geringsten
Rauschtemperatur vor. Die jeweiligen Konversionsverluste fiur die gefundene optimale
Einstellung bzgl. der Temperatur sind ebenfalls angegeben.
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Abb. 7.11: Rauschtemperatur des oberen Seitenbandes fur eine Oszillatorfrequenz von 94 GHz
und einer reduzierten Hohlleiterh6he von h = d/6 flr die Diode D644-08. Der
Arbeitspunkt ist: 0,8 mA/0,8 V. Das Rauschminimum betréagt:

Tsssuse(3,05 mm; 13 GHz) = 360 K.

Fur eine gro3ere Aussteuerung der Diode D644-08, welche sich mit der Arbeitspunktwahl von
0,8 mA/0,8 V ergibt, 1413t sich fur das obere Seitenband und der Mischergeometrie mit dem um
1/3 in der Hohe reduzierten Hohlleiter eine minimale Rauschtemperatur von 360 K erzielen.
Der zugehdrige Konversionsverlust betragihG= 4,51 dB. Am unteren Seitenband ergibt sich

fur die gleiche Einstellung: &1 = 7,18 dB.
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Die nicht abgebildete minimale Rauschtemperatur fir das untere Seitenband ergibt sich zu
Tsserss(1,25 mm; 19 GHz) =395 K. In diesem Fall lauten die Konversionsverluste:
GK,O—l =5,6 dB und @,()1 =10,6 dB.

Wird der Arbeitspunkt zu kleineren Stromen verschoben und die LO-Amplitude ebenfalls
vermindert, was der Arbeitspunkt 0,1 mA/0,8 V beinhaltet, so ergibt sich fiir das untere
Seitenband des Mischers eine minimale Rauschtemperatur von 446 K (siehe Abb. 7.12). Hier
ergibt sich fur das untere Seitenfrequenzband ein Konversionsverlusikyer 6,23 dB und

fur die gleichen Einstellungenk@ = 9,77 dB fur das obere Band.

Das obere Seitenband dagegen besitzt fir diese Konstellation lediglich eine minimale
Rauschtemperatur vonsguss(3,15 mm; 13 GHz) = 506 K und fur diese Einstellung die
Konversionsverluste (& = 6,24 dB und (o1 = 5,75 dB.

Die Minima fur die oberen Seitenbdnder der beiden ausgewéhlten Mischerkonstellationen
befinden sich beide bei der Frequenz 13 GHz und der Kurzschlu3schieberstellung 3,1 mm. Die
Rauschtemperatur fur den Fall gré3erer LO-Aussteuerung und hdéheren Gleichstroms fir die
Arbeitspunkteinstellung ist geringer. Die minimale Rauschtemperatur fur den Arbeitspunkt
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Abb. 7.12: Die Rauschtemperatur des unteren Seitenbandes fir eine Oszillatorfrequenz von
94 GHz und einer reduzierten Hohlleiterhéhe von h = d/6 fur die Diode D644-08.
Der Arbeitspunkt ist: 0,1 mA/0,8 V. Das Rauschminimum liegt bei
Tsee1s8(3,9 mm; 19 GHz) = 446 K.
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Arbeitspkt. UinV | Gko1indB| TsssissiNK | TasinK F
2 mA 1,0 8,86 2078 270 8,18
(21,0275 V) 0,975 6,85 1100 227 4.8
KSS= 0,95 6,07 842 208 3,92
1700 pm 0,925 5,54 696 194 3,42
0,9 511 597 184 3,08
0,875 4,75 526 176 2,82
0,85 4,46 476 170 2,66
0,825 4,21 440 167 2,54
0,8 3,98 413 165 2,44
0,775 3,78 392 165 2,38
0,75 3,46 371 168 2,3
1 mA 0,975 9,49 2257 254 8,8
(0,994 V) 0,95 6,51 918 205 4,18
KSS = 0,925 5,49 655 185 3,28
1800 pm 0,9 5,02 556 175 2,94
0,875 4,79 512 170 2,78
0,85 4,7 493 167 2,72
0,825 4,66 487 166 2,7
0,8 4,65 486 167 2,7
0,775 4,64 489 168 2,72
0,75 4,61 491 170 2,72
0,1 mA 0,9 15,2 6688 201 25,26
(0,9078 V) 0,875 9,1 1346 165 6,56
KSS = 0,85 7,36 804 148 4,52
2900 pm 0,825 6,54 622 138 3,8
0,8 6,07 535 132 3,44
0,775 5,75 484 129 3,22
0,75 5,5 449 126 3,06
0,725 5,3 422 124 2,94
0,7 5,12 401 123 2,84

Tabelle 7.1: Verschiedene den Mischer charakterisierende Parameter fur einen Kehrlage-
Abwartsmischer mit einer Zwischenfrequenz von 10 GHz und einer LO-Frequenz
von 94 GHz. Die Simulationsergebnisse ergeben sich fur die Diode D644-08. In

Klammern ist die Kennlinienspannung ( :lfJJL(o =0)) beim jeweiligen Strom
angegeben.
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Arbeitspkt. uinV Gko1indB | TssssiNK | TasinK F
5mA 1,025 18,3 70029 1034 242,6
(1,0364 V) 1,0 10,2 6043 576 21,94
KSS= 0,975 8,3 2918 430 11,16
2050 pm 0,95 7,27 1854 347 7,5
0,925 6,33 1374 320 5,84
0,9 541 1105 318 4,92
0,875 4,58 929 324 4,32
0,85 3,84 808 334 3,9
2 mA 0,95 11,03 5834 460 21,2
(0,9725 V) 0,925 8,03 2259 356 8,88
KSS = 0,9 6,73 1445 307 6,08
2000 pm 0,875 5,91 1095 281 4,88
0,85 5,29 898 266 4,2
0,825 4,77 773 257 3,77
0,8 4,28 688 257 3,48
1 mA 0,925 13,94 9550 385 34,62
(0,937 V) 0,9 8,74 2158 288 9,11
KSS = 0,875 7,12 1290 250 6,1
4600 pm 0,85 6,32 997 233 5,07
0,825 5,79 846 223 4,53
0,8 5,37 750 218 4,19
0,775 5,04 683 214 3,96
0,6 mA 0,9 12,58 5453 301 20,6
(0,914 V) 0,875 8,56 1749 244 7,77
KSS = 0,85 7,15 1138 219 5,62
4650 pum 0,825 6,4 904 207 4,77
0,8 5,92 784 201 4,34
0,775 5,6 714 197 4,09
0,75 54 674 194 3,96

Tabelle 7.2: Verschiedene den Mischer charakterisierende Parameter fur einen Kehrlage-
Abwartsmischer mit einer Zwischenfrequenz von 10 GHz und einer LO-Frequenz
von 94 GHz. Die Simulationsergebnisse ergeben sich fur die Diode DA357-1.

1 mAJ0,9 V ergibt sich ebenfalls bei der Kurzschlul3schieberstellung 3 mm und der Zwischen-
frequenz 13 GHz. Daher kann angenommen werden, daf} sich eine Arbeitspunktanderung nur
geringfugig auf die Rauschtemperatur auswirkt.

Das simulierte Verhalten des Mischers bzgl. seiner Rauscheigenschaften ist fir die Dioden
D644-08 und DA357-1 in den Tabellen 7.1 und 7.2 dargestellt. Es werden verschiedene
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Arbeitspunkte an einem Kehrlage-Abwartsmischer mit einer Zwischenfrequenz von 10 GHz
eingestellt. Die Genauigkeit der Grof3signalanalyse beteggtlRo, und der Arbeitspunkt wird

mit 0,1% sehr genau eingestellt. Die Kurzschluf3schieberstellungen sind fir einen Strom fest
vorgegeben. Die Spannung wird veréandert und damit jeweils eine andere Aussteuerung der
Diode erzeugt. Die gewahlten Arbeitspunkte liegen fur die angegebene Kurzschlu3schieber-
stellung in einem breiten Rauschminimum (vgl. Die Abb. 7.6 bis 7.12). Die Diodenspannung
wird, ausgehend von der Kennlinienspannung beim jeweiligen Strom, in kleinen Schritten
verringert. Die Ausgangs-Rauschtemperatur ist flr vernachlassigbare Aussteuerungen gleich
der Diodenrauschtemperatur (siehe Abb. 3.20, 3.24, 6.20, 6.21 und Anhang A.3.1), und fur
wachsende LO-Amplituden wird sie kleiner und nahert sich einem Endwert. Die Konversions-
verluste und damit die Rauschtemperaturen am unteren Seitenfrequenzband werden immer
kleiner. Bei hohen Stromen (Flachbandfall) werden fiir die gewéhlten Einstellungen hohere
Konversionsgewinne erzielt. Die Rauschzahlen F verhalten sich &hnlich. Kleine Aus-
steuerungen ergeben hier allerdings sehr hohe Konversionsverluste bzw. Rauschtemperaturen
und damit Rauschzahlen. Diese Werte sind im Gegensatz zu den Rauschzahlen bei hohen LO-
Amplituden nicht beachtenswert und nur der Vollstandigkeit halber angegeben. Die Diode
D644-08 erreicht bei dem Diodenstrom 2 mA eine minimale Rauschzahl von 2,3 oder 3,6 dB.
Bei einem Strom von 1 mA ergibt sich nur noch 2,7 oder 4,3 dB. Die Diode DA357-1 besitzt
eine hohere Rauschleistung, und daher ist die Rauschzahl nur fir sehr grof3e Aussteuerungen
kleiner 4 bzw. 6 dB. Weiterhin besitzt die Diode DA357-1 gegeniber der Diode D644-08
einen groReren Konversionsverlust, d. h. schlechtere Ubertragungseigenschaften.

Bei Erhdhung der Lokaloszillatorleistung ergibt sich ab einem bestimmten Wert keine weitere
Verringerung des Konversionsverlustes; vielmehr nahert er sich einem Endwert. Dieser in
Abb. 7.13 dargestellte Zusammenhang wird bei den verwendeten Dioden auch mef3technisch
beobachtet [16].
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Abb. 7.13: Simulierter Konversionsverlust fur die Diode D644-08 und dem Arbeitspunktstrom
1 mA. Der Realteil der Einbettungsimpedanz bei 1,8 mm (Original) iSt. 26
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7.4 Zusammensetzung des Rauschens am Mischerausgang

Der Verlauf der Ausgangsrauschtemperatur T, fUr die Diode D644-08 fallt sehr schnell Gber

der Frequenz auf eine nahezu konstante Rauschtemperatur von etwa 200 K ab (siehe
Abb. 7.14). Die Grenzfrequenzen einiger Rauschquellen mit TiefpalRcharakter sind fur den
gewabhlten Arbeitspunkt schon bei einer Zwischenfrequenz von etwa 5 GHz Uberschritten.

———7 7 W

700

Ausgangsrauschtemperatur in K

Zwischen- 10

frequenz in GHz 15 5000 Kurzschlu3schieber-

stellung in pm (Original)

Abb. 7.14: Ausgangs-Rauschtemperatur des Mischers mit um 1/3 reduzierter Hohlleiterhéhe
fur die Diode D644-08 und einen Arbeitspunkt: 1 mA/0,9 V.

In Abb. 7.14 findet sich der Temperaturverlauf nach Abb. 6.16 wieder, der zur Verifikation des
Mischer-Simulationsprogrammes gemessen wurde. Die Kontur des Rauschleistungsverlaufes
Uber der KurzschluR3schieberstellung fiir die Zwischenfrequenz 1 GHz besitzt qualitativ den
gleichen Verlauf wie die MelRergebnisse fur 1,5 GHz. Der Einflu der Einbettungsimpedanzen
und Zwischenfrequenzen ist in dieser Darstellung nicht so grol3 wie fir die Mischer-
Rauschtemperaturen, weil die Konversionsverluste nicht in die Berechnung eingehen. Es ist
allerdings deutlich zu erkennen, dafl3 sich flr schlechte Einstellungen bzgl. des
Konversionsverlustes (siehe Abb. 7.8) auch eine erhohte Ausgangs-Rauschtemperatur ergibt.

In den folgenden Abb. 7.15 bis 7.17 wird die Rauschtemperatur der Diode DA357-1 in einem
Mischer mit um ¥4 reduzierter Hohe betrachtet.
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Abb. 7.15: Ausgangs-Rauschtemperaturanteile eines Mischers mit um ¥4 reduzierter Hohe und
der Diode DA357-1 .
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Abb. 7.16: Ausgangs-Rauschtemperaturanteile eines Mischers mit um ¥ reduzierter Hohe und
der Diode DA357-1 .
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Abb. 7.17: Ausgangs-Rauschtemperaturanteile eines Mischers mit um ¥ reduzierter Hohe und
der Diode DA357-1.
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Die Diode DA357-1 besitzt im Gegensatz zur Diode D644-08 ein wesentlich ausgepragteres
UberschuRrauschen. Darum werden weitere theoretische Untersuchungen mit der Diode
DA357-1 in einem um % in der H6he reduzierten Hohlleiter durchgefuhrt. Der Arbeitspunkt ist
auf 2 mA/0,9 V festgelegt; es liegt also keine grof3e Aussteuerung vor (siehe Tabelle 7.2). Die
Ausgangs-Rauschtemperatur wird flr verschiedene Zwischenfrequenzen in drei Bestandteile
aufgeteilt; dabei handelt es sich um das thermische Rauschen, das Schrotrauschen und um die
Summe aller anderen Rauschkomponenten, die unter UberschuRrauschen zusammengefaf3t
werden. In den Abb. 7.15 bis 7.17 ist die Frequenzabhangigkeit des UberschuRrauschens zu
sehen. Der Rauschtemperaturverlauf in Abb. 7.15 ist unter Berucksichtigung der veranderten
Mischergeometrie mit den Verlaufen in Abb. 6.17 (d = h/6) zu vergleichen. Das thermische
Rauschen und das Schrotrauschen behalten trotz veranderter Frequenz und Einbettungs-
impedanzen annihernd konstante Temperaturen. Das UberschuRrauschen zeigt deutlichen
Tiefpal3charakter und verringert sich bis auf Werte, die von den frequenzunabhangigen
Anteilen (Hot-Electron-Rauschen) stammen. Durch die quadratische Abhangigkeit der Rausch-
komponenten vom Strom reagieren diese Anteile starker auf veranderte Umgebungen der
Diode. Die gewellte Kurvenform wird hauptsachlich durch das UberschuRrauschen bestimmt.
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Kapitel 8
Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wird anhand von GaAs-Schottky-Dioden in mm-Wellenmischern

eine ausfihrliche Untersuchung des UberschufRrauschens vorgenommen. Dazu wird ein
Mischer aufgebaut und verschiedene Dioden eingesetzt. Weiterhin entstehen diverse
Simulationsprogramme, mit denen theoretische Untersuchungen durchgefiihrt werden kdnnen.
Dazu gehort ein Mischer-Simulationsprogramm, welches auf der Grundlage der Harmonischen
Balance beruht, und ein weiteres zur analytischen Bestimmung der Einbettungsimpedanzen. Es
werden weiterhin das HF-Simulationspaket HFSS und ein um den Faktor vierzig vergrol3ertes
Mischermodell eingesetzt. Als Mischelemente kommen vier GaAs-Schottky-Dioden mit
Anodendurchmessern von 0,5 um bis 1,5 um zum Einsatz. Die gesamten Untersuchungen
finden bei Raumtemperatur statt. Der Mischer wird fur die Untersuchungen ausschlief3lich mit
einer Lokaloszillatorfrequenz von 94 GHz betrieben.

Fur die Simulation eines mm-Wellenmischers werden zunachst die Parameter der verwendeten
Dioden bendtigt. Nach der Auswertung der Kennlinie wird eine ausfiihrliche Rauschanalyse
durchgefiihrt. Es werden diverse Rauschmel3platze fur den Frequenzbereich 100 MHz bis
94 GHz vorgestellt. Im Bereich tiefer Frequenzen ergeben sich Rauschtemperaturverlaufe, die
mit den bisher in der Literatur zu findenden Ansatzen fiir Rauschquellen nicht beschrieben
werden konnen: Die gemessenen Verlaufe enthalten ein Maximum und streben fir héhere
Strome wieder gegen kleinere Temperaturwerte. Dieses Verhalten wird fir h6here Frequenzen
immer schwécher, wobei sich das Maximum in den Bereich hdoherer Strome verlagert. Mit
stromabhangigen Zeitkonstanten fir das Trapping-Rauschen ist es mdglich diese Verlaufe tber
dem gesamten Frequenzbereich sehr gut nachzubilden. Dazu wird aus den gemessenen
Rauschtemperaturen unter Einsatz eines Optimierungsverfahrens ein universelles Rauschmodell
gebildet. Die simulierten und gemessenen Rauschtemperaturen der Diode stimmen gut tberein,
so daf3 die Verwendung der angenommenen Rauschursachen bestatigt wird, und diese bei der
Berechnung berlcksichtigt werden muissen. In das Mischer-Simulationsprogramm wird somit
ein Rauschmodell integriert, welches fur den gesamten Frequenzbereich Gilltigkeit besitzt.

Die Dioden werden im Flul3gebiet betreiben, und somit kommt es zu einer resistiven Mischung.
Die Diode besitzt im Flul3gebiet eine Kapazitat, die sich nicht mit dem fur das Sperrgebiet
gultigen Wurzelansatz beschreiben laR3t. Es wird beobachtet, da’ die Diodenkapazitat in der
Nahe des Flachbandfalls nicht gegen sehr groRe Werte strebt, sondern nur den drei- bis
funffachen Wert der Kapazitat bei Spannung null erreicht. Fur die Ermittlung des
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Kapazitatsverlaufs wird eine Rauschmessung bei 94 GHz und eine Konversionsverlust-
Messung durchgefiihrt. Aus diesen Mel3ergebnissen laf3t sich ein empirischer Ansatz fiir den
Kapazitatsverlauf ableiten, der gute Ergebnisse im Mischer-Simulationsprogramm liefert.

Die Einbettungsimpedanzen der GaAs-Schottky-Diode sind weitere Eingabedaten des
Programmes. Diese den Mischeraufbau charakterisierenden Daten werden auf drei unter-
schiedliche Weisen ermittelt.

Es wird ein mit dem Faktor 1:40 skaliertes Modell aufgebaut, an dem mit dem verfligbaren
Netzwerkanalysator bis zur achtfachen Lokaloszillatorfrequeré? (8Hz/40 = 18,8 GHz)
gemessen werden kann.

Eine andere Methode berechnet die Einbettungsimpedanzen analytisch. Dazu wird der Whisker
als Antenne im Hohlleiter betrachtet, und die Hohlleiterwande gehen mit Hilfe der
Spiegelungsmethode in die Rechnung ein. Es ergibt sich eine kompakte Berechnungsvorschrift,
die sich in einem Ersatzschaltbild des Mischers darstellen la3t. Darin werden alle hdheren
Moden im Hohlleiter betrachtet. Die Einbettungsimpedanzen kénnen mit dieser Methode sehr
schnell fur verdnderte Mischergeometrien bestimmt werden.

Die dritte Methode setzt das Simulationspaket HFSS der Firma Hewlett Packard ein. Die
berechneten Streuparametersatze lassen sich in geeigneter Weise miteinander verknipfen und
es ergeben sich die gesuchten Einbettungsimpedanzen. Wegen der fehlenden Anpassung am
Mischereingang werden die Streuparameter zusatzlich zur Verifikation des Mischer-
Simulationsprogramms eingesetzt.

Trotz diverser von der jeweiligen Bestimmungsweise abhangiger Vernachlassigungen,

stimmen die Ergebnisse der drei vorgesteliten Methoden sehr gut Uberein. Jede Methode
besitzt ihre Vor- und Nachteile, und somit ist ihr Einsatz von der jeweiligen Situation abhéngig.

Es werden Untersuchungen zu den Toleranzen der Mischer-Geometrie und den nicht-
reproduzierbaren Verhaltnissen (infolge der manuellen Kontaktierung des Mischelementes) in
der N&he der Diode durchgefuhrt.

Das Mischer-Simulationsprogramm beschreibt das Rauschen eines Mischers unter
Berucksichtigung der einzelnen Rauschkomponenten der Diode. Dabei handelt es sich um
thermisches Rauschen, Schrotrauschen, Hot-Electron-Rauschen, Trapping-Rauschen und das
zusatzlich eingefiihrte Hot-Electron-Trapping, welches stromabhangige bzw. feldstarke-
abhangige Zeitkonstanten besitzt. Die Rauschanalyse des Programms integriert die einzelnen
Rauschkomponenten unter Beachtung der Korrelationen in die Simulation. Dabei wird aus-
fuhrlich auf die frequenzabhangigen Komponenten eingegangen. Das Mischer-Simulations-
programm liefert die Moglichkeit, einen Mischer in allen Einzelheiten zu untersuchen.

Durch Aussteuerung der Diode und Verschiebung des Kurzschlul3schiebers &ndern sich am
Ein- und Ausgang die Anpassungsverhaltnisse des Mischers. Bei der Messung des
Konversionsverlustes werden keine Schaltungen verwendet, um diese Veranderungen zu
kompensieren. Vielmehr werden zur Verifikation der simulierten Konversionsverluste die mit

dem HFSS berechneten Streuparameter eingesetzt. Das Mischer-Simulationsprogramm
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berechnet lediglich den verfligbaren Konversionsverlust und gibt nicht die real vorliegenden
Verhaltnisse bzgl. Fehlanpassungen wieder. Zur Verifikation des Mischer-Simulations-
programmes bzgl. des Konversionsverlustes und des Mischerrauschens am Zwischen-
frequenzausgang werden zwei weitere Mel3platze aufgebaut. Die gemessenen Werte stimmen
gut mit den simulierten Uberein. Die Rauschmessungen besitzen im schlechtesten Fall eine
Abweichung von 10%, welche sich mit den diskutierten auf3erst schwierigen Mel3bedingungen
begriinden 1aRt. Der Vergleich liefert eine sehr gute qualitative Ubereinstimmung der
Rauschtemperaturen.

Mit dem gesamten Simulationspaket sind u. a. theoretische Untersuchungen bzgl. des Uber-
schuf3rauschens in mm-Wellenmischern durchfhrbar. Es lassen sich glnstige Einstellungen des
Kurzschluf3schiebers und der Zwischenfrequenz mit optimalem Konversionsverlust und
geringstem Mischerrauschen finden. Weiterhin 1a3t sich die Mischer-Rauschtemperatur in ihre
Komponenten aufteilen und in allen Einzelheiten darstellen. Die frequenzabhangigen Anteile
des UberschuRrauschens nehmen mit steigender Zwischenfrequenz ab, und die Ausgangs-
Rauschtemperatur erreicht einen nahezu konstanten Wert.

Abschlielend lalt sich sagen, daf3 ein brauchbares Simulationspaket zur Untersuchung und
Berechnung von mm-Wellenmischern entstanden ist. Eine experimentelle Verifikation bestatigt
die theoretischen Uberlegungen.
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Anhang zu Kapitel 2: Zeichnung des Mischerblocks (alle Mal3e in mm)
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Anhang zu Kapitel 3

Anhang zu Kapitel 3: Dioden-Rauschtemperaturen
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Abb. A3.1: Gemessene Rauschtemperaturverlaufe der Diode DA357-1.
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Abb. A3.2: Gemessene Rauschtemperaturverlaufe der Diode D644-08. In der linken
Darstellung ist ein Rauschtemperaturverlauf mit Maximum zu sehen.
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Abb. A3.3: Gemessene Rauschtemperaturverlaufe der Dioden D644-08 und D733.
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Anhang zu Kapitel 4

A.4.1: Berechnung der Korrelation des Hot-Electron-Rauschens in gepumpten
Dioden

Der quadratische Mittelwert einer vom Strom abh&ngigen Rauschstromquelle lautet im
allgemeinen:

(i.7)=N@)=K 0%Af (A4.1)

Der Diodenstrom hat in gepumpten Dioden einen mit der LO-Frequenz periodischen zeitlichen
Verlauf.

N(t) = K 0(t)” Af (A4.2)

In der Rechnung treten nur quasi-sinusformige Signale in einem infinitesimal schmalen
Frequenzbereichf auf. Die Rauschleistungsgrofi3e

JN(D) = w(t) () (A4.3)

wird als ein quasi-sinusférmiges Zeitsignal behandelt.

n(t) =K 0(t)* =K 3 1, (A4.4)
stellt mit
1% 4 ko ot
Lo = [0 @ et (A4.5)

2

eine zeitabhangige Gewichtung (Amplitudenmodulation) dar, und

w(t) = Y (VA cosl(sayo + @)t +4,) (A4.6)

S=—00

ist das frequenzunabhangige quasi-sinusformige Rauschsignal bei einer Seitenbandfrequenz
wze/ 21t Damit folgt fir das quasi-sinusformige Zeitsignal des Rauschens.

\/N(t) — \/Af K Dilﬁ,rejrwmt %Di (ei((sa{o"'wzp)t"'%) + e‘i((sa{o"'wzp)t"'%)) (A47)

S=—00
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N N (t) = A;EH( Dz z I E(e](((5+r)wLO+a)ZF)t+¢s) +e i (((sNwotwze)t+9s) ) (A48)

r=—c0 S=—00

/N(t) = Af K Dz Z( ks |]31¢s @](kwLO"'wZF)t +| ok |]3‘l¢s -y ](kwLO+wZF)t) (A49)

s=—00 k=

\/N(t) JAF K EIReDZ Z( ks i @](kwLo+wZF)t)§
="

(A4.10)
= Reﬁz NUSB,k @i(wzp+kwm)t + ZNLSB,k Eaj(wzp—kww)t%
= S 0
Ein Koeffizientenvergleich liefert fur die oberen und unteren Seitenbander.
Nyss = VAF K Dz g ks e (A4.11)
S=—00
Ny =VAf IK Dz Lpcs e (A4.12)
S=—00
) . : L, r=s
Mit (& @)= (A4.13)
D, r#s
folgt (Nyss i MNusg, )= AF KO gy D, = F KOG, (A4.14)
S=—00
und (Nyss i Ny, ) = KOS 1y, Oy, = AF KOG, (A4.15)
S=—00
. 177 -
mit [ =T i(t)” [&k“o'dt (A4.16)
%

Die Transformation der Rauschspannungsquellen in Rauschstromquellen wird in A.4.2 gezeigt.
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A.4.2: Berechnung der Korrelation des frequenzabhangigen Trapping-Rauschens
in gepumpten Dioden

Die Rauschleistungsgrdls\éN (t) wird wie im Anhang A.4.1 als ein zusammengesetztes quasi-
sinusformiges Zeitsignal behandelt. Hierin stellt nun

0= v B Af f O+ BID A4.17
0= 3 e el 0 0)] (A7)

ein frequenzabhangiges Zeitsignal (,rosa“ Rauschen) und
n(t) = VK () =VK Y 18", (A4.18)
k=-0c0

wieder die zeitabhéngige Gewichtung (Amplitudenmodulation) dar. Es gilt weiterhin

1% ket
L == [i()? [ dt. (A4.19)
’ T_/2

Damit folgt fur das quasi-sinusformige Zeitsignal des Rauschens.

e]((sa{0+a)ZF)t+¢s) + e ]((sa{0+wZF)t+¢s)
JN(t) =/AF K Dz |, et E—ll—Dz (A4.20)
§=-e \/1"' (T(SwLO + wzp))

z z ](((S+r)wLo+wZF)t+¢s) + g 1 ((sN@orwze)t+gs)
JN() = D |ﬁr (A4.21)

r=-e =7 \/1"' (T(SwLO + wzp))z

© © P (ko g towze)t ~i¢s — i (ko g towze)t
JIN(@) = AfEKDZ zl”s@] e Hpo BT BT (A4.22)

s=me0 k=~ \/1"' (T(sw,o +wzp))2
JN(t) = VAf K EIReDz Pk Ee](kwwzm%

:'°° k==e \/1"' (T(SwLO + wZF)) E (A4.23)

00

© ) ke (e O
— Reimusak @](wZF ko)t + ZNLSB,k |]31( ZF k‘*{o)t%
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Ein Koeffizientenvergleich liefert fur die oberen und unteren Seitenbander.

| |]3]¢S
Now, \/FDZ Lps (A4.24)
o [1+ (T(Sw, o + Wyr))?
| |]3]¢S
N sk =Jaf K DZ o M
Lo [1+ (T(5W, o + Wy ))?
) : y =S
Mit (e @)= % r#s i
ot <N N > Af [IKD Lpis Dpss (A4.27)
Nussk Nussr L1+ (1(sw o + wZF))Z
lﬁ k-s E!ﬁ Str
und <NUSB,k ENLSBI' > AF K D (A4.28)

L1+ (T(5wo + Wye))*
Rauschspannungsquellen missen in Rauschstromquellen umgewandelt werden. Das quasi-

sinusformige Zeitsignal einer vom Strom und von der Frequenz abhangigen Rauschgrof3e in
Form einer Rausch-Spannungsquelle lautet mit Gl. (3.28):

JN(D = w(t) Th(t) (A4.29)

_<H Rs Af H
mit WY = sZm HRSS + z 1+ (1(Swyo + Wy ))? (B0 F @)t ¢S)H (A4:30)

und n(t) geman Gl. (A4.19).

Damit folgt

2
I |
—fkes Pt (A4.31)

2

RS,S
<NUSB,k [N yss,r > Af [K DS_ZM‘RSS 7, ‘ 1+ (1(Sw o + Wy )

2

R I a
und Nusgk N g, )=Af (KO Ss ~fkes —he . A4.32
<_USB,k N s, > S_Zw‘R +Z, ‘ 1+ (7(sw,o +w,))? ( )
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Anhang zu Kapitel 5: Darstellung einiger im Text verwendeter Beziehungen

Dy = qiz[{K (0, K0) 1(dl,ka) — K o (a,ka) 15(a,kb) + (1 (al, kw) (K o (01, kb) = K o (0], ka)

n

+K o (a1, kw) [l (a1, ka) — 15(q, kb)) + E(anb) 1,(q,ka)

(G, kw)
o 1o (@ kw) K o (0, kD) — K, (a.Ka)) | Ko (a,kw) ({14 (g,ka) = I (9, kb)) T (A5.1)
IO(an\N) S(anVV, qn kd’e/d) IO(qn k\N) S(anVV, qn kd’e/d)

mit S(q,kw, g,kd,e/d) nach Gl. (5.20).

D = —2’—‘_2 0, (0, kb) Y, (@, Ka) — Jo (@, ka) Yo (@,kb) + (3, (@, kw) (Y (@, kb) - Y, (a,ka))

n

Y, (6 ) (3 (6K - Jo @, Koy )+ 2o (k) = 3o (9,10)

3, (01, kw)
- Jo (01, kw) (Y (@, K0) = Yo (0,Ka) |, Yo(a,kw) 0, (01, ka) = J(0,kb) (A5.2)
J (an\N) S(anVV and e/d) JO(an\N) S(anVV,and,e/d) E
mit
S(d,kw, g, kd,e/d) = HE (g, kw) + J, (0, kw)
Edé: Z @ (3jq,kd)- ZH @2 +¢/dg, kd)% (A5.3)
12 1 Do(anb)_lo(ana)
DSf=—
TE T LW
1+ Jo(Gakon) (K o (4, K0) ~ Ko (0uka)) , K o(Gokon) Ll (A ke) ~ o (GuK)) D (A5.4)
|o(a1,kw) S(a,kw, g, kd. €/d) |o(a,kw) S(a,kw, g, kd.€/d)
512 :i |]‘]O(ankb)__ Jo(anka)
_ 3000,k (Yo (G, KD) ~ Yo (G,Ka) _ ; Yo(d,kW) 13 (QKA) (@, KN B 15

J,(a,kw) S(a,kw, g, kd, €/d) 3, (d,kw) S(q, kw, g, kd,e/d) [
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DZ = iz - L — gk 12{G) o (A5.6)
d. 0o(a,kw) S(q,kw,q, kd,e/d) o (d,kw) O
_ o kw) O
DY =- %Eﬁ?ﬂ 1 _ g w 200kW) (A5.7)
Q2 B 3@, ) S kw g kded) " Jy(a,kw) B
jBA =Y 1u1-Y (A5-8)
jBB :i’lz (A59)
ch =Y'%-Yi (A5-1O)
mit
Y, = 2171 %nB—ijh m:ot(kh)+’lJ o (KD) (J (Kb) Y, (kw) — J, (kw) Y, (kb))

17z knin?(o/a) O

O

i) (ka) 20 (kb) _ _ 11
By a0 Yollow) -y Yo (k)2 3 D
N D | _ _ _ _ . —1(n
S B (3, (6, K0) Yo (0, ka) ~ (0, ka) Yo (0, kb)) — 2 kP oG
SHE Jo(ql, kw)
[, (a1, kw) (Y, (a1, kb) = Y, (1,ka) + Y, (0, kw) (J,(a,ka) = I, (a, kb))}] (A5.11)
, 2imr O,(kb)-J,(ka) . & 1 sin(n7zs/h)
A DR B N cos{nzzs/h) (n7zs/h)
o cos(nnzs/h)Egn(nns/h)DJ (q,kb) - J3,(q, ka)D (A5.12)
4 7 (n7zs/h) 3, (0l kw) a

2]7T J(kw) Hl Zkwkh n(nns/h)cosnnz
v, = A o], & B 20 R0 o ]

P E@“Fn(i’lfé? e

& Oawd, (g, kw) sin(nzs/h) éﬂ
ngjo(ankw)a (s ) cos(nirzg/h) E (A5.13)
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Anhang zu Kapitel 6

A.6.1: Berechnung des Transmissions- und Eingangsreflexionsfaktors
Die Berechnung der in Abschnitt 6.2 verwendeten Gréf3en Transmissionsfakior wnd
Eingangsreflexionsfaktokik, erfolgt unter Verwendung der Hilfsgrofen K1 bis K5 und N, die

aus Abb. 6.2 entnommen werden kénnen.

m32 m23t22f 33

N = (A6.1)
(1 mg,f 33)(1 myt 22)
K1= Elmsﬂ_m r' D1m32m24t22 N (A6.2)
_mssf_ss (1 m33f 33)(1 mzztzz)
K2 = E my,t, + Lymymgt,, N (A6.3)
Cl— My f 5 (1_m33f_33)(1_m2ﬂ22)
K3= Emmr_"o,l r"Dlm23m34f 33 ; N (A6.4)
l-my,ty (1 mg,f 33)(1 myt 22)__,1
K4 = E myt, + to My My f 5 ; N (A6.5)
l-m,,t,, (1_m33f_33)(1_mzzizz)__z
+ +
K5 = m4212%' my,t,K4+m,f ;K2 (A6.6)
1_m44r_D,1 _m42222K3_m43f_33K1
=K5 (A6.7)
D(l lest Dl)D(l Cosl” Dl
Pan1 =t +1, [(K3DK5+ K4) (A6.8)
r's, €, [C
o1 =Cut _1—D'1r, _45E)_54 (A6.9)
D1 s
ro, de. O
r_,m =1, I'p1 Hse Hes (A6.10)

1'[0,1 El]ees



160 Anhang zu Kapitel 6
Der Reflexionsfaktor rp; der Diode wird auf eine normierende Impedanz bzw. Admittanz

Z=1/Y an Tor 6a bezogen. Die oben aufgefiihrten Gleichungen lassen sich in der angegebenen
Form sehr gut mit einem Tabellenkalkulations-Programm berechnen.

A.6.2: Konversionsverluste der Diode D644-08

—=— Messung Simulation —s=— Messung Simulation

40- verf. Verlust 35- verf. Verlust

= LO=94 GHz; 84 GHz; AP: 0,1mA/0,8V 20 LO=94 GHz; 84} GHz; AP: 0,5mA/0,9V
% [ % I
e ¥ i A £ 25 '
B 25 I . B I \ [ |
> P g 2 20 i I
T o M." | L1k 2 . ik T

% : A s " 1y
= : A L . YW 5] £ .
A EENTEAR | ool NS
X X
0
0 0 50 100 150 200 0 50 100 150 200

KurzschluBschieberposition in mm (Modell) Kurzschluf3schieberposition in mm (Modell)

Abb. A6.1: Die Mel3- und Simulationsergebnisse des Konversionsverlustes fiir die untere
Seitenbandfrequenz 84 GHz, gemessen an der Diode D644-08.
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©
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Abb. A6.2: Mel3- und Simulationsergebnisse des Konversionsverlustes fur die Diode D644-08.
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A.6.3: Konversionsverluste der Diode DA357-1

—=— Messung Simulation —— Messung Simulation

55+ verf. Verlust 45- verf. Verlust
o 2071 LO=94GHz 84 GHz AP: ImA/OV 40| LO=94 GHz; 92,5 GHz; AP: 0,7mA/0,7V |—
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Abb. A6.3: Mel3- und Simulationsergebnisse des Konversionsverlustes (DA357-1).
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Abb. A6.4: Mel3- und Simulationsergebnisse des Konversionsverlustes (DA357-1).
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Abb. A6.5: Mel3- und Simulationsergebnisse des Konversionsverlustes (DA357-1).
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A.6.4: Berechnung des Eingangsreflexionsfaktors

Die Berechnung des Eingangsreflexionsfaktors reno unter Verwendung der Grbf3en aus
Abb. 6.14.

Moo e O
e (A6.11)
1 Moo EI]66
r's, €, [¢
r"DO :944 +_D,O'_45 54 (A612)
1'r_Do m:55
r',, 0n,,
r_mD,O = m33 + == "_34 —= (A613)
1'r_D,o H_n44
r"! ﬂ |]
Tano =f7 L (A6.14)

m
1- r_D,O Eﬂ_ss
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1977 - 1979 Orientierungsstufe der Kooperativen Gesamtschule
Neustadt

1979 - 1986 Gymnasium der Kooperativen Gesamtschule Neustadt
Abschluf3: Abitur

1986 - 1987 Grundwehrdienst

1987 - 1993 Universitat Hannover, Studium der Elektrotechnik

mit Schwerpunkt Hochfrequenztechnik,
Abschluf3 Dez. 1993: Diplom

Praktika
8/87 — 9/87 VW-Werk Hannover (Grundpraktikum)
2/89 — 3/89 VW-Werk Hannover (Fachpraktikum)
10/92 - 12/92 Teubner Industrie Elektronik
1/93 — 2/93 Siemens AG Hannover

Tatigkeiten wahrend des Studiums

1988 - 1989 Hilfswissenschaftler am Institut fir Mechanik der
Universitat Hannover
1990 - 1993 Lehrkraft im Studienkreis Wunstorf
Berufstatigkeit
1/94 — 3/94 Hilfswissenschatftler mit Abschluf® am Institut fir Hochfrequenztechnik
an der Universitat Hannover
Seit 4/1994 Wissenschattlicher Mitarbeiter mit der Méglichkeit zur Promotion am

Institut fir Hochfrequenztechnik an der Universitat Hannover



