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Kurzfassung

Das in dieser Arbeit beschriebene Mehrantennen-Diversity-Empfangssystem
fiir digitales Satellitenradio ist als Erweiterung des im Auto implementierten
Empfangers konzipiert und deshalb hochintegriert in einer 150 nm CMOS-
Technologie umgesetzt. Der Zielfrequenzbereich ist der des im S-Band liegenden
amerikanischen SDARS-Satellitenradiodienstes von 2.320 GHz bis 2.345 GHz.
Daneben befindet sich derzeit ein europaisches digitales Satellitenradio im
Frequenzbereich von 2.170 GHz bis 2.200 GHz im Aufbau, welches zusétzlich
durch die integrierte Hardware abgedeckt wird.

Bei der Ubertragung kommt es dabei aufgrund der Mehrwegeausbreitung der
Satellitensignale und den damit zusammenhéngenden Fast- und Slow-Fading-
Effekten zu Pegeleinbriichen. Aufgrund dessen befasst sich diese Arbeit mit der
Integration und Implementierung einer empfangsseitigen Diversity-Architektur
zur Verbesserung der Empfangsqualitat und weiteren Reduzierung von Tonaus-
fillen. Hierfiir werden verschiedene Architekturen aufgezeigt und anschliefend
die Schalt-Phasen-Diversity-Schaltung ausgewahlt.

Die Gesamtschaltung ist als integriertes Front-End, bestehend aus drei Ein-
gangspfaden, mit jeweils einem rauscharmen Verstarker (LNA) und einem Pha-
senschieber aufgebaut. Ein Leistungskoppler fithrt die drei entstehenden Aus-
gangssignale zusammen. Vor jeden der drei Eingénge des integrierten Front-
Ends wird ein weiterer rauscharmer Verstérker geschaltet. Diese Verstarker
sind diskret realisiert und reduzieren aufgrund ihrer Rauschzahl von 0.62dB
bei 2.33 GHz die Gesamtrauschzahl des Systems auf unter 1dB. Ein Anteil des
Front-End-Ausgangssignals wird abermals verstiarkt und dem im Auto imple-
mentierten Empfanger zugefithrt. Der andere Anteil wird auf eine Zwischenfre-
quenz von 110.6 MHz herunter gemischt und dessen Signalpegel detektiert. Die
gewonnene Pegelinformation dient anschlieSend zur Erzeugung der Front-End-
Ansteuerung.

Das Hauptaugenmerk liegt in dieser Arbeit auf den integrierten Komponenten
und dem daraus resultierenden integrierten RF-Front-End. Zu diesen vollstéin-
dig integrierten Einzelkomponenten gehort der zweite rauscharme Verstarker,
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Kurzfassung

der die Eingangsstufe des Front-Ends darstellt und eine simulierte Postlayout-
Rauschzahl von 2.06dB bei einer Betriebsfrequenz von 2.3 GHz aufweist.
Aufgrund seiner differentiellen Architektur ist seine Riickwértsisolation mit
43.24dB sehr hoch. Um eine konstruktive Uberlagerung der Ausgangssignale
der zweiten LNAs zu ermoglichen, muss anschliefend die Phasenlage der Si-
gnale in einen einheitlichen Quadranten des Konstellationsdiagramms gedreht
werden. Hierfiir ist in jedem Pfad ein passiver 3bit-Phasenschieber implemen-
tiert. Dieser ermoglicht einen Einstellbereich zwischen 0° und 360° mit einer
Schrittweite von 45° und weist eine Dampfung zwischen 5.6dB und 8.0dB
auf. Der nachfolgende, aktive differentielle Leistungskoppler besitzt fiir jeden
Front-End-Eingangspfad jeweils eine Eingangsstufe, welche das Spannungssi-
gnal in ein Stromsignal konvertiert. Anschliefend werden die Stromausginge
in einer gemeinsamen Last kombiniert. Die Verstarkung betragt aufgrund des
reduzierten Stromverbrauchs im schlechtesten Fall -6.64dB. Jedoch werden
durch die Riickwértsisolation von mindestens 40.55dB die unterschiedlichen
Eingénge gut voneinander entkoppelt. Das integrierte Front-End ermoglicht, je
nach Phasenschiebereinstellung und Konfiguration des Leistungskopplers, eine
Verstarkung zwischen 0.2dB und 4.0dB bei 2.3 GHz.

Abschlieend ist das Front-End als komplettes System mit den zusétzlichen
diskreten Komponenten zusammengefiigt und in einem Feldtest validiert wor-
den. Dabei wurden Signale eines geostationdren Satelliten mit einer Dauer von
289.6 s auf einer Teststrecke unter dichtem Laubwerk mittels zweier Einzelanten-
nen aufgenommen. Die geringste Audioausfalldauer bei einem Einzelantennen-
betrieb betragt 29.8s. Durch die vorgestellte Diversity-Architektur mit einem
Betrieb von zwei aktiven Eingangspfaden konnte dieser Wert auf 4.1 s reduziert
werden, wodurch eine Erhohung der Tonverfiigharkeit von 89.8% auf 98.6%
erzielt wurde.



Abstract

The described antenna diversity system is designed for the reception of digital
satellite radio signals. Futhermore it is highly integrated in a 150 nm CMOS
technology, since it is aimed to be a miniaturised stand-alone component of
an automotive radio receiver. Its operating frequency range covers the SDARS
band of the American satellite radio service between 2.320 GHz and 2.345 GHz
as well as the prospective European service using the frequency band between
2.170 GHz bis 2.220 GHz.

The broadcasted signals of the digital satellite radio suffer from level drops
caused by fast and slow fading effects due to multipath propagation. Hence, this
thesis implements an integrated diversity receiver architecture to improve the
signal quality and reduce audio mutes. Different solutions for this are presented
and the scan-phase antenna diversity approach was chosen and developed as
integrated circuit (IC).

This front-end IC contains three input paths, each including a low noise am-
plifier (LNA) and a phase shifter. The output signals of the three paths are
summed by a power combiner stage. In addition, another discrete LNA with a
noise figure of 0.62dB at 2.33 GHz is mounted at each input of the front-end
IC. This reduces the total noise figure of the diversity system to a value of less
than 1dB. The front-end output is split into two parts. One is amplified again
and fed to the automotive radio receiver. The other part gets down-converted
to an intermediate frequency of 110.6 MHz, where the signal level is detected.
Afterwards the acquired information is used to calculate the control signals of
the front-end IC.

The focus of this work lies on the design of the integrated components and the
resulting complete IC. The second fully integrated LNA achieves a simulated
post-layout noise figure of 2.06dB at an operating frequency of 2.3 GHz. Its
differential architecture offers a high backward isolation of minimally 43.24 dB.
Afterwards, it is necessary to shift the phase of each LNA output to the same
quadrant of the constellation diagram. As a consequence of this, the signals are
combined in a constructive way. For this purpose, each path requires a passive
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Abstract

3 bit phase shifter, enabling phase settings between 0° and 360° in quantised
steps of 45°. The insertion loss of the shifter is between 5.6dB and 8.0dB
depending on the adjusted phase shift. Following this circuit, an active power
combiner converts each of the phase shifter outputs to the current domain. The-
se current signals are combined afterwards in a common load output network.
Due to the current reduction implemented in this stage, the gain of the active
power combiner is only -6.64 dB at worst-case. However, the backward isolation
is very high with a value of at least 40.55 dB, which enables a good decoupling
of the different input paths. Altogether, the integrated front-end achieves a gain
between 0.2dB and 4.0 dB depending on the setting of the phase shifters” and
the power combiner’s control signals.

Finally, the IC was combined with the discrete components to form a complete
diversity system, which was validated in a field test on a track underneath den-
se foliage. The reception of a single geostationary satellite with a conventional
reception system results in 29.8s of audio mute during a 289.6 s test drive. The
presented integrated front-end within the described diversity system reduces
the audio mute duration to a value of 4.1s. This leads to an improvement of
the audio availability from 89.8% to 98.6% compared to single antenna appli-
cations.
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1 Digitales Satellitenradio

Der Satellite Digital Audio Radio Service (SDARS) bezeichnet den digitalen Sa-
tellitenradiodienst in Nordamerika, bestehend aus den beiden Providern Sirius
Satellite Radio und XM Satellite Radio. Die beiden Dienste bilden zusammen
das sogenannte Sirius XM Radio. Zur Gewéhrleistung der mobilen Verfiigbar-
keit von digitalen Radio ist der SDARS-Betrieb in den Vereinigten Staaten
modular aufgebaut. Ein Beispiel fir einen solchen modularen Aufbau zur Reali-
sierung einer flachendeckenden Verfiigbarkeit von digitalen Satellitenradios ist
in Abbildung 1.1 veranschaulicht.

Ballungsgebiet mit .

terrestrischem Repeater

Bodenstation

Abbildung 1.1: Beispiel fir die Funkabdeckung mit digitalem Satellitenradio
von urbanen Rédumen und landlichen Gebieten [1]

Mittels Bodenstation werden die Audiodaten der verschiedenen Sender und
Kanéle an die Satelliten iibertragen. Diese konnen dann flichendeckend das in
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Digitales Satellitenradio

Abbildung 1.1 umrandete Gebiet versorgen. Um Mehrwegeeffekte zu vermeiden
und die Signalqualitat zu erhohen werden bei ausreichender Nutzeranzahl, wie
zum Beispiel in Ballungszentren, zusatzlich terrestrische Repeater eingesetzt.
Diese zusatzlichen Unterstiitzungssender verbessern die Empfangsqualitat in
storungsanfilligen Umgebungen und realisieren ein modular aufgebautes Sen-
desystem. Dabei wird zum einen der direktem Empfang von digitalem Satel-
litenradio und zum anderen der Empfang mittels eines terrestrischen Senders
bereit gestellt, wodurch sich mehrere Empfangsszenarien aus der Kombination
einzelner Sendesignale mit einem dominanten Repeater- oder Satellitensignal
ergeben.

Bei der Satelliteniibertragung verwenden die beiden Provider Sirius und
XM unterschiedliche Techniken und Frequenzbereiche. Das gesamte SDARS-
Frequenzband umfasst einen Bereich von 2320.0 MHz bis 2345.0 MHz. Das
untere Teilband (12.5 MHz) wird dabei von Sirius genutzt, wohingegen der
obere Abschnitt (12.5 MHz) von XM belegt wird. Eine Ubersicht des SDARS-
Frequenzbandes findet sich in der Abbildung 1.2.

Unteres Band, Sirius Oberes Band, XM

Terr

COFDM
Satl
TDM1

2320.0 MHz 2345.0 MHz

—f

Abbildung 1.2: Sirius XM Radio S-Band Frequenzplan |1, 2]

Die Kommunikation bzw. das Ubertragen von digitalem Satellitenradio er-
folgt bei Sirius Satellite Radio immer durch zwei Satelliten (Satl, Sat2). Bei-
de Satelliten stellen den Nutzern eine grofie Anzahl an Kanélen zur Verfi-
gung. Diese Kanile werden durch Zeitmultiplex (Time Devision Multiplex,
TDM) getrennt. Die Satelliten tibertragen die identischen Quadrature-Phase-
Shift-Keying (QPSK) modulierten Nutzdaten mit einer Bandbreite von 4 MHz,
jedoch unterscheiden sich die beiden Sendesignale in ihrer Tragerfrequenz. Dar-
tiber hinaus wird das Signal des zweiten Satelliten Sat2 mit der hoheren Tré-
gerfrequenz zusétzlich vier Sekunden zeitversetzt gesendet. Die Kommunika-
tion zwischen Bodenstation und den Satelliten wird auf einer Tragerfrequenz
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Digitales Satellitenradio

von 7.1 GHz durchgefiihrt. Erginzend wird das Satellitensignal durch terrestri-
sche Sender unterstiitzt. Diese Sender verwenden ein Codiertes Orthogonales
Frequenzmultiplexverfahren (COFDM) mit 1000 Trégersignalen und einer Ge-
samtbandbreite von 4 MHz. Die Nutzdaten sind dabei mit einer differentiellen
QPSK moduliert. Das Sirius-Ubertragungssystem realisiert eine Ubertragungs-
rate von ungefihr 4.4 MBit /s und stellt mehr als 130 digitale Audiokanéle bereit.
Durch weitere hierarchische Modulationstechniken, kombiniert mit einer verbes-
serten Kanalkodierung, konnte diese Ubertragungsrate nochmals um 1 MBit /s
erhoht werden und somit das Produktspektrum um mobile Videotibertragung
und einen Datenservice erweitert werden. [1, 3]

Die Ubertragung des XM Satellite Radio Dienstes ist, wie in Abbildung 1.2 zu
sehen im Vergleich zu Sirius Satellite Radio, unterschiedlich realisiert. Die Satel-
liteniibertragung wird ebenfalls immer durch zwei Satelliten realisiert, jedoch
besteht bei XM Satellite Radio die Gesamtbandbreite der Satellitentiibertra-
gung aus zwei Teilbereichen (A und B). Das heift, der Satellit Sat1 sendet die
TDM-unterteilten und QPSK-modulierten Daten aufgeteilt in ein Signal mit
einem niedrigen Tréger (A) und in ein Signal mit einer hoheren Trégerfrequenz
(B) mit jeweils 1.9 MHz Bandbreite aus. Damit teilt sich die Gesamtbandbreite
des Systems je zur Halfte auf die Teilspektren A und B des ersten Satelliten auf.
Dies wird ebenso bei dem zeitversetzt tibertragenden Satelliten Sat2 und bei
den terrestrischen Sendern implementiert. Zusatzlich verwenden die zwei Satel-
liten eine unterschiedliche Kanalkodierung und ein abweichendes Interleaving-
Schema. Damit iibertragen beide Satelliten die identische Information bei ver-
dnderter Kanalkodierung, wodurch eine niedrigere Stéranfilligkeit der Ubertra-
gung realisiert wird. Analog zu Sirius verwendet der terrestrische Repeater eine
COFDM als Modulation, jedoch setzt sich hier die Gesamtbandbreite aus zwei
Teilbandbreiten von jeweils 2.5 MHz zusammen. Zur weiteren Verbesserung der
Ubertragungsrate wird wiederum hierarchisch die QPSK-Modulation um eine
erweiterte Modulation ergéanzt. [1, 2]

Zur Ubertragung verwendet Sirius Satellite Radio insgesamt drei Satelliten,
wohingegen XM Satellite Radio den digitalen Satellitenradiodienst mit lediglich
zwei Satelliten betreibt. Die Bodenspur der insgesamt fiinf Satelliten ist in
Abbildung 1.3 dargestellt.

Die Sirius-Satelliten verwenden eine hochgradig elliptische Umlaufbahn (HEO).
Dadurch ist eine langsame Umlaufgeschwindigkeit tiber dem Empfangsgebiet
sichergestellt. Jeder Satellit benotigt jeweils 16 Stunden zum Durchlaufen des
Empfangsgebiets. Da immer zwei Satelliten gleichzeitig senden sollen, sind sie
um 120° RAAN (Knotenliange einer Umlaufbahn) bzw. 8 Stunden versetzt. Die
restlichen 8 Stunden befindet sich jeweils ein Satellit siidlich des Aquators und
verbleibt inaktiv. [3, 4]
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Digitales Satellitenradio

XM Satellite Radio verwendet einen geostationdren Orbit (GEO). Innerhalb
dieser Umlaufbahn verbleiben die beiden Satelliten auf einer vom Boden be-
trachteten festen Position. Diese befindet sich tiber der ostlichen bzw. westli-
chen Hélfte Nordamerikas auf dem 85. bzw. 115. westlichen Langengrad. [1]

Neben dem amerikanischen digitalen Satellitenradio befindet sich derzeit ein
européisches digitales Satellitenradio im Frequenzbereich von 2170.0 MHz bis
2200.0 MHz mit zwei Teilbédndern von jeweils 15 MHz im Aufbau. [5]

80°N

40°N

00

40°S

80°S

180°W 120°W 60°W 0° 60°0O 120°0 180°W

Abbildung 1.3: Bodenspur der SDARS-Satelliten [4]; Sirius: HEO, griin, blau,
rot; XM: GEO, schwarz
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2 Stand der Technik

In diesem Kapitel wird der Stand der Technik im Bereich Diversity-Architektu-
ren beschrieben. Dabei wird speziell der Einsatz zur Verbesserung der Emp-
fangsqualitat von digitalen Satellitenradios erdértert. Ein typisches Szenarium
bei Satelliteniibertragung soll als Grundlage fiir die anschlieBenden Betrachtun-
gen der DiversityMethoden und Architekturen dienen. Anhand dieses Beispiels
sollen mehrere mogliche physikalischen Wellenausbreitungserscheinungen ver-
deutlicht und die daraus entstehenden Ausbreitungswege veranschaulicht wer-
den. Aus unterschiedlichen Ausbreitungswegen resultieren unterschiedlich star-
ke und verzogerte Komponenten, welche durch destruktive Uberlagerung ei-
ne fiir physikalische Wellenausbreitungserscheinungen charakteristische Fehler-
quelle darstellen. Im weiteren Verlauf wird auf die zwei typischen Fehlerquellen,
Fast Fading und Slow Fading, eingegangen.

Danach werden die verschiedenen Diversity-Methoden, die sendeseitig bei di-
gitalen Satellitenradiodiensten, wie im Sirius-XM-Satellitenradiosystem imple-
mentiert, beschrieben.

Zusitzlich zu den Diversity-Ansitzen wird die Ubertragungsqualitit durch Red-
undanz in Form von Codierung der Sendesignale verbessert. Auf diesen Fehler-
schutz und die damit zusammenhéangende Auswirkung auf die Ubertragungsrate
wird in einem gesonderten Abschnitt erortert.

Abschlieend werden unterschiedliche empfangsseitige Diversity-Architekturen
vorgestellt und bewertet. Diese Architekturen bilden die Grundlage fiir das in
dieser Arbeit prasentierte Gesamtsystem mit dem integrierten RF-Front-End.

2.1 Grundlagen zur Mehrwegeausbreitung

In Abbildung 2.1 ist ein typisches Szenarium bei der Ubertragung von satelli-
tengestiitzten Signaliibertragungen dargestellt.
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2.1 Grundlagen zur Mehrwegeausbreitung

Beugung et

Streuung Reflexion

Direkter

Pfad ‘ - . "Il]]]

‘ s | i

Abbildung 2.1: Typisches Szenario bei Satelliteniibertragung

Die Grafik zeigt verschiedene physikalische Wellenausbreitungserscheinungen.
Zum einen ist eine direkte Verbindung zwischen Sender und Empfinger (hier
das Auto) zu erkennen. Diese weist den héchsten Signalpegel und die nied-
rigste Signallaufzeit auf und wird Line-of-Sight-Verbindung genannt. Zum an-
deren empfangt das Autoradio neben der direkten Sichtverbindung noch wei-
tere Signalkomponenten. Diese werden durch Phianomene wie Reflexion, Bre-
chung, Beugung, Streuung und Dampfung an Gegenstanden und Objekten, wie
zum Beispiel in Hauserschluchten oder stark bewachsenen Alleen hervorgeru-
fen. Dadurch setzt sich das Signal aus mehreren indirekten None-Line-of-Sight-
Komponenten und unter Umstédnden aus einer Line-of-Sight-Komponente zu-
sammen. Diese einzelnen Wellen konnen sich je nach Verzogerung bzw. Phasen-
lage konstruktiv oder destruktiv tiberlagern. In Szenarien ohne direkte Sichtver-
bindung zwischen Sender und Empfanger kommt es zu einer Rayleigh-verteilten
Amplituden- und Phasenstatistik. Andernfalls liegt bei einer zusétzlichen do-
minanten Sichtverbindung eine sogenannte Rice-Verteilung vor.

Da die Art der Uberlagerung abhingig von der Phasendifferenz der einzelnen
Anteile ist, ist die gesamte Ubertragungsfunktion frequenzabhingig. Zusitzlich
liegen im Beispiel aus Abbildung 2.1 noch weitere Abhéangigkeiten vor. Unter
anderem kann es mit der Zeit zu einer Veranderung des inhomogenen Uber-
tragungskanals kommen. Eine Bewegung des Empfangers bzw. des Autos kann
beispielsweise zu weiteren Veranderungen des Kanals fithren. Dadurch ergibt
sich sowohl eine zeitliche als auch eine raumliche Abhangigkeit der Ubertra-
gungsfunktion. Diese Einfliisse fithren bei Orts- oder Frequenzwechsel zu star-
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2.2 Diversity-Methoden

ken Signalpegeleinbriichen. Die stark schwankenden Empfangsamplituden sind
damit zeitlich abhéngig und werden als Fading bzw. Schwund bezeichnet.

Hierbei wird zwischen zwei verschiedenen Arten von Fading unterschieden. Das
sogenannte Fast Fading beschreibt zeitlich kurze, jedoch sehr starke Signal-
einbriiche. Diese Einbriiche werden durch destruktive Uberlagerung von Mehr-
wegesignalen erzeugt und konnen durch ein zeitlich variierendes oder ortlich
versetztes Erfassen des Sendesignals ausgeglichen werden.

Die zweite Schwundart ist als Slow Fading bekannt. Dieser Effekt wird nicht
durch Mehrwegeausbreitung verursacht und somit liegen hierbei weniger tie-
fe Signaleinbriiche vor. Jedoch kommt es zu einer zeitlich langeren Schwan-
kung des Mittelwertes des Signals. Dies wird durch Abschattung verursacht
und tritt im Fall der Satellitenkommunikation beim Durchfahren von Tunneln,
Héuserschluchten und stark bewachsenen Alleen auf. Die Abschattung fiihrt
zu deutlich hoheren Pfadverlusten und damit zu einem im Mittelwert deutlich
niedrigeren Empfangspegel.

2.2 Diversity-Methoden

Zur Reduzierung von Fading-Storungen kann man durch Hinzuftigen von Re-
dundanz am Sender die Audioverfiigbarkeit des digitalen Satellitenradios erho-
hen. Dies lisst sich realisieren, indem man die Ubertragung um weitere Kanéle
erweitern. Diese Technik wird als Diversity bezeichnet und ist in verschiedenen
Ausfithrungen in Kommunikationssystemen implementiert.

o Frequenz-Diversity
o Zeit-Diversity

o Raum-Diversity

o Winkel-Diversity

» Polarisations-Diversity

Im Folgenden soll dabei auf die unterschiedlichen Diversity-Methoden eingegan-
gen werden und speziell ihre sendeseitige Realisierung innerhalb der digitalen
Satellitenradioiibertragung aufgezeigt werden.
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Frequenz-Diversity

Frequenz-Diversity basiert auf verschiedenen Sendefrequenzen. Dabei wird der
identische Datensatz auf zwei oder mehrere Frequenzbander tibertragen. Durch
diese Redundanz sinkt die spektrale Effizienz der Ubertragung, jedoch werden
durch diesen Ansatz mehrere frequenzabhingige Ubertragungskanéle bereitge-
stellt. Dadurch kénnen Storungen durch Fast Fading-Einbriiche eliminiert wer-
den. Die Storeinfliisse beider Kanéle sind statistisch unabhangig, weshalb mit
grofer Wahrscheinlichkeit nur auf einem der beiden frequenzverschobenen Uber-
tragungskanélen ein Fast Fading-Pegeleinbruch auftritt und somit der andere
Kanal storungsfrei bleibt.

Bei den verschiedenen SDARS-Diensten ist diese Technik sendeseitig implemen-
tiert. Bei dem Sirius Satellite Radio-Dienst iibertragen zu jeder Zeit zwei Satel-
liten auf jeweils unterschiedlichen Frequenzen, und realisieren damit Frequenz-
Diversity. Der digitale Satellitenradiodienst XM Satellite Radio stellt, ebenso
wie Sirius Satellite Radio, immer zwei Satelliten zur Ubertragung bereit. Hier
sendet jedoch jeder Satellit auf zwei verschiedenen Frequenzen. Somit stehen
insgesamt vier unterschiedliche Tragerfrequenzen und deshalb auch vier statis-
tisch unabhingige Ubertragungskanile zur Verfiigung. [1]

Zeit-Diversity

Zeit-Diversity nutzt die zeitliche Veranderung des Ubertragungskanals aus. Da-
durch kénnen hauptsachlich Slow Fading-Stérungen reduziert werden. Bei Fast
Fading treten zeitlich kurze Signalausfille auf, was eine schnelle Reaktion des
Empfangers voraussetzt. Das durch Abschattung verursachte Slow Fading kann
hingegen wirkungsvoller durch Zeit-Diversity kompensiert werden. Dabei wer-
den identische Daten zusédtzlich erneut zeitlich um At versetzt gesendet. Tritt
zum Zeitpunkt ¢y eine Slow Fading-Storung durch Abschattung auf, kann der
Empfénger dennoch die Daten weiterverarbeiten und dabei den identischen Da-
tensatz zum Zeitpunkt to+ At verwenden. Ubersteigt die Storzeit den zeitlichen
Versatz At, so weisen beide Empfangssignale einen zu geringen Signalpegel auf
und es kommt trotz Zeit-Diversity zu einem Ubertragungsausfall. Auch hier ist
anzumerken, dass durch Einfithrung von Zeit-Diversity die spektrale Effizienz
der Ubertragung abnimmt.

Sowohl Sirius Satellite Radio als auch XM Satellite Radio verwenden Zeit-
Diversity. Hierbei sind jeweils die Ubertragungen mittels der zwei unterschiedli-
chen Satelliten um die Zeit At = 4 s versetzt. Dadurch kann eine Abschattung
des Empfangers, zum Beispiel beim Unterfahren einer Briicke oder Durchfahren
einer Hiuserschlucht, kompensiert werden. Ubersteigt der zeitliche Slow Fading-
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Einbruch den vier Sekunden Zeitpuffer zwischen den beiden Ubertragungen,
kommt es dennoch zu einem Tonausfall des digitalen Satellitenradios. [1]

Raum-Diversity

Eine weitere Diversity-Methode stellt das sogenannte Raum-Diversity dar. Da-
bei wird ausgenutzt, dass sich durch Verdnderung des Abstands zwischen Sender
und Empfinger unterschiedliche, statistisch unabhingige Ubertragungskanile
ausbilden. Zum Beispiel kann durch zwei versetzte Empfangsantennen Raum-
Diversity am Empfanger realisiert werden. Fast Fading-Effekte konnen dabei
durch einen sehr geringen raumlichen Versatz der Antennen kompensiert wer-
den. Dafiir sollten die Antennen im Bereich der Wellenlange A versetzt posi-
tioniert werden. Dies wird auch als Micro-Diversity bezeichnet. Im Gegensatz
dazu muss der Versatz zur Kompensation von Slow Fading-Einbriichen deutlich
grofler sein. Hier spricht man deshalb von Macro-Diversity.

Bei der Ubertragung von digitalem Satellitenradio wird der Raum-Diversity
Ansatz von den verschiedenen Diensten durch Ubertragung mittels mehrerer
Satelliten sendeseitig realisiert. Da sich die beiden sendenden Satelliten auf
unterschiedlichen Orbitalpositionen befinden, ergeben sich damit verbunden
unterschiedliche Abstidnde zwischen dem jeweiligen Sender und dem Empfén-
ger. [2]

Winkel-Diversity

Winkel-Diversity ist mit Raum-Diversity vergleichbar. Dabei wird das identi-
sche Ubertragungssignal mittels einer Richtantenne aus verschiedenen Raum-
richtungen bzw. Winkeln empfangen. Durch die Inhomogenitéit des Ubertra-
gungskanals ergeben sich unterschiedliche Ubertragungscharakteristika fiir das
jeweilige Empfangssignal. Somit ist die Wahrscheinlichkeit fiir den Empfang
zweier gleichzeitig durch Fast Fading beeintrichtigter Signale gering. Zuséatz-
lich kann durch die unterschiedlichen Empfangsrichtungen ein Blockieren des
Ubertragungsweges durch Hindernisse vermieden werden.

Dieser Ansatz wird durch die unterschiedlichen Orbitalpositionen der Satelliten
beim Ubertragen von digitalen Radiosignalen realisiert. Durch die versetzten
Positionen der Sender ergeben sich fiir dem Empfanger am Auto unterschiedli-
che Einfallswinkel des Line-of-Sight-Satellitenradiosignals. [3]
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Polarisations-Diversity

Polarisations-Diversity wird durch Aussenden unterschiedlich polarisierter Si-
gnale realisiert. Diese Diveristy-Methode ist jedoch nur eingeschrankt verwend-
bar. Aufgrund von nur zwei vorhandenen Polarisationsrichtungen (horizontal
und vertikal) ist eine Realisierung eines Diversity-Systems mit lediglich zwei
unterschiedlichen Ubertragungskanélen méglich. Diese beiden Ubertragungska-
nile sind jedoch statistisch unabhingig, da bei Mehrwegeausbreitung das Uber-
tragungssignal, abhéngig von der Polarisationsrichtung, unterschiedlich beein-
flusst wird.

Dartiber hinaus kann es jedoch bei Reflexion oder Beugung an einem Hindernis
zu einer sogenannten Depolarisation kommen. Das heifit die Polarisation einer
elektromagnetischen Welle verandert sich [4]. Dieser Effekt wirkt sich negativ
auf das Polarisations-Diversity auf und reduziert dessen Diversity-Effizienz.

Diversity mit Hilfe der zwei verschiedenen Polarisationsrichtungen wird weder
beim Sirius Satellite Radio, noch beim XM Satellite Radio eingesetzt.

2.3 Codierung und Fehlerschutz

Zusitzlich zum Schutz gegen Ubertragungsstorungen durch die vorgestellten
Diversity-Methoden ist in den iibertragenen digitalen Signalen ein codierter
Fehlerschutz implementiert. Dabei wird das zu iibertragende Nutzsignal durch
Hinzufiigen von Redundanz kodiert. Durch Quellcodierung werden die Daten
auf die wesentlichen Informationen reduziert und anschlieBend mittels Kanal-
codierung durch zusétzliches Hinzufligen von redundanten Bits um einen Feh-
lerschutz bzw. eine Fehlerkorrektur erweitert. Mittels dieser Signalkodierung
wir ein sogenannter Vorwértsfehlerschutz (Foward Error Correction, FEC) rea-
lisiert. [5, 6]

Im Falle der digitalen Ubertragung von Satellitenradio werden die uncodierten
Nachrichtenbits durch einen Block- und einen Faltungscode erganzt. Dadurch
lassen sich sowohl Fehler eindeutig erkennen als auch korrigieren. Zusatzlich
wird die Kanalcodierung durch Interleaving der Sendesequenz verbessert. [1]

Die Codierung besteht dabei aus einem verketteten Code, zum Beispiel mit
einem aufleren Blockcode und einem inneren Faltungscode. Der Faltungscode
kann speziell verteilte Fehler detektieren und korrigieren, wohingegen der Block-
code bei Biischelfehler wirksamer ist. Biischelfehler sind aufeinanderfolgende
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2.4 Diversity-Architekturen

Bitfehler und werden unter anderem durch Informationsverlust, wie bei kurzzei-
tigen Fast Fading-Pegeleinbriichen des Empfangssignals, verursacht. Der Block-
code wird mittels einer Reed-Solomon-Generatormatrix erzeugt [1]. Die Sym-
bolreihenfolge des resultierenden fehlergeschiitzten Signals wird nach der Ka-
nalcodierung zusatzlich durch einen Interleaver umgestellt. Dadurch wird wie-
derum die Fehleranfélligkeit gegeniiber Biischelfehler minimiert. Abbildung 2.2
veranschaulicht diese Anderung der Symbolreihenfolge.

Block Interleaver: N = 6 Spalten Ausleserichtung —

M = 6 Zeilen 1 5) 9 13 17 21
2 6 10 14 18 22
3 7 11 15 19 23
4 8 12 16 20 24

Abbildung 2.2: Block Interleaver-Sendefolge [7]

Durch Interleaving resultieren Biischelfehler der Lange [ < N in einem Einzel-
fehler pro Ubertragungsblock. Léngere Biischelfehler [ = bN wirken sich als b
Ubertragungsfehler pro Block aus. Wohingegen periodische Fehler im Abstand
von N Symbolen einen Blockfehler erzeugen. [7]

Am Empfanger muss die im Sender vorgenommene Codierung vor der Auswer-
tung des Informationssignal wieder riickgiangig gemacht werden. Hierfiir wird
zuerst die Reihenfolge des Empfangssignal mittels Deinterleaver auf die ur-
spriingliche Symbolfolge des Nachrichtensignals zuriick sortiert. Anschliefend
muss der Blockcode mit der zur Reed-Solomon-Generatormatrix korrespondie-
renden Kontrollmatrix decodiert werden. Mit dem hierbei resultierenden Syn-
dromvektor kénnen die detektierten Bitfehler korrigiert werden. Abschlieend
wird der Faltungscode decodiert und weitere Fehler detektiert sowie automa-
tisch korrigiert. Aufgrund der aufwendigen Decodierung sind in jedem digitalen
Autoradioempféinger mehrere FEC-Decoder und ein zusétzlicher Deinterleaver
implementiert.

2.4 Diversity-Architekturen

Zur Ausnutzung der Vorteile einer Diversity-Ubertragung kann auch emp-
fangsseitig eine Diversity-Architektur implementiert werden. Dabei wird das
Signal iiber mehrere Antennenpfade empfangen und anschliefend ausgewahlt
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bzw. kombiniert. In diesem Abschnitt werden hierfiir die folgenden Diversity-
Architekturen vorgestellt.

Schalt-Diversity (Switched bzw. Selection Combining)

Phasen-Diversity (Equal-Gain Combining)

Maximum-Ratio-Combining Diversity

Schalt-Phasen-Diversity (Kombination aus Switched und Equal-Gain
Combining)

Die Nomenklatur lehnt sich dabei an den Benennungen aus [3] und [7] an.

Beim empfangsseitigen Diversity wird ausgenutzt, dass die Wahrscheinlichkeit
eines gleichzeitigen Fading-Pegeleinbruchs an allen unkorrelierten Antennenein-
gangen sehr gering ist. Nimmt man zum Beispiel eine Wahrscheinlichkeit von
p = 10% fiir einen Einbruch an einer Einzelantenne an, so ergibt sich fiir ein
Drei-Antennen-System eine Wahrscheinlichkeit von pges = (10%)? = 0.1% fiir
einen Pegeleinbruch aller drei Empfangssignale. [8]

Schalt-Diversity

Als Schalt-Diversity wird eine Architektur bezeichnet, die zwischen den verschie-
denen Eingangssignalen schaltet. Dabei gibt es grundsatzlich zwei Moglichkei-
ten. Falls erst auf einen anderen Antenneneingang umgeschaltet wird, wenn
ein Pegeleinbruch des aktuellen Signals eine bestimmt Schwelle unterschreitet,
spricht man von Switched Combining. Wohingegen die Selection Combining-
Architektur zu jederzeit den Antenneneingang mit dem hochsten Signalpegel
zuschaltet.

Eine schematische Darstellung der Switched Combining Architektur wird in
Abbildung 2.3 aufgezeigt.

Das jeweilige Empfangssignal wird bei dieser Architektur mit einem rauschar-
men Verstarker verstidrkt. Dadurch kann die Gesamtrauschzahl des Systems
minimiert werden. Anschliefend erfolgt die Auswahl des Empfangspfades mit
nachfolgender Weiterverarbeitung im Empfanger (RX). Dabei wird eine Pegel-
detektion des ausgewéhlten Signals im Empfanger durchgefiihrt. Diese Pegelde-
tektion erfolgt im Normalfall auf einer heruntergemischten Zwischenfrequenz,
wodurch eine kanalselektive Erfassung des Pegelwertes realisiert werden kann.
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LNA

LNA RX [—

[

Schalter-Ansteuerung

siial

LNA

Abbildung 2.3: Schematische Darstellung der Switched Combining-Architektur

Unterschreitet dieser Pegel einen fest vorgegebenen Grenzwert, wird auf einen
anderen Eingangspfad umgeschalteten.

Ein Nachteil dabei ist, dass das Umschalten zwischen den unterschiedlichen
Pfaden Phasenspriinge verursacht. Diese Phasenspriinge bringen einen Fehler
im phasen-modulierten Empfangssignal beim digitalen Satellitenradio mit sich.
Zur Reduzierung dieser Fehler sind jedoch Referenzphasensymbole zur Synchro-
nisation im digitalen Nachrichtenwort eingebettet, wodurch die Auswirkung der
Phasenspriinge und die damit zusammenhangenden Bitfehler minimiert werden
kénnen. [9)]

Alternativ kann Schalt-Diversity auch mittels einer Selection Combining-
Architektur realisiert werden. Diese Architektur ist schematisch in Abbildung
2.4 dargestellt.

Beim Selection Combining wird jeder Antennenpfad mittels einer eigenen Emp-
fangereinheit verarbeitet. Die Pegeldetektion erfolgt anschlieend auf einer Zwi-
schenfrequenz oder im Basisband. Je nach Eingangspegel wird immer das beste
Antennensignal zur Informationsgewinnung herangezogen. Dadurch steigt der
schaltungstechnische Aufwand, da fiir jeden Pfad ein eigener Empfinger ver-
wendet wird. Jedoch steigt damit einhergehend auch die Diversity-Effizienz
bzw. die Empfangsqualitét.

Eine Auswahl an Beispielen fiir rein diskrete Implementierungen von Schalt-
Diversity fiir digitales Satellitenradio und dhnlichen Anwendungen finden sich
in den Quellen [9, 10, 11].
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Abbildung 2.4: Schematische Darstellung der Selection Combining-Architektur
Phasen-Diversity

Das Ziel von Phasen-Diversity ist eine konstruktive Uberlagerung der Eingangs-
signale. Dieser Ansatz wird in der Equal-Gain Combining-Architektur in Ab-
bildung 2.5 dargestellt.

Die konstruktive Uberlagerung wird dabei durch Phasenverschiebung der jewei-
ligen Antennensignale realisiert. Durch die Kombination der Einzelsignale wird
wiederum ein ausreichend hoher Ausgangssignalpegel gewahrleistet. Als Vor-
teil ist allerdings festzuhalten, dass durch das Vermeiden des Umschaltens zwi-
schen den Antennen kein Phasensprung und damit kein zusétzlicher Bitfehler
verursacht wird. In Abbildung 2.5 ist zu erkennen, dass die Antennensignale in
einem ersten Schritt einheitlich durch einen rauscharmen Verstérker gewichtet
werden. Analog zum Selection Combining bendtigt jeder Eingangszweig einen
eigenen Empfinger. Das Verschieben der Phase wird nach dem Empfangern
auf einer Zwischenfrequenz durchgefiithrt. Damit lassen sich schmalbandigere
Phasenschieber verwenden, wodurch die Genauigkeit der Phasenlage des Ein-
gangssignals im verwendeten Frequenzkanal erhoht wird. Abschlieend werden
die drei verarbeiteten Signale phasenrichtig addiert. [12]

Maximum-Ratio-Combining Diversity

Eine weitere Implementierungsmoglichkeit bietet das Maximum-Ratio Combi-
ning. Diese Architektur ist schematisch in Abbildung 2.6 aufgezeigt.
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Phasenrichtige Addition

LNA RX —

siials

LNA RX

Abbildung 2.5: Schematische Darstellung der Equal-Gain Combining-Archi-
tektur

Phasenrichtige Addition

A RX

RX —

- L. L

A RX

Abbildung 2.6: Schematische Darstellung der Maximum-Ratio Combining-
Architektur
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Sie weist eine groBe Ahnlichkeit zur Equal-Gain Combining-Architektur auf.
Lediglich die Eingangsstufen nach den Antennen, variieren bei diesen beiden
Ansitzen. Bei der Equal-Gain Combining-Architektur werden alle Pfade gleich
gewichtet, wohingegen die Verstarkung der Einzelsignale beim Maximum-Ratio
Combining einstellbar ist. Durch diesen zusétzlichen Freiheitsgrad ist ein um
1dB niedrigerer Signalrauschabstand (SNR), verglichen mit dem Equal-Gain
Combining-Ansatz, notwendig [7]. Das Steuersignal fir die Einstellung des je-
weiligen Verstarkungsfaktor wird analog zum Einstellsignal fiir die Phasenschie-
ber durch eine Pegeldetektion auf einer Zwischenfrequenz ermittelt. Hierfiir ist
eine digitale Weiterverarbeitung der Pegelinformation und ein Algorithmus zur
Erzeugung der notwendigen Ansteuerung erforderlich. [12]

Schalt-Phasen-Diversity

Das Schalt-Phasen-Diversity stellt den letzten préasentierten Losungsansatz dar
und ist in Abbildung 2.7 veranschaulicht. Diese Kombination aus Switched
und Equal-Gain Combining basiert auf den Referenzen [3, 11, 13, 14] und wird
nachfolgend als Architektur fiir das Diversity-Gesamtsystem in Kapitel 3 her-
angezogen.

Empfangspfadauswahl & Phasenrichtige Addition

Phasenschieber & Schalter-Ansteuerung

Abbildung 2.7: Schematische Darstellung einer Kombination der Switched und
Equal-Gain Combining-Architektur
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Die betrachtete Architektur verwendet analog zum Equal-Gain Combining-
Ansatz rauscharme Verstirker mit festen Verstarkungsfaktoren als Eingangs-
schaltungen. Der Empfanger ist wie schon beim Switched Combining nach der
Signalzusammenfiithrung eingebaut, wodurch man Hardware einsparen und die
Gesamtarchitektur miniaturisieren kann. Aufgrund der Schaltbarkeit der ein-
zelnen Empfangspfade lasst sich im Empfanger sowohl der Pegel der Einzel-
pfade, als auch der Pegel des phasenrichtig kombinierten Gesamtsignals de-
tektieren. Die Detektion findet wie schon bei den vorherigen Architekturen
mit implementierten Phasenschiebern auf einer Zwischenfrequenz statt. Die-
se Pegelerfassung und Weiterverarbeitung der Information zur Erstellung der
Phasenschieber- und Schalteransteuerung kann im Empfinger (RX) durchge-
fithrt werden. Diese Architektur bietet jedoch zusétzlich die Moglichkeit die
Pegeldetektion und anschlieBende Signalverarbeitung auszulagern und somit
ein stand-alone Diversity-Konzept zu implementieren, welches ohne eine Modi-
fikation des Empfangers auskommt. Dadurch lasst sich dieses System als Zu-
satzaufbau fiir schon bestehende Satellitenradioempféanger verwenden.
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3 Diversity-Gesamtsystem

Zur Erhohung der Tonqualitat und zur Reduktion der durch Fading verursach-
ten Ausfallzeiten wird im folgenden Kapitel ein Schalt-Phasen-Diversity-System
vorgestellt. Dieses System ist in [1] mit diskreten Bauelementen aufgebaut und
verifiziert. In den nachfolgenden Kapiteln soll dieser Ansatz angepasst und
durch Integration der Bauelemente und Schaltungsblocke miniaturisiert wer-
den. Ziel ist die Implementierung des Systems in ein kompaktes Dachantennen-
radom (40 mm x 40 mm x 15 mm). Hierfir werden hoch-integrierte Schaltkreise
in einem 150nm CMOS-Prozess entworfen und im Gesamtsystem implemen-
tiert. Das Blockschaltbild des hierfiir konzipierten Diversity-Gesamtsystems ist
in Abbildung 3.1 dargestellt.

Das RF-Front-End des Gesamtsystems beinhaltet drei Antenneneingange mit
jeweils einem dazugehorigen Empfangspfad. Die Eingangssignale werden durch
je zwei rauscharme Verstarkerstufen (LNA) pro Pfad vorverstérkt. Dadurch
wird die Rauschzahl des Diversity-Systems niedrig gehalten und der Einfluss
nachfolgender Stufen reduziert. Anschliefend werden die drei Antennensigna-
le unabhéngig voneinander in ihrer Phase verschoben und anschliefend mit-
tels Leistungskoppler kombiniert. Im Phasenschieber ist zusatzlich ein Schalter
integriert, welcher eine Auswahl der Pfade ermoglicht, sodass sowohl alle als
auch nur bestimmte Einzelpfade verwendet bzw. kombiniert werden konnen.
Das resultierende Ausgangssignal des Front-Ends wird durch einen diskreten
SAW-Filter und einen Splitter weiterverarbeitet. Ein Anteil dieses Signals wird
nochmals verstarkt und tiber ein HF-Kabel an den Empfanger im Autoradio
iibergeben. Dartiber hinaus wird das zweite Ausgangssignal des Splitters durch
einen Mischer auf eine Zwischenfrequenz von 110.6 MHz heruntergemischt. Die
Senderauswahl bzw. die Kanalselektion erfolgt tiber die Einstellung der Lokal-
oszillatorfrequenz. Diese wird durch eine fraktionale Phasenregelschleife (PLL)
erzeugt und kann im laufenden Betrieb verandert werden. Nach abermaliger
Filterung durch eine diskrete SAW-Struktur wird mittels einer RSSI-Schaltung
(Received Signal Strength Indication) der Signalpegel detektiert. Diese Informa-
tion wird durch einen Analog-Digital-Umsetzer (ADU) ins Digitale iiberfiihrt.
Dort erfolgt eine Weiterverarbeitung der Pegelinformation durch den Mikrocon-
troller. Dieser andert ausgehend vom detektierten Signalpegel die Phasenlage
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Abbildung 3.1: Blockschaltbild des Diversity-Gesamtsystems
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des jeweils empfangenen Antennensignals, sodass sich alle Eingangssignale kon-
struktiv iiberlagern. Die bendtigten Referenzstrome und Spannungen werden
in einem zentralen Referenzsystem erzeugt und den Schaltungen, wie zum Bei-
spiel der Phasenregelschleife, dem Analog-Digital-Umsetzer, den Verstarkern
und dem Leistungskoppler zugefiihrt.

Das RF-Front-End, bestehend aus den 2. LNA-Stufen, Phasenschiebern und
dem Leistungskoppler, ist komplett integriert und wird in dem nachfolgenden
Kapitel beschrieben. Fiir alle weiteren Schaltungen liegen sowohl integrierte
Einzelentwiirfe, als auch diskrete Bauelemente fiir den Aufbau des Diversity-
Gesamtsystems, vor.

Das benotigte integrierte Referenzsystem ist in [2, 3] dargestellt und erzeugt
unterschiedliche temperaturabhédngige Referenzspannungen und Stréome, sowie
einen temperaturunabhéngigen Referenzstrom. Die Phasenregelschleife ist in
[4] und [5] verdffentlicht und bildet zusammen mit dem Mischer eine weitere
integrierte Komponente. Der Mischer ist sowohl als passive Variante in [6], als
auch in einer aktiven Mischerarchitektur [7] verfiigbar. Die Pegeldetektion er-
folgt durch die RSSI-Schaltung aus [8]. Diese bildet die Eingangsstufe des 8 bit
Dual-Slope Analog-Digital-Umsetzers. Die Kombination beider Schaltungsblo-
cke wird in [7] beschrieben. Weitere Alternative ADU-Ansétze wurden zudem
in [9, 10, 11] evaluiert. Der Mikrocontroller bildet die abschlieBende Rechenein-
heit und liegt als zugekaufte IP-Komponente mit synthetisierten Layout in der
150 nm CMOS-Technologie vor.

Eine wichtige Spezifikation bei der Festlegung der Systemarchitektur und der
Implementierung der Einzelkomponenten ist der Gesamtstromverbrauch des
Systems. Um ein autarkes Mehrantennenempfangssystem zu realisieren, bietet
sich eine Phantomspeisung des Diversity-Gesamtsystems an. Dies setzt jedoch
die Einhaltung des maximalen, durch den Auto-Empféanger tiber das HF-Kabel
an die Antenne gefithrten Stroms voraus. Bei Sirius betrigt diese Strombe-
grenzung 100 mA und bei XM 250 mA. Durch die Phantomspeisung wird eine
Versorgungsspannung von 3.3V bzw. 5V mit einer Toleranz von £0.3 V bereit-
gestellt. [12]

Dartiber hinaus soll das Gesamtsystem neben dem Betrieb im SDARS-Band
von 2.320 GHz bis 2.345 GHz zusétzlich den Frequenzbereich eines geplanten
européaischen Satellitenradios von 2.170 GHz bis 2.200 GHz abdecken kénnen.
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4 Front-End-Implementierung

In diesem Kapitel wird die Implementierung der HF-Empféangerschaltung vor-
gestellt. Das dazugehorige Blockdiagramm in Abbildung 4.1 gibt hierfiir einen
Uberblick zum HF-Gesamtsystem und zeigt die notwendigen Einzelkomponen-
ten auf.

Diskrete oder integrierte Verschiedene integrierte
: [mplementierungsansitze Implementierungsansétze
L: 1. LNA Balun | : [ 2. LNA PS
HF‘ez’an,lE HE
| . =
: P 2, :
[ : : : = 1
! ' T =5 T HFaus+
— 1. LNA Balun | : | 2.LNA PS eb :
Hch,QE T : = i HF(”,S,
: . = H
3}
—

L 1. LNA Balun | | || 2 LNA PS

..............................................................................................................

Abbildung 4.1: Blockdiagramm zur Veranschaulichung der benotigten HF-
Komponenten
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4.1 Rauscharmer Verstarker

Die Antennensignale H Fi;, 13 werden in dem jeweiligen Pfad mittels eines ers-
ten rauscharmen Verstéirkers (1. LNA) vorverstarkt. Dieser Eintaktverstirker
muss eine niedrige Rauschzahl und eine hohe Verstarkung aufweisen. Anschlie-
Bend wird das Signal durch den Balun in eine differentielle Form tiberfiihrt.
Fiir diese beiden Stufen wird im folgenden sowohl eine diskrete als auch eine
integrierte Losung préasentiert. Nachfolgend wird das Signal durch einen zwei-
ten differentiellen rauscharmen Verstarker (2. LNA) weiter verstérkt. Bei dieser
Stufe kann der Schwerpunkt aufgrund der niedrigen Rauschzahl der Eingangs-
stufe auf andere Charakteristika, wie zum Beispiel Riickwartsisolation, Gleich-
taktunterdriickung oder Linearitat, gelegt werden. Durch weitere Phasenschie-
berstufen (PS) lassen sich die Signale des jeweiligen Eingangspfades in einen
einheitlichen Quadranten des Konstellationsdiagramms verschieben. Mittels in-
tegrierter Schaltfunktion konnen auch ausgewahlte Pfade des Diversity-Systems
unterbrochen und abgeschaltet werden. Abschlieend kombiniert ein Leistungs-
koppler (PC) die Ausgangssignale der Phasenschieber. Fiir diese drei Stufen
(2. LNA, PS, PC) werden im weiteren Verlauf dieses Kapitels verschiedene in-
tegrierte Realisierungsmoglichkeiten erortert und abschliefend eine integrierte
Front-End-Schaltung aus den in Abbildung 4.1 blau markierten Komponen-
ten vorgestellt. Das resultierende differentielle Ausgangssignal H Fj, s+ wird
anschlieend weiter verarbeitet und an den Radioempfanger des Automobils
iibergeben. Dariiber hinaus wird der Pegel dieses Signals detektiert und mittels
Algorithmus zur Erzeugung der Phasenschieberansteuerung genutzt.

Analog zum Gesamtsystem sind auch die integrierten Komponenten bzw. das
Front-End fiir das SDARS-Band von 2.320 GHz bis 2.345 GHz und den Fre-
quenzbereich eines zukiinftigen européaischen Satellitenradios von 2.170 GHz bis
2.200 GHz konzipiert.

4.1 Rauscharmer Verstarker

Dieser Abschnitt beschreibt die Implementierung der rauscharmen Verstéarker.
Dabei wird auf den Stand der Technik und auf die verwendete Architektur
eingegangen. Die Verstarker sind sowohl im Gesamtsystem implementiert als
auch als Einzelkomponente gefertigt, verifiziert und die dazugehorigen Mess-
ergebnisse aufgezeigt. Abgerundet wird dieser Abschnitt durch einen Ausblick
auf mogliche alternative Architekturen.
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4.1.1 Stand der Technik

Beim Entwurf von rauscharmen Verstiarkern gibt es unterschiedliche Architek-
turmoglichkeiten. Diese variieren im Wesentlichen durch vier Gesichtspunk-
ten:

Ein- oder mehrstufiges Verstarkerkonzept

Verwendung von Bipolar- oder CMOS-Transistoren

Aufbau als Eintakt- oder differentieller Verstarker

Konfiguration der Eingangstransistoren in Gate- oder Sourceschaltung

Allgemein kann man in Empfangssystemen ein einstufiges LNA-Konzept mit ei-
ner sehr rauscharmen Stufe und einer sehr hohen Verstérkung realisieren. Alter-
nativ dazu vereinfacht sich der Aufbau wenn ein mehrstufiger Aufbau auswéhlt
wird. Hierbei sollte der erste Verstérker sehr rauscharm sein, nachfolgende Ver-
starker konnen aufgrund der Friis’schen Formel mehr Rauschen zulassen und
der Hauptgesichtspunkt kann auf andere Kenngrofien wie Linearitit, Gleich-
taktunterdriickung, Riickwértsisolation oder Verstarkung gelegt werden. [1]

Typischerweise dominiert bei Bipolartransistoren der Basiswiderstand die
Rauschleistung, wohingegen bei MOSFETs der Kanal die priméare Rauschquel-
le darstellt. Dies bringt bei groffen Strukturgrofien, bzw. einer groffen Gateldnge
des Transistors, ein schlechtes Rauschverhalten mit sich. Durch fortschreitende
Integration und Miniaturisierung der HF-Transistoren wird dieser Einfluss
allerdings sukzessiv reduziert. [2]

Der zweite Gesichtspunkt ist die unterschiedliche Realisierung der Eingangsstu-
fe des Verstarkers. Bei Eintaktverstiarkern lassen sich niedrigere Rauschzahlen
realisieren, da die Anzahl der integrierten Bauteile im Eingangsnetzwerk gerin-
ger ist, verglichen mit differentiellen Architekturen. Auch der Stromverbrauch
ist bei differentiellen Architekturen aufgrund des komplexeren Aufbaus hoher.

Jedoch ist beim differentiellen Entwurf die Riickwartsisolation verbessert. Dar-
tiber hinaus ist die Gleichtaktunterdriickung (CMRR) deutlich hoher. [3]

Die Eingangstransistoren eines rauscharmen Verstarkers konnen in Gate- oder
in Sourceschaltung verbaut werden. In Gateschaltung lasst sich eine breitban-
dige Eingangsanpassung realisieren und die Riickwartsisolation ist hoher. Der
Stromverbrauch und die parasitdren Kapazititen der Transistoren und der Ver-
drahtungen sind beim Entwurf der Schaltung weniger ausschlaggebend. Nach-
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teilig wirken sich jedoch die schlechte Rauschzahl und die effektive Transkon-
duktanz aus. Hier liegen dementsprechend die Vorteile bei einer Realisierung
der Eingangsstufe in Sourcekonfiguration. [4]

Zuséatzlich kommen zu den beschriebenen Gesichtspunkten noch weitere un-
terschiedliche schaltungstechnische Realisierungsmoglichkeiten hinzu, wie zum
Beispiel Unterschiede im Ein- und Ausgangsanpassnetzwerk oder die Verwen-
dung von Kaskodetransistoren.

Dariiber hinaus konnen Zusatzblocke erganzt werden, um das Rauschen des Ver-
starkers zu reduzieren und seine Linearitat zu erhohen. Verschiedene Techniken
hierfir sind in den Quellen [5] und [6] beschrieben.

4.1.2 Erste Verstarkerstufe

Der implementierte rauscharme Verstarker ist zweistufig aufgebaut. Im nach-
folgenden wir zuerst die erste Stufe ndher betrachtet.

4.1.2.1 Diskrete Realisierung

Die diskrete erste Verstdrkerstufe besteht aus der Bipolaremitterschaltung
BFP740 (7. Generation) von Infineon und der dazugehérigen passiven An-
passungsstruktur mit 0402-Bauteilgrofle. Diese Bauelemente sind auf einer
FR4-Platine aufgebracht und in Abbildung 4.2 dargestellt.

Bei einem Ruhestrom von 10mA und einer Versorgungsspannung von 3.0V
weist der rauscharme Verstriker einen Gewinn von 18.6dB bei 2.33 GHz auf.
Bei dieser Frequenz liegt die Rauschzahl bei 0.62 dB. Der eingangsseitige 1 dB-
Kompressionspunkt liegt bei -12.5 dBm und der Verstarker ist am Eingang und
ausgangsseitig auf 50 () angepasst. Die Kenngrofien sind in Tabelle 4.1 zusam-
mengefasst. [§]

Tabelle 4.1: Kenngroflen des diskreten Verstarkers bei 2.33 GHz

|S22/dB [ S21/dB  [S12/dB | S11/dB | NF/dB | P1dB/dBm
-10.5 | 18.6 [ 254 -10.5 [ 0.62 -12.5 |

36



4.1 Rauscharmer Verstarker
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Abbildung 4.2: Diskreter Verstérker mit Messplatine [7]

Aufgrund der sehr geringen Rauschzahl, verbunden mit der hohen Verstirkung
eignet sich der Verstérker speziell als Eingangsstufe flir rauschsensitiven Emp-
fangerschaltungen, wie unter anderen fiir den hier beschriebenen, digitalen Sa-
tellitenradioempféanger.

Zur weiteren Umsetzung des 50 -Verstarkerausgangs auf eine differentielle
Struktur mit 100 2-Anpassung wird ein Balun bendétigt. Implementiert man
diesen Balun als diskretes passives Bauteil in die Gesamtarchitektur verringert
sich die Verstarkung des LNAs um die 0.5 dB-Einfiigeddmpfung des Baluns.

4.1.2.2 Ausblick

Alternativ kann die erste Verstéirkerstufe auch integriert aufgebaut werden.
Hierfiir féllt die Wahl auf eine kaskadierte Eintaktstufe. Die verwendete Ar-
chitektur ist im Schaltbild 4.3 dargestellt und ist mit einem ahnlichen Realisie-
rungsansatz in [9] vergleichbar.

Die Eintaktarchitektur ermoéglicht, verglichen mit der differentiellen Realisie-
rung, einen geringeren Stromverbrauch sowie eine niedrigere Rauschzahl. Des
weiteren stellt der Antennenanschluss ein Eintaktsignal bereit. Eine differenti-
elle Umsetzung direkt am Antennenausgang wiirde die Gesamtrauschzahl deut-
lich erhéhen und ist fiir diese Applikation nicht realisierbar.
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Abbildung 4.3: Schaltbild des integrierten LNA [10, 11]

Zum Erreichen der Gesamtspezifikation ist eine rauscharme Architektur not-
wendig, deshalb muss bei einer Integration der ersten Verstarkerstufe die Gate-
spule L.,; diskret extern angebracht werden. Verglichen mit integrierten Spu-
len weisen diskrete Spulen eine deutlich hohere Giite auf [12]. Der dadurch
reduzierte parasitare Eingangswiderstand ermoglicht ein signifikant niedrigeres
thermisches Rauschen, was wiederum zu einer niedrigeren Rauschzahl fiihrt.

Zusammen mit der externen Spule L., bilden die integrierten passiven Bauele-
mente Cgy, und R, das Eingangsnetzwerk. Durch diese beiden Hochpasselemen-
te kann der DC-Arbeitspunkt des in Sourceschaltung betriebenen Transistors
M1 entkoppelt und auf U,, = 875 mV gelegt werden.

Die Source-Spule L, realisiert einen zusatzlichen resistiven Term in der Ein-
gangsimpedanz und ermoglicht so einen weiteren Freiheitsgrad bei der Eingangs-
anpassung. Durch den kaskadierten Transistor M2 wird die Millerkapazitat am
Eingang reduziert und somit die Eingangsanpassung weiter optimiert. [13]

Ausgangsseitig wird die Anpassung durch die Bauelemente Ly74q, Crgqg und Ciys
eingestellt.

Das dazugehoérige Layout und die 3D-Ansicht sind in Abbildung 4.4 dargestellt.
Die integrierte Schaltung benétigt 0.0627 mm? an Chipfliche.

Die Postlayout-Simulationsergebnisse bei einem 2.3 GHz Eingangssignal und
nominalen Umgebungsbedingungen mit Berticksichtigung der eingangsseitigen
Bondrahtinduktivitdten und der externen Spule sind in Tabelle 4.2 dargestellt.
Die S-Parameter Kenngroflen erfiillen die notwendigen Anforderung. Der Strom-
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Abbildung 4.4: Links: Layout des integrierten Verstéarkers [10, 11], Rechts: 3D-
Ansicht des integrierten Verstérkers

verbrauch liegt bei 14.99 mA und die Rauschzahl bei 0.58 dB. Jedoch muss be-
riicksichtigt werden, dass dies Simulations- und keine Messergebnisse sind und
bei einer Implementierung eine Verschlechterung der Kenngréfien zu erwarten
ist.

Tabelle 4.2: Kenngroflen des integrierten Verstéarkers bei 2.3 GHz

| S22/dB [S21/dB  [S12/dB | S11/dB | NF/dB | P1dB/dBm
-9.71 | 19.87 -30.03 -11.46 | 0.58 -14.79 |

Zur weiteren Umsetzung von einem Eintaktverstarker zu einer nachfolgenden
differentiellen Architektur wird ein passiver Balun zur Uberfithrung des 50 Q-
Verstarkerausgangs hin zu einem symmetrischen Signal mit 100 €2 differentieller
Anpassung verwendet. Das Layout und die 3D-Ansicht eines integrierten Baluns
sind in der Grafik 4.5 dargestellt. Die Feldsimulation des Layouts ergibt eine
Einfiigeddmpfung von 1.32dB fiir den integrierten Balun.

4.1.3 Zweite Verstarkerstufe

Die zweite Verstarkerstufe ist vollstandig integriert und bildet die Eingangsstufe
der integrierten Front-End-Schaltung.
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Abbildung 4.5: Links: Layout des integrierten Baluns [11], Rechts: 3D-Ansicht
des integrierten Baluns

4.1.3.1 Implementierung

Der rauscharme Verstarker stellt die erste integrierte Stufe des Empfangssystem
dar. Diese Schaltung dient zur weiteren Verstdrkung und zur Verbesserung des
Rauschverhaltens der Gesamtschaltung. Dartiber hinaus wirkt sie als Puffer-
schaltung fiir den darauf folgenden passiven Phasenschieber. Die Schaltung des
rauscharmen Verstarkers ist in einer 150 nm CMOS-Technologie implementiert
und in Abbildung 4.6 dargestellt.

Durch den verwendeten, differentiellen Aufbau des Verstéirkers wird sowohl die
Gleichtaktunterdriickung als auch die Riickwértsisolation verglichen mit Ein-
taktverstarkern verbessert. [3]

Die Signale an den Eingéngen H F.;,+ werden durch die Transistoren M4 und
M5 in Sourceschaltung verstarkt. Die nachfolgende Kaskode durch die Transis-
toren M8 und M9 reduzieren die parasitare Millerkapazitat am Eingang. Durch
identische Dimensionierung der vier Transistoren kann die Transkonduktanz
der Sourceschaltung und der in Gateschaltung operierenden Kaskoden als un-
gefahr gleich angenommen werden. Dadurch ergibt sich eine gleichbleibende
Verstarkung bei Reduzierung der Millerkapaziit auf Cyy = 2Cyq pr4/5. Zusétz-
lich verringert die Kaskodenschaltung die Sensitivitit des Verstéirkers gegentiber
Schwankung der Versorgungsspannung Ugzg (PSRR) und erhoht den Ausgangs-
widerstand des Verstarkers. [13]

Zur Strom- und Arbeitspunkteinstellung ist der Eingang I, vorgesehen. Durch
den Spannungsabfall iber den zwei Transdioden M1 und M2 wird der Arbeits-
punkt U,, der Transistoren M4 und M5 definiert, so dass diese in Sattigung
betrieben werden. Dies gewéhrleistet eine hohe Verstarkung bei gleichzeitig gu-
ter Linearitdt des Verstéirkers. Zur hochfrequenten Entkopplung des Eingangs
und der Arbeitsschaltung ist der Widerstand R,, hochohmig realisiert. Der
Stromspiegel aus M2 und M3 reguliert den Stromverbrauch des rauscharmen
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Abbildung 4.6: Schaltbild des LNA [11]

Verstéarkers und die integrierten Bauteile Cy, Ly, Rpqr1 und Cjp,e1 bilden das
Eingangsanpassnetzwerk. [14]

Zusatzlich sind eingangsseitig mit Hinblick auf die Gesamtschaltung die Bond-
drahtinduktivitaten berticksichtigt. Dartiber hinaus ist durch die induktive
Stromgegenkopplung der Transistoren M4 und M5 mittels den Spulen Ly eine
hohere Stabilitéit und ein zusétzlicher resistiver Anteil in der Eingangsimpedanz
realisiert. Dieser zusatzliche Term Zi, 1, = Lsgm aa/5 / Cys,aras + JwLs stellt
eine weitere Entwurfsvariable dar und vereinfacht dadurch die Realisierung
einer effizienten differentiellen Eingangsanpassung an 100 2. [13]

Des Weiteren bilden die Transistoren M6 und M7 zusammen mit Cjgp, und
Riomp einen kreuzgekoppelten Verzerrungsunterdriicker (CCPDC). Dieser
Schaltungsblock verbessert die Linearitdt des Verstirkers durch Erzeugung
eines Intermodulationsstroms 3. Ordnung (IM3), welcher den IM3-Strom des
eigentlichen differentiellen Verstérkers reduziert. Der CCPDC ist so dimen-
sioniert, dass sich weder die Rauschzahl noch die Verstarkung der Gesamt-
schaltung verschlechtert. Hierbei Uberlagern sich die gewollten differentiellen
Signalanteile von H F,;,+ konstruktiv, wohingegen sich die nichtlinearen Anteile
destruktiv reduzieren. [6]
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Abschliefend bilden die Elemente Cyys, Lirdd, Zpar2 und Cpere das Ausgangsnetz-
werk, sodass eine differentielle Anpassung von 1002 an den Ausginge H F, s+
erreicht wird. [14]

Das Layout und die 3D-Ansicht des rauscharmen Verstérkers sind in der Ab-
bildung 4.7 dargestellt. Die prozessierte integrierte Schaltung ist in Grafik 4.8
veranschaulicht.

Abbildung 4.7: Links: Layout des rauscharmen Verstiarkers [11], Rechts: 3D-
Ansicht des rauscharmen Verstarkers

Abbildung 4.8: IC des rauscharmen Verstarkers [11]

Dabei ist ersichtlich, dass die sechs integrierten Spulen einen Grofiteil der Ge-
samtfliche von 1.09 mm? und damit den Hauptteil der Fertigungskosten ausma-
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chen. Eine vollstandige Integration des Verstarkers ist jedoch notwendig, um
die Kosten fiir das Gesamtsystem zu reduzieren. Alternative Realisierungen von
rauscharmen Verstarkerarchitekturen mit einer differentiellen Gateschaltung be-
notigen keine Spulen fiir die eingangs- und ausgangsseitige Anpassung, jedoch
ist deren Verstarkung und Rauschzahl deutlich schlechter, verglichen mit der
hier verwendeten Sourceschaltung. [4]

4.1.3.2 IC-Messergebnisse

Der rauscharme Verstérker ist in einer 150 nm CMOS-Technologie gefertigt und
unter nominalen Umgebungsbedingungen mit einer Versorgungsspannung Uy
von 1.8V vermessen. Durch die On-Chip-Messungen bleiben die Einfliisse von
den Bonddrahten, des PCBs und des Chipgehauses unberiicksichtigt. Aufgrund
der differentiellen Architektur weist der Verstérker eine hohe Riickwartsisola-
tion S12 auf. Dartiber hinaus betrigt seine simulierte Postlayout-Rauschzahl

2.06 dB.

Die Giiten der Komponenten des Fingangsnetzwerkes beeinflussen nach der
Friis-Formel hauptséchlich die Rauscheigenschaften eines Verstérkers. Aufgrund
der integrierten Spulen L, und L, des Eingangsnetzwerkes, liegt deshalb die
Rauschzahl hoher als die bei vergleichbaren Verstiarkern mit externen Spulen.
Dies ist auf die niedrigen realisierbaren Giiten der integrierten Spulen zurtickzu-
fithren, wohingegen externe Spulen eine deutlich hohere Giite aufweisen. [15]

Der Stromverbrauch des Verstarkers betrdgt 10.5 mA und lasst sich mittels des
Arbeitspunktstroms I, einstellen. Bei Reduzierung des Stroms wird die Ar-
beitspunktspannung U, verringert. Dadurch reduziert sich sowohl die Verstér-
kung als auch die Linearitat des rauscharmenen Verstarkers. Die Rauschzahl
bleibt unabhéngig von der Wahl des genauen Arbeitspunktes und Stromver-
brauches konstant.

Tabelle 4.3 zeigt die gesamten Betriebseigenschaften bei der Zielfrequenz von
2.3 GHz.

Tabelle 4.3: Kenngroflen des rauscharmen Verstarkers bei 2.3 GHz

| S22/dB [S21/dB  |[S12/dB | S11/dB | NF/dB | P1dB/dBm
-13.53 [ 10.15 -43.24 -11.13 | 2.06 -9.50 |

43



4.1 Rauscharmer Verstarker

Dariiber hinaus zeigt die Abbildung 4.9 die gemessenen S-Parameter des
Verstéarkers in einen Bereich von 1 GHz bis 5 GHz. Es ist ersichtlich das die
Eingangs- und Ausgangsanpassung bzw. S11 und S22 im betrachteten Fre-
quenzband von 2.170 GHz bis 2.345 GHz unter -10dB liegen. Die Verstarkung
S21 liegt iiber 10 dB und die Riickwértsisolation S12 bei unter -40 dB.

T T T T T T T
o —s22||
0 521
—s12
O s11|]
%‘ g
_10L W" , i
_20— -

S-Parameter / dB

L L L L L L L
1 15 2 25 3 35 4 4.5 5
Frequenz / Hz 9

Abbildung 4.9: S-Parameter des rauscharmen Verstérkers
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Abbildung 4.10: Ein-Ausgangskennlinie des Verstarkers
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4.1 Rauscharmer Verstarker

Zusétzlich ist in Abbildung 4.10 die Ein-Ausgangskennlinie des Verstarkers
bei 2.3 GHz-Eingangsfrequenz aufgetragen. Durch lineare Interpolation der
Verstarkung bei niedrigen Eingangsleitungen ist der eingangsseitige 1dB-
Kompressionspunkt dargestellt. Dieser liegt im Schnittpunkt der Verstarker
Ein-Ausgangskurve und der interpolierten um -1dB verschobenen Kurve und
betragt -9.5 dBm.

4.1.3.3 Ausblick

Eine mogliche alternative Realisierung mit einer differentiellen in Gateschal-
tung konfigurierten Eingangsstufe mit zweifacher kapazitiver Kreuzkopplung
(CCCT) basierend auf [16, 17] ist in Abbildung 4.11 dargestellt.

Udd
1
RGUSQ ﬁ Rausl |:i| |:i| Rausl ﬁ RGUS2
HFausf o= | HFaus+
M7 | [E
Uni °—|[115 ME]I—°U1>1
"o op
I la r I 1b
Rap Rap
U p——[M3 Mg U
= C — — =
Cein
o | f—HFu ¢, —c
HF, ein— O—i }7
Rap RUP
U=+ [p1 Mg Ui

Abbildung 4.11: Schaltbild des alternativen Verstérkers [17]

Das dazugehorige Layout und die dazugehorige 3D-Ansicht aus Abbildung 4.12
sind aufgrund der einsparten Spulen sehr flacheneffizient und benotigen ledig-
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lich 0.0627 mms an Chipflache. Da die Kosten eines ICs im Allgemeinen direkt
proportional zu seiner Chipflache sind, fithrt diese Alternative zu einer Kosten-
reduktion um den Faktor 17.

Abbildung 4.12: Links: Layout des alternativen Verstarkers [17], Rechts: 3D-
Ansicht des alternativen Verstarkers

Die Postlayout-Simulationsergebnisse bei einem 2.3 GHz-Eingangssignal unter
nominalen Umgebungsbedingungen mit Berticksichtigung der eingangsseitigen
Bondrahtinduktivitdaten sind in Tabelle 4.4 dargestellt. Die S-Parameter Kenn-
groflen erfiillen die notwendigen Anforderung. Der Stromverbrauch liegt bei
dieser Architektur mit 12.8 mA etwas hoher und die Linearitét ist schlechter.

Tabelle 4.4: Kenngrofien des alternativen Verstérkers bei 2.3 GHz

|S22/dB [S21/dB  [S12/dB  [S11/dB |[NF/dB [ P1dB/dBm
[-9.21 | 13.93 | -57.86 | -14.45 | 2.91 | -17.66 \

Dartiiber hinaus erreicht dieser Verstarker nur eine simulierte Rauschzahl von
2.91dB und erhoht damit das Gesamtrauschen des integrierten Front-Ends,
verglichen mit der Architektur in Sourcekonfiguration, deutlich. Bei zuktinfti-
ger Reduzierung der SDARS-Rauschanforderung an Mehrantennen-Diversity-
Empfangssystemen fiir digitales Satellitenradio konnte die aktuelle Verstarker-
architektur durch die alternative kostengiinstigere Variante ersetzt werden.
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4.2 Phasenschieber

In diesem Abschnitt wird der integrierte Phasenschieber (PS) beschrieben. Im
Stand der Technik werden verschiedene Implementierungsmaglichkeiten darge-
stellt. Anschlieend wird die finale Implementierung mit ihren Besonderheiten
naher betrachtet. Die Ergebnisse der IC-Messungen verifizieren die Funktiona-
litdt der Schaltung. Dartiber hinaus wird eine weitere Schaltungstopologie im
Ausblick vorgestellt.

4.2.1 Stand der Technik

Da eine Reihe von verschiedenen Phasenschieberarchitekturen in der Literatur
aufgezeigt sind, folgt im Anschluss eine Auswahl von gangigen und integra-
tionsfahigen Losungsansédtzen. Dabei dienen Kenngrofien, wie zum Beispiel die
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Winkelauflosung, der Phasenregelbereich, die Gruppenlaufzeit, die Pfadverlus-
te, die Bandbreite, der Leistungs- bzw. Stromverbrauch, die Chipflache und
die Systemstabilitdt, zur Charakterisierung der Architekturmoglichkeiten. Dar-
iiber hinaus unterscheiden sich die verschiedenen Architekturen in ihrer Sensiti-
vitit gegeniiber Prozessschwankungen und Anderungen der Umgebungsbedin-
gungen.

Das Vektormodulationsverfahren

Das Blockdiagramm eines Vektormodulators mit einer maximalen Phasendre-
hung von 90° ist auf der linken Seite in Abbildung 4.13 dargestellt. dabei teilt
sich das Eingangssignal in einen Inphase- (I) und eine Quadraturkomponen-
te (Q) auf. Durch einen einstellbaren Verstérker (VGA) werden die jeweiligen
Anteile unterschiedlich gewichtet, bevor sie mittels eines 90°-Hybridkopplers
wieder kombiniert werden. Die Gewichtung der Signalanteile zum Verschieben
der Phase kann alternativ auch durch Hoch- oder Tiefpésse realisiert werden. Je
nach Entwurf stellen dabei LC-Filter, verglichen mit einer RC-Implementierung,
eine geringere Einfiigeddmpfung bei schmalerer Bandbreite bereit.

Up

B & E}

Ugoe 270°

ein o—— ——oO aus

Teiler

[ Koppler ]

Abbildung 4.13: Links: Blockdiagramm zur Vektormodulation [1], Rechts: Kon-
stellationsdiagramm der Vektormodulation

Das dazugehorige Konstellationsdiagramm ist auf der rechten Seite in Abbil-
dung 4.13 dargestellt. Um die in blau dargestellte 90°-Drehung zu erzeugen,
muss der obere Verstirker aus Abbildung 4.13 mittels des Steuereingangs Uye
aus- und der untere Verstarker durch Ugp angeschaltet werden. Sofern kei-
ne Phasenanderung erforderlich ist, ist der in rot markierte Vektor zu erzeu-
gen. Dies erfolgt durch Hinzuschalten des oberen und abschalten des unteren
Verstarkers. Je nach Gewichtung der beiden Verstarker kann jede Phasenla-
ge zwischen den beiden aufgezeigten Maxima erreicht werden. Der gesamte
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Phasenregelbereich von 360° kann nur durch Hinzufligen von drei weiteren Pfa-
den erreicht werden. Diese Pfade miissen analog jeweils eine Phasendrehung
von 90° zueinander aufweisen. Die hierfiir notwendige Architektur ist in [2] be-
schrieben. Speziell in phasengesteuerten Gruppenantennensystemen bzw. bei
der Tragerformung wird die Vektormodulation aufgrund ihres geringen Chipfla-
chenverbrauchs und der zur Phasenverschiebung einhergehenden Verstarkung
des Signales eingesetzt.

Der Reflexionsphasenschieber

Der passive Reflexionsphasenschieber stellt eine weitere Architektur dar. In Ab-
bildung 4.14 ist das Blockdiagramm eines Reflexionsphasenschiebers mit 90°-
Hybridkoppler aufgezeigt. Durch Variation der Impedanz Z, dndert sich die
Einfiigephase und durch Einsatz des 90°-Hybridkoppler werden der Eingang
und Ausgang voneinander isoliert, wodurch die Eingangs- und Ausgangsanpas-
sung erhalten bleibt.

etno—

90°-Hybridy
koppler

—

Abbildung 4.14: Prinzip eines Reflexionsphasenschiebers mit Richtkoppler [1]

aus

Die Phasenénderung ist abhiangig vom Reflexionskoeffizient I an der reflektie-
renden Last mit der Impedanz Z, und der Leitungswellenimpedanz Z.

 Z—Z
7.+ 7

(4.2.1)

Im folgenden wird die Phasendnderung A¢ durch den Reflexionsphasenschieber
basierend auf [1, 3, 2] dargestellt.

Ap =2 [arctan (W) — arctan (W)] (4.2.2)
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Dabei sind Z,in und Z,pn4 die minimal und maximal einstellbaren Lastim-
pedanzen. Die durch den Hybridkoppler aufgeteilten Signalanteile werden an
der Last reflektiert, wodurch das Ausgangssignal erzeugt wird. Die Gleichung
(4.2.3) gibt die durch die Reflexion entstehenden Verluste und die damit ver-
bundene Einfiigeddmpfung des Phasenschiebers an.

|S21| = 20 log(|T") (4.2.3)

Entwirft man die Lastimpedanz als einstellbaren LC-Serienschwingkreis mit
einer Resonanzfrequenz im Bereich der Betriebsfrequenz des Phasenschiebers
lasst sich idealerweise ein Phasenregelbereich von 360° bei zugleich niedriger
Einfiigeddmpfung realisieren. Dabei ist der Phasenregelbereich abhéangig vom

Einstellbereich des verwendeten LC-Schwingkreises, zum Beispiel realisiert
durch Varaktoren. [4]

Ersetzt man den Richtkoppler durch einen Zirkulator bestehend aus drei breit-
bandigen Verstéarkern kann man wesentlich groflere Bandbreiten erreichen. Ak-
tive Reflexionsphasenschieber sind in den Quellen [5] und [6] beschrieben und
weisen geringere Verluste aus. Dies ist auf die Verwendung der Verstarkertrans-
konduktanz und von integrierten MIM-Kapazitaten mit hoherer Giite zur Ein-
stellung der Phasenédnderung zurtickzufiihren.

Phasenschieber durch belastete Leitungen

Phasenschieber die durch einstellbare, belastete Leitungen realisiert werden,

bestehen aus T- oder II-Tiefpass Elementen. Eine dazugehorige Architektur ist
in Abbildung 4.15 dargestellt.

Us G,
-
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Abbildung 4.15: Phasenschieber aus II-Tiefpass Einzelelemente [2]

Dabei ist die Phase ¢ abhangig von der Dimensionierung bzw. FEinstel-
lung der Spulen bzw. Varaktoren und der Betriebskreisfrequenz wy. Fiir
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4.2 Phasenschieber

[I-Tiefpasselemente lassen sich die BauteilgroBen nach [7] wie folgt berech-
nen:

I - Zy sin(o)

(4.2.4) C =

4.2.5
wo w()ZO ( )

Bei T-Tiefpassgliedern werden die Spulen und Kondensatoren anhand der Glei-
chungen aus [8] dimensioniert:

L

= Zotan(g)tan(;b) (4.2.6) C= sin(9) (4.2.7)

wo woZo

Bei beiden Tiefpassgliedern ist wiederum der Phasenregelbereich abhangig vom
Einstellbereich der Varaktoren in den Tiefpassgliedern. Ein II-Tiefpass Element
der Schaltung kann die Phase maximal zischen 0° und —90° drehen. Um die-
sen Regelbereich zu erweitern kénnen mehrere LC-Tiefpassglieder kaskadiert
werden, sieche Abbildung 4.15. Bei hoheren Frequenzen nimmt der Chipflichen-
bedarf dieser Architektur ab, da die Serienelemente durch Leitungen realisiert
werden konnen.

Phasenschieber durch schaltbare
Verzogerungselemente

In Abbildung 4.16 ist ein 4bit-Phasenschieber mit schaltbaren Verzogerungs-
gliedern dargestellt.

Diese Schaltung ermdglicht im Gegensatz zu den bisherigen Architekturen nur
diskrete Phasendnderungen mit einer Schrittweite von 22.5° zwischen 0° und
360°. Mittels der komplementédren Steuersignale U;gg und U_1g9 wird das Ein-
gangssignal zwischen einen Hoch- oder Tiefpassfilter geschaltet. Dadurch kann
je nach Schalterstellung ein 180° oder ein —180° Phasensprung realisiert wer-
den. Die weiteren Phasenglieder stellen analog die anderen notwendigen Pha-
senspriinge bereit, um einen Phasenschieber mit 4bit bzw. 22.5° Auflésung zu-
sammenzusetzen. Da die Ansteuerung rein digital ist, werden keine zusétzli-
chen Schaltungsblocke, wie zum Beispiel ein Digital-Analog-Umsetzer (DAU)
benotigt. Dadurch ist diese Architektur rein passiv und erzeugt in einem Ge-
samtsystem keinen zusétzlichen Leistungsverbrauch. Eine weitere Moglichkeit
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Abbildung 4.16: Diskreter 4bit-Phasenschieber mit schaltbaren Verzogerungs-
elementen [2]

neben dem Schalten zwischen Hoch- und Tiefpassstrukturen ist eine Uberbrii-
ckung der II-Struktur zur Erzeugung einer Phasendnderung. Durch Verzicht
auf die Hochpassfilter wird die Anzahl der Bauelemente reduziert und somit
Chipflache eingespart.

Weitere Phasenschieber mit 3bit- und 4bit-Auflésung werden in [9] und [7] vor-
gestellt. Dort werden einzelne II-Tiefpassfilter verwendet, um die Phase um
22.5°, 45° und 90° zu drehen. Eine Anderung um 180° wird durch Uberkreuz-
schaltung der differentiellen Signalleitungen realisiert. Das II-Tiefpassglied ist
in Abbildung 4.17 gezeigt.

emno m o aus

Abbildung 4.17: Aufbei eines II-Tiefpass-Glieds [7]

Die Dimensionierung der Spule und der Kondensatoren lassen sich analog zu
der Phasenschieberarchitektur mit dem Einsatz von belastete Leitungen durch
die Gleichungen 4.2.4 und 4.2.5 berechnen.
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Zusammenfassung der verschiedenen Realisierungsmoglichkeiten

Abschlielend werden nochmals die Vor- und Nachteile der unterschiedlichen
Realisierungsmoglichkeiten von Phasenschiebern zusammengefasst und in Ta-
belle 4.5 aufgetragen.

‘ Architektur ‘ Vorteil Nachteil ‘
Vektormodulator - Anderung der Phase - i.d.R. analoge Steuersignale
und Amplitude
- geringer Aufwand - aktiv, Leistungsverbrauch
(keine Varaktoren)
Reflexions-PS (passiv) - einfacher Autbau - kleine Bandbreite
Reflexions-PS (aktiv) - geringe Verluste - grofer Aufwand (Varaktoren)
- grofle Bandbreite - Leistungsverbrauch
PS durch belastete Leitungen - passiv - grofe Einfiigedampfung
- grofle Bandbreite
PS mit schaltbarer Verzogerung | - digitale Ansteuerung - grofie Chipflache
- passiv - diskrete Schrittweite

Tabelle 4.5: Vor- und Nachteile der verschiedenen Phasenschieberarchitektu-
ren [10]

Durch Vektormodulation kann sowohl die Phase geschoben, als auch das Ein-
gangssignal verstiarkt werden. Nachteilig ist, dass diese aktive Architektur einen
fir das Gesamtsystem relevanten Stromverbrauch aufweist.

Reflexionsphasenschieber mit Richtkopplern sind relativ einfach aufgebaut, kon-
nen jedoch nur Signale mit einer sehr kleinen Bandbreite verarbeiten. Realisiert
man den Koppler aktiv werden die Verluste des Reflexionsphasenschiebers re-
duziert und die Bandbreite vergrofiert. Dies bringt jedoch einen erhohten Schal-
tungsaufwand verbunden mit einem zusétzlichen Stromverbrauch mit sich.

Der Phasenschieber durch belastete Leitungen, bestehend aus mehreren II-
Elementen, ist passiv und verursacht aufgrund der niedrigen Varaktorgiite eine
hohe Einfiigeddmpfung. Die Kaskadenschaltung mehrerer II-Tiefpassglieder er-
moglicht jedoch eine relativ grofle Bandbreite.

Die Architektur mit schaltbaren Verzogerungselementen ist bei einer niedrigen
Betriebsfrequenz nur mit flichenintensiven, passiven Bauelementen zu reali-
sieren. Bei hochfrequenten Anwendungen mit niedriger Phasenauflosung wirkt
sich dies allerdings weniger nachteilig aus. Durch den rein passiven Aufbau wird
auch keine zusatzliche Leistung verbraucht.
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4.2 Phasenschieber

Letztlich ist die Auswahl der moglichen Architektur abhéngig von der jeweiligen
Systemspezifikation.

4.2.2 Implementierung

Der implementierte Phasenschieber ist in Abbildung 4.18 dargestellt und basiert
auf der Architektur aus [7].
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Abbildung 4.18: Schaltbild des Phasenschiebers

Die Phase wird iiber schaltbare LC-1I-Tiefpassglieder eingestellt. Zur Flachen-
minimierung ist eine reine Tiefpassarchitektur mit jeweils einer Spule pro Pha-
senstellglied gewahlt. Mittels eines 45°-; 90°- und 180°-Phasenstellgliedes lasst
sich insgesamt ein 3bit-Phasenschieber mit einem Phasenstellbereich von 0° bis
360° mit einer Schrittweite von 45° realisieren. Der Phasenschieber ist diffe-
rentiell aufgebaut. Dabei werden in den beiden differentiellen Pfaden jeweils
Eintaktphasenschieber eingesetzt. Der Knoten A bei der 45°- und der Knoten
B bei der 90°-Stufe stellen eine virtuelle Masse dar. Die 180°-Phasendrehung
wird durch ein Uberkreuzschalten der differentiellen Einginge ermoglicht. Zur
Dimensionierung werden die Gleichungen 4.2.4 und 4.2.5 herangezogen.

Neben dem aktuellen Stand der Technik ist die implementierte Schaltung um
zusatzliche Funktionsblocke erweitert. Zum einen kann mittels der Spannung
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U,p der Arbeitspunkt des Phasenschiebers gewahlt werden. Dadurch verhindert
man potentialfreie Netze und kann den Arbeitspunkt fiir die NMOS-Schalter
auf Masse oder auf ein anderes niedriges Potential legen. Bei hohen Eingangspe-
geln beugt das Anlegen eines von Masse abweichenden Potentials einer Durch-
schaltung der in Sperrrichtung betriebenen Source-Bulk-Diode vor. Zum ande-
ren werden durch die zusétzlichen Schalter mit den komplementaren Ansteu-
ersignalen S1 und S2 die passiven Bauteile bei Uberbriickung des 45°- bzw.
90°-Phasenstellgliedes vom Durchlasspfad getrennt. Dadurch wird eine Verzer-
rung des Phasensprungs, zum Beispiel durch die parasitare Kapazitat der tiber-
briickten Spule, verhindert. Diese Verbesserung der Phasengenauigkeit und der
Unabhéngigkeit des Phasenfehlers von der jeweiligen Ansteuerung bringt jedoch
eine Erhohung der Durchlassdampfung mit sich.

Das Schaltbild der in der Abbildung 4.18 dargestellten Schalter ist in Grafik
4.19 aufgezeigt.
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Abbildung 4.19: Schaltbild der RF-Schalter im Phasenschieber [9]

Die Schalter sind als reine NMOS-Schalter basierend auf [11] und [12] aufge-
baut. Die NMOS-Transistoren sind in einem Dreifachwannenprozess gefertigt,
wodurch der Bulk-Anschluss der Schalter vom tibrigen Substrat isoliert ist und
sich weniger parasitare Storungen einkoppeln konnen. Hierfiir wird in das P-
Substrat eine tiefe N-Wanne dotiert. In diese tiefe Wanne kann wiederum eine
P-Wanne mit darin befindlichen NMOS-Transistor implementiert werden, wo-
durch sich das NMOS-Bulkpotential vom Substratpotential separieren lasst.

[13]

Zusatzlich ist der Schalttransistor in der Resistive Body Floating-Technik aufge-
baut. Dadurch erreichen die Schalter im Durchlassbetrieb eine geringe Einfiige-
dampfung bei einer moglichst hohen Isolation im Sperrbetrieb. Die im Dreifach-
wannenprozess auftretenden parasitdren Dioden Dyw.pw, zwischen der tiefen
N-Wanne und der inneren P-Wanne, und Dyw.psus, zwischen der N-Wanne
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und dem P-Substrat, sind in der Abbildung 4.19 dargestellt. Dariiber hinaus
sind die drei 10 k€2-Widerstande der Resistive Body Floating-Technik an Gate,
Bulk und dem N-Wannenkontakt eingezeichnet. Durch Anpassung der Transis-
tordimensionierung bei Berticksichtigung der parasitédren Verlustpfade kann die
Einfiigeddmpfung und die Grofisignalfestigkeit optimiert werden. [14]

Das Layout und die dazugehorige 3D-Ansicht des Phasenschiebers sind in der
Abbildung 4.20 dargestellt. Die prozessierte integrierte Schaltung ist in Grafik
4.21 veranschaulicht.

—Eadk.
)

| 4 £ E B B B B
& mE &N o)
- oE [ i3 |

5
g —

P SR B2 | E
a F = & _II°; i} -
] |

' 4
o7l
N

Abbildung 4.20: Links: Layout des Phasenschiebers, Rechts: 3D-Ansicht des
Phasenschiebers

Analog zum rauscharmen Verstarker ist auch beim Phasenschieber der Fla-
chenbedarf der vier integrierten Spulen dominierend und bei den Prozessie-
rungskosten ausschlaggebend. Die Gesamtfliche des Phasenschiebers betragt
1.10 mm?.

Dartiber hinaus sind die notwendigen komplementiren Ansteuersignale zur Rea-
lisierung der unterschiedlichen Phasendnderungen A¢ in Tabelle 4.6 zusammen-
gefasst.

Zusitzlich kann der Durchlasspfad des Phasenschiebers durch gleichzeitiges Off-
nen oder SchlieBen der Schalter SO und SO unabhingig von der weiteren Schal-
terstellung S1 bzw. S2 geoffnet werden, wodurch der Eingang vom Ausgang
hochohmig isoliert wird.
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4.2 Phasenschieber

Abbildung 4.21: IC des Phasenschiebers

Tabelle 4.6: Komplementére Ansteuersignale des Phasenschiebers

| A¢ | SO | SO | S1 | S1 | S2 | S2
0° [1.8V oV 0\ 1.8V oV 1.8V
—45° [ 1.8V oV 1.8V oV oV 1.8V
—90° [ 1.8V oV 0\ 1.8V 1.8V oV
—135° [ 1.8V 0\ 1.8V oV 1.8V 0\
—180° | OV 1.8V oV 1.8V oV 1.8V
—225° [ OV 1.8V 1.8V oV oV 1.8V
—270° | OV 1.8V oV 1.8V 1.8V oV
—315° [ OV 1.8V 1.8V oV 1.8V oV
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4.2 Phasenschieber

4.2.3 IC-Messergebnisse

Der differentielle 3bit-Phasenschieber wurde in einer 150 nm CMOS-Technologie
gefertigt und unter nominalen Umgebungsbedingungen vermessen. Durch die
On-Chip-Messungen bleiben die Einflisse von den Bonddrédhten, des PCBs
und des Chipgehéduses unberticksichtigt. Im Gesamtsystem befindet sich der
Phasenschieber zwischen dem rauscharmen Verstarker und dem Leistungs-
koppler. Da alle Stufen differentiell auf 1002 angepasst sind, wirken sie als
eingangs- und ausgangsseitige Pufferschaltung fiir den Phasenschieber. Eine
PCB-Messung mit gehausten Phasenschieber-IC ist nicht moglich, da ohne
eingangs- und ausgangsseitige Pufferschaltung die Bonddrahtinduktivitdaten
die Phasenstellglieder verzerren wirden.

Der Phasenschieber wird mittels der Tabelle 4.6 angesteuert und fiir alle mogli-
chen Phaseneinstellungen vermessen. Dabei sind bei der Betriebsfrequenz von
2.3 GHz die Einfligeddmpfung S21, die weiteren S-Parameter, sowie die Phasen-
anderung A¢ und deren absoluter Fehler Fip, A festgehalten. Der Stromver-
brauch geht aufgrund der rein passiven Architektur gegen null.

Tabelle 4.7: IC-Messergebnisse des Phasenschiebers bei 2.3 GHz

| Agsou/° | S22/dB | S21/dB | S12/dB [ S11/dB | A¢ist/° | Faps,ae/° |

0° -8.3 -5.6 -5.6 7.2 0.0 0.0
—45° | -14.2 -6.0 -6.0 -11.4 -45.5 0.5
—90° [ -15.9 7.0 7.0 8.7 -79.0 11.0
—135° | -12.0 -8.0 -8.0 -10.7 -125.1 9.9
—180° | -8.3 -5.6 -5.6 7.3 -180.5 0.5
—225° | -14.4 -6.0 -6.0 -12.2 -226.7 1.7
—270° | -16.1 7.0 7.0 8.9 -259.5 10.5
—315° | -12.2 7.9 7.9 -11.2 -306.3 8.7

Die Ergebnisse der Phasenschiebermessungen sind in Tabelle 4.7 aufgelistet. Es
ist ersichtlich, dass der Phasenschieber bei allen Einstellungen eine fiir passive
Phasenschieber gute S11 Eingangs- und S22 Ausgangsanpssung von maximal
-7.2dB aufweist. Aufgrund der passiven Architektur ist der Vorwartstransmis-
sionsfaktor S21 identisch zur Riickwartstransmission S12. Die sich daraus erge-
bende Einfiigeddmpfung liegt zwischen 5.6 dB und 8.0 dB. Dieser Wert ist auf-
grund der zusétzlichen Schalter, verglichen mit anderen passiven Phasenschie-
berarchitekturen, deutlich schlechter. Allerdings liegt der Unterschied zwischen
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den verschiedenen Einstellungen bei lediglich 2.4 dB. Dies ist speziell fiir die Ge-
samtimplementation des Front-Ends von Bedeutung. Dariiber hinaus ergeben
sich Vorteile hinsichtlich des Phasenfehlers. Die Phase ist in einen Bereich von 0°
bis 360° mit einer Schrittweite von 45° einstellbar. Der maximale Fehler betragt
dabei 11°. Aufgrund von den Prozesstoleranzen und den sich daraus ableitbaren
Schwankungen bei der Fertigung der integrierten Spulen und MIM-Kapazitaten
ist eine Variation der Phasendnderung in dieser GroBlenordnung unvermeidlich.
Durch den Einsatz von zusatzlichen Schaltern sind die Phasenfehler reprodu-
zierbar und héngen lediglich von den Fertigungsschwankungen des jeweiligen
45°- bzw. 90°-Phasenstellgliedes ab. Dies ist unter anderen anhand der Pha-
sendnderungen um —90° und —135° ersichtlich. Trotz kurzgeschlossenen bzw.
hinzugefiigten 45°-Phasenstellgliedes betrégt der Phasenfehler des 90°-Gliedes
jeweils zwischen 10° und 11°.
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Abbildung 4.22: 1Q-Transferkennlinie des Phasenschiebers bei 2.3 GHz

Zur weiteren Veranschaulichung ist in Abbildung 4.22 die Transferkennlinie des
Phasenschiebers bei 2.3 GHz in einem [Q-Diagramm aufgetragen. Es ist erkenn-
bar, dass mittels des Phasenschiebers das Eingangssignal in alle Quadranten des
[Q-Diagramm verschoben werden kann. Die I- bzw. Q-Skala stellt dabei den
dazugehorigen linearen Wert zum S21-Wert dar.

4.2.4 Ausblick

Als alternative Realisierung ist in diesem Ausblick ein Vektormodulationpha-
senschieber basierend auf [10] dargestellt. Im Gegensatz zur rein passiven im-
plementierten Varianten kann diese Architektur ohne integrierte Spulen und
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dadurch Chipflachen sparend und kostengiinstig entworfen werden. Das Ein-
gangssignal wird neben der Phasenédnderung noch zusatzlich verstarkt, was
jedoch eine hohere Stromaufnahme mit sich bringt. Zusétzlich muss das Ein-
gangssignal vor der Verarbeitung auf eine niedrige Zwischenfrequenz herunter
gemischt werden, um ein moglichst flicheneffizientes und stromsparendes De-
sign zu realisieren.

Das gesamte Blockdiagramm des Vektormodulationphasenschiebers ist in 4.23
veranschaulicht.

PGA PGA PGA

Abbildung 4.23: Blockdiagramm eines alternativen Vektormodulation-PS [15]

Dabei wird das differentielle Eingangssignal ein+ auf eine Zwischenfrequenz
von 5 MHz herunter gemischt. Durch Verwendung einer Inphase und einer um
90° verschobenen Oszillatorfrequenz wird ein I- und ein Q-Anteil generiert. Die
beiden Signale werden getrennt voneinander verarbeitet und verstéarkt. Der auf
den Mischer folgende Schalter tiberkreuzt die differentiellen Eingangsleitungen.
Analog zu Abbildung 4.18 wird dadurch der I- bzw. Q-Pfad invertiert, wo-
durch jeder Quadrant innerhalb des Konstellationsdiagramms ansteuerbar ist.
Die nachfolgenden programmierbaren Verstarker (PGA) ermoglichen eine unter-
schiedliche Gewichtung der beiden Pfade. Dadurch léasst sich eine Phasenédnde-
rung zwischen 0° und 90° einstellen. Um die Verstarkungsfaktoren der einzelnen
PGAs identisch zu realisieren, werden Arbeitspunktschaltungen (AP) verwen-
det. Diese Schaltung befindet sich sowohl am Eingang als auch am Ausgang
der PGAs. Eingangsseitig definieren sie den Arbeitspunkt der Eingangsdiffe-
renzpaare der Verstiarker bzw. deren Transkonduktanz. Ausgangsseitig gewéhr-
leisten sie, dass jeder Verstirker die identische Ausgangslast hat und damit
einhergehend insgesamt iibereinstimmende Verstarkungsfaktoren aufweist.
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Durch den I- bzw. Q-Pfad ergeben sich jeweils 20 verschiedene Verstarkungs-
faktoren, die bei nominalen Umgebungsbedingungen zwischen 19.59dB und
63.25dB liegen. Die Bandbreite liegt dabei zwischen 9 MHz und 55 MHz ab-
hangig von der jeweiligen Verstarkungseinstellung. Gewichtet man den I- und
Q-Zweig gleich, fithrt dies zu keiner Phasendnderung, sondern lediglich zu einer
Verstarkung des Eingangssignals. Daraus ergeben sich insgesamt 20-19+1 = 381
mogliche, unterschiedliche Einstellungen des I- und Q-Pfades, wodurch ebenso
viele Phaseneinstellungen zwischen 0° und 90° realisiert werden koénnen. Ab-
schlieend wird das Signal wieder auf die benotigte Ausgangsfrequenz gemischt
und der I- und Q-Pfad wieder zu dem differentiellen Ausgangssignal aus+ zu-
sammengefiigt. Der Gesamtstromverbrauch fiir den Vektormodulator ohne Os-
zillatoren und Mischer betrigt 3.0 mA, bzw. jeweils 1.5 mA pro Pfad.

Der programmierbare Verstarker bildet in dieser Phasenschieberarchitektur die
Kernkomponente, ist in Abbildung 4.24 dargestellt und basiert auf [16]. Der
Verstarker beinhaltet zwei Differenzpaare T3-T6 in Source-Schaltung mit re-
sistiver Stromgegenkopplung R3-R6. Der Stromausgang dieser Eingangsstufen
ist iber Kreuz geschaltet und hat eine Gleichtaktriickkopplung (CMFB) beste-
hend aus T1-T2 und R1-R2 als Last. Diese Riickkopplung regelt zusatzlich die
Gleichtaktspannung an den Ausgangsnetzen aus#. Eine konstante Transkon-
duktanzquelle speist den Verstarker mit dem Strom [;.. Die Schalttransistoren
mit der komplementéren digitalen Ansteuerung si-sjg und si,-S19, verteilen
den Strom ungleichméfig auf die zwei Eingangspaare und legen deren Source-
Spannung fest. Sind auf der linken Seite mehr Schalter geschlossen als auf der
rechten Seite, ist der Strom am Sourceknoten links geringer als rechts, wodurch
links die Transkonduktanz bzw. die Kleinsignalverstarkung betragsméflig an-
steigen und rechts sinken. Dies hat zur Folge, dass sich am Knoten N; ein
grofler negativer, an Ny ein grofler positiver, an N3 ein kleiner negativer, an
Ny ein kleiner positiver Kleinsignalstrom einstellt. Dadurch wird eine von der
digitalen Schalteransteuerung abhingige Ausgangsdifferenzspannung und da-
mit eine digital einstellbare Gesamtverstarkung des PGA erzeugt. Fir den Fall,
dass auf beiden Seiten jeweils fiinf Schalter geschlossen sind, ist I; = I und es
ergibt sich kein differentieller Spannungsunterschied am Ausgang, wodurch die
Verstarkung des PGA Gyp — —oo betrigt. Abgesehen von dieser Einstellung
ergeben sich vier weitere von der Schalterstellung abhéngigen Verstarkungsfak-
toren: 21.49dB, 16.94dB, 12.26 dB und 5.614 dB. [10, 15]

Das Layout und die dazugehorige 3D-Ansicht des I-Pfades des Vektormodula-
tors ohne Mischer- und Oszillatorschaltungen sind in der Abbildung 4.25 dar-
gestellt.

Die Gesamtfliche des Modulatorpfades betrigt aufgrund der spulenlosen Im-
plementierung lediglich 0.115mm?. Jedoch ist zu beriicksichtigen, dass sowohl
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Abbildung 4.24: Schaltbild des programmierbaren Verstérkers (PGA) [15, 16]
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Abbildung 4.25: Links: Layout des Vektormodulators, Rechts: 3D-Ansicht des
Vektormodulators

im Flachenbedarf als auch in der Stromkalkulation die Mischer- und Oszilla-
torstufen nicht beriicksichtigt sind. Diese Architektur eignet sich speziell fir
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Applikationen, die eine hohe Phasengenauigkeit voraussetzen. Dariiber hinaus
ist die vorgestellte alternative Phasenschieberarchitektur vorzugsweise in Syste-
men, in denen eine Umsetzung auf die verwendete Zwischenfrequenz vorgesehen
und fiir weitere Verarbeitungsschritte diese beibehalten wird, einzusetzen.
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4.3 Leistungskoppler

Der nachfolgende Abschnitt befasst sich mit der Implementierung eines Leis-
tungskopplers (PC). Dabei wird der aktuelle Stand der Technik beschrieben
und der verwendete aktive Koppler vorgestellt. Zur Verifikation der Funktio-
nalitdt und zum aufzeigen der wichtigsten Kenngrofien, werden die On-Chip-
Messergebnisse dargestellt. AbschlieSend wird im Ausblick ein alternativer rein
passiver Losungsansatz prasentiert.
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4.3.1 Stand der Technik

Allgemein kann man Leistungskoppler mittels drei verschiedener Anséatze reali-
sieren:

o Leitungsbasierte Leistungskopplung
o Induktive Kopplung

e Summierung von Stromen

Die ersten zwei Ansétze bendtigen einen rein passiven Aufbau, wohingegen der
Letztere eine aktive Eingangsschaltung zur Konvertierung des Eingangssignals
in ein Stromsignal und zur Realisierung der Eingangsanpassung voraussetzt.

Leitungsbasierender Wilkinson-Leistungskoppler

Der Wilkinson-Leistungskoppler ist ein giangiges Beispiel fiir eine auf integrier-
te oder Mikrostreifenleitung basierte Kopplerarchitektur. Dieser rein passive
Aufbau ist bidirektional und in Abbildung 4.26 dargestellt.
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Abbildung 4.26: Wilkinson-Leistungskoppler

Der Koppler verfiigt iiber keine isolierende Wirkung zwischen Ein- und Ausgang,
wodurch er analog als Leistungsteiler verwendet werden kann. Die Struktur
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kann eingangs- und ausgangsseitig angepasst werden. Dadurch ist kein weiteres
Anpassnetzwerk notwendig. Der Wilkinson-Leistungskoppler ermdoglicht theo-
retisch eine verlustlose Leistungsiibertragung bei angepasster Eingangs- bzw.
Ausgangslast. [1, 2] Ein Nachteil dieser Struktur ist jedoch die Frequenzabhén-
gigkeit. Die Leitungsstruktur zwischen Ein- und Ausgang muss A/4 lang sein.
Dies lédsst sich im hohen Gigahertzbereich integriert realisieren, bei niedrigeren
Frequenzen ist diese Kopplerarchitektur aufgrund der grofiflichigen Leitungs-
strukturen nicht integrierbar. Bei 2.3 GHz-Betriebsfrequenz wiirde die Lange
der \/4-Anpassstruktur 3.26 cm betragen.

Induktiver Leistungskoppler

Eine weitere Moglichkeit einen Leistungskoppler zu realisieren, ist die induktive
Kopplung zwischen verschiedenen Spulen zu nutzen. Hierfiir sind nachfolgend
verschiedene Losungsansatze mit den dazugehorigen schematischen Grundauf-
bauten dargestellt. Die wichtigsten Kenngrofen bzw. die Charakteristik der
unterschiedlichen Realisierungsméglichkeiten variieren dabei. Die aufgezeigten
verschiedenen Realisierungsmoglichkeiten basieren auf [1] und [3]. Allgemein
sind dabei Kenngroflen wie KEigeninduktivitat, Serienwiderstand, kapazitive
Substratkopplung, Kopplung zwischen Ein- und Ausgang, Resonanzfrequenz
und Chipfliche entscheidend. Die Resonanzfrequenz und die dazugehorige Giite
bestimmt die Bandbreite und die maximale Betriebsfrequenz des Transforma-
tors. Durch den Serienwiederstand und die kapazitive Substratkopplung wird
die Einfiigeddmpfung beeinflusst. Ebenso ist analog der Transmissionsfaktor
von der induktiven Kopplung zwischen Ein- und Ausgang abhéngig.

In Abbildung 4.27 ist ein Stufentransformator dargestellt. Diese Architektur
weist eine besonders hohe Eigeninduktivitat und eine niedrige kapazitive Kopp-
lung zwischen Ein- und Ausgang auf. Alle Windungen lassen auf der obersten
Metallebene fertigen, wodurch die Substratkopplung und damit die Einfiige-
damfung reduziert wird. Durch die getrennte Anordnung der dufleren und in-
neren Spule entsteht jedoch ein erhohter Chipflachenbedarf. Dariiber hinaus
wirkt sich diese Anordnung negativ auf die induktive Kopplung zwischen bei-
den Spulen aus. Diese Kopplung erfolgt nur seitlich durch das Magnetfeld und
ist dadurch sehr niedrig.

Ein weiterer Transformator ist in Abbildung 4.28 veranschaulicht. Dieser ver-
schachtelte Transformator kann ebenso wie der Stufentransformator in der
obersten Metallebene aufgebaut werden und bringt analog dazu die Vorteile
im Hinblick auf die Substratkopplung und Resonanzfrequenz mit sich. Dartiber
hinaus ermoglicht die verschachtelte Anordnung eine Erhohung des induktiven
Koppelfaktors. Dadurch lasst sich der Transformator kompakter und flachen-
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innere

/ Spule

auflere Spule

Abbildung 4.27: Stufentransformator

Primérspule Sekundérspule /
Abbildung 4.28: Verschachtelter Transformator

sparender realisieren, wohingegen die Eigeninduktivitat, verglichen mit einen
Stufentransformator, deutlich geringer ist. Durch verkleinern der Windungsbrei-
ten und des Windungsabstands kann die magnetische Kopplung weiter erhoht
werden. Dies erfolgt jedoch auf Kosten eines hoheren Serienwiderstands.

Die letzte, in Abbildung 4.29 aufgezeigte Variante ist ein gestapelter Transfor-
mator. Bei dieser Implementierung werden die zwei Spulen auf verschiedenen
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Abbildung 4.29: Gestapelter Transformator

Metallebenen entworfen. Dadurch wird eine seitliche und vertikale magnetische
Kopplung erméglicht. Der damit hohere Kopplungsfaktor bringt allerdings eine
niedrigere Resonanzfrequenz mit sich. Diese wird durch die hoéhere kapaziti-
ve Substratkopplung der unteren Spule verursacht. Vorteilhaft ist bei dieser
Architektur der flicheneffiziente Aufbau, da bei gleichen Kopplungsfaktor der
Transformator, verglichen mit den Architekturen in Abbildung 4.27 und 4.28,
deutlich kompakter realisiert werden kann.

Leistungskopplung durch Summierung der Strome

Abschlielend wird die letzte Realisierungsmoglichkeit zur Leistungskopplung
von mehreren Eingangssignalen vorgestellt. Hierbei wird ein vom jeweiligen
Eingangssignal abhangiger Strom I(Seip,1-3) erzeugt und in einen Stromkno-
ten summiert. Dadurch ergibt sich ein Gesamtstrom der mittels den LCR-
Anpassnetzwerk Zg,p.ss in die Ausgangsspannung Sg,s konvertiert wird. Diese
Superposition der Eingangsstrome ermoglicht eine Kombination der Eingangs-
signale und ist schematisch als Schaltbild in Abbildung 4.30 dargestellt.

Die hier beschriebene Architektur findet in verschiedenen Bauteilen ihren Ein-
satz und kann unter anderen als aktiver Leistungskoppler fungieren. Eine der
gangigsten Verwendungsgebiete ist jedoch der 3-Phasenmischer zur Unterdrii-
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Abbildung 4.30: Schaltbild einer Leistungskopplung durch Stromsummierung

ckung der Oberwellen. In den Schaltungen aus [4] und [5] werden zum Beispiel
die differentiellen Stromsignale durch drei Gilbertzellen erzeugt und einer ge-
meinsamen differentiellen Last zugefiihrt. Eine weitere Moglichkeit bietet die
Summierung der Stréme in einer Gleichtaktriickkopplung (CMFB) wie im 3-
Phasenmischer aus [6] angewendet. Dariiber hinaus werden vergleichbare An-
siatze zur Kombination mehrerer Leistungsverstarker verwendet. Dies wir unter
anderen in [1] aufgezeigt. Durch ein diskretes, externes oder ein integriertes LC-
Netzwerk konnen zusatzlich differentielle Stromausgangssignale von Mischern
oder rauscharmen Verstérkern in Eintaktsignale konvertiert werden [7].

4.3.2 Implementierung

Das Schaltbild eines aktiven Losungsansatzes ist in Abbildung 4.31 dargestellt.
Diese Architektur beruht auf der Referenz [8]. Der aktive Leistungskoppler
besteht aus drei Verstarkereingangsstufen. Diese Stufen sind differentiell auf-
gebaut und deren Eingénge HFij,+ 1-3 sind auf 502 bzw. differentiell 100 (2
angepasst. Der Arbeitspunkt der Verstdrker und damit der Stromverbrauch
kann mittels der Eingange I, -3 reguliert werden. Die Ausginge HFj,, s+ 1-3
stellen einen vom Eingangssignal abhéngigen Strom zur Verfiigung. Der Aus-
gangsstrom der einzelnen Verstéirkerstufen wird in einem Stromknoten sum-
miert, wodurch eine aktive Leistungskopplung der Eingangssignale realisiert
wird. Durch das ausgangsseitige Lastnetzwerk, bestehend aus den passiven
Bauelementen Lyy,,, Caus, Rper und Cpqyr, wird das differentielle Stromsignal
in die Ausgangsspannung H I, s+ konvertiert. Das Lastnetzwerk realisiert zu-
sitzlich die differentielle Ausgangsanpassung auf 100 Q). Die Architektur dieses
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Abbildung 4.31: Schaltbild des aktiven Leistungskopplers (PC)
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Netzwerkes basiert analog zum Anpassnetzwerk des differentiellen, rauschar-
men Verstérkers auf [9].

Die detaillierte Schaltung der eingangsseitigen Verstirkerstufen ist in Abbil-
dung 4.32 dargestellt.

HF, aus+ Udd HF, aus—

I HF,;,_

Ls Ls

Abbildung 4.32: Schaltbild der Verstarkerstufen des aktiven Leistungskopplers

Als Ausgangspunkt fiir die hier implementierte differentielle Architektur der
Verstérkerschaltungen dient [10]. Dabei entkoppelt die eingangsseitige Kapazi-
tat Cy;, den Arbeitspunkt am Source-Netz der Transistoren M3 und M4 vom
DC-Potential der Eingangssignale H F,;,+. Die Transistoren M3 und M4 sind
in Gateschaltung angesteuert, wodurch die Eingangsimpedanz einen resistiven
Anteil indirekt proportional abhdngig von der Transkonduktanz g, a2 be-
inhaltet. Um die Schaltung am Eingang auf 100 €2 differentiell anzupassen, muss
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diese Transkonduktanz zuséatzlich erhoht werden. Dies erfolgt durch Kreuzkopp-
lung der beiden Eingangssignale an den Gates der Transistoren M3 und M4. Die
Verstarkung der Kreuzkopplung durch die Kapazitaten Cc betragt

C Ce>>Clys
_ ¢ TR (4.3.1)
Co + Cysnr3/4

A

wodurch sich jeweils die Transkonduktanz der beiden Eingangstransistoren M3
und M4 verdoppelt. [11]

Der Arbeitspunkt der Gateschaltung wird iiber die Widerstande R, und der
Kapazitidt C'c entkoppelt. Anschlieffend ist der Arbeitspunkt und damit einher-
gehend die Verstarkung und der Stromverbrauch tiber die Transdioden M5 und
M6 bzw. den Strom I, einstellbar. Verringert man den Arbeitspunktstrom
I,y reduziert sich der Stromverbrauch, jedoch damit verbunden auch die Ge-
samtverstarkung der Eingangsstufe des Leistungskopplers. Um die parasitdren
Eingangskapazitaten auszugleichen und um eine bessere Anpassung zu reali-
sieren, sind am Sourceknoten der Eingangstransistoren zwei integrierte Spulen
Lg erganzt. Die zusatzliche Kapazitat Cs dient abermals der differentiellen An-
passung der Eingangsimpedanz auf 100 2 und erhoht den Freiheitsgrad bei der
Dimensionierung der anderen passiven Bauelemente Lg, C¢;,, und Co.

Speziell die iiberkreuzte Riickkopplung tiber Cc und die Transistoren M3 und
M4 erzeugen eine hohe parasitare Millerkapazitdt am Eingang. Um diese zu
reduzieren wird die nachfolgende Kaskode durch die Transistoren M1 und M2
ergdanzt. Hierdurch reduziert sich die Millerkapazitat auf Cyy = 2Cyg pr3/4. Zu-
satzlich verringert die Kaskodenschaltung die Sensitivitdat der Verstarkerstufe
gegentiber Schwankungen der Versorgungsspannung (PSRR) und erhéht den
Ausgangswiderstand des Verstarkers. [12]

Die Ausgangsstromsignale H F,, s+ der einzelnen Eingangsverstarkerstufen wer-
den danach, wie in Abbildung 4.31 dargestellt, mit einer gemeinsamen Aus-
gangslast in einem Stromknoten verbunden.

Das Layout und die 3D-Ansicht des aktiven Leistungskopplers sind in der Ab-
bildungen 4.33 dargestellt. Die prozessierte integrierte Schaltung ist in Grafik
4.34 veranschaulicht.

Dabei ist ersichtlich, dass die acht integrierten Spulen einen Grofiteil der Ge-
samtfliche von 2.78 mm? und damit der Fertigungskosten ausmachen. Eine voll-
standige Integration des Verstarkers ist jedoch notwendig, um die Kosten fiir
das Gesamtsystem zu reduzieren. Der aktive Leistungskoppler beinhaltet drei
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QLY

Abbildung 4.33: Links: Layout des aktiven Leistungskopplers,
Rechts: 3D-Ansicht des aktiven Leistungskopplers

Abbildung 4.34: IC des aktiven Leistungskopplers
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differentielle Eingénge, wobei die Hohe der jeweiligen Eingangsstufen auf die
Hohe des vorherigen rauscharmen Verstarkers bzw. auf den Phasenschieber an-
gepasst ist. Die gemeinsame Ausgangslast der drei Leistungskopplereingangs-
stufen erstreckt sich iiber die Hohe aller drei Schaltungsblocke.

4.3.3 IC-Messergebnisse

Der aktive Leistungskoppler ist in einer 150 nm CMOS-Technologie gefertigt
und unter nominalen Umgebungsbedingungen vermessen. Durch die On-Chip-
Messungen bleiben die Einfliisse von den Bonddrédhten, des PCBs und des Chip-
gehauses unberticksichtigt. Der Stromverbrauch jedes einzelnen Eingangspfades
ist tiber den jeweiligen Arbeitspunktstrom I, ;3 einstellbar. Zusétzlich konnen
nicht verwendete oder nicht benétigte Pfade komplett abgeschaltet werden, wo-
durch der Stromverbrauch wahrend des Betriebes regulierbar ist. Die On-Chip-
Messergebnisse sind in den Tabellen 4.8 und 4.9 bei der Betriebsfrequenz von
2.3 GHz zusammengefasst.

Tabelle 4.8: Kenngroflen des aktiven Leistungskopplers bei 2.3 GHz, einem ak-
tiven Pfad, I,,1-3 = 200 pA und Uyg = 1.8V

y | S22/dB | S21/dB | S12/dB [ S11/dB | NF/dB | P1dB/dBm| I3./mA |
Pfad 1 [ -7.52 -6.64 -40.55 -16.82 6.05 4.4 2.30
Pfad 2 | -7.65 -6.40 -49.42 -16.88 6.05 4.1 2.42
Pfad 3 | -7.55 -6.63 -40.76 -16.95 6.05 4.3 2.36

Tabelle 4.9: Kenngroflen des aktiven Leistungskopplers bei 2.3 GHz, einem ak-

tiven Pfad, I, 1-3 = 400 pA und Ugg = 2.0V

| [ S22/dB | S21/dB [ S12/dB [ S11/dB | NF/dB | P1dB/dBm]| I4./mA |
Pfad 1 [ -7.52 -5.66 -40.93  [-20.95 [8.48 8.0 4.23
Pfad 2 | -7.66 -5.43 -49.63 [ -20.98 [ 8.48 8.0 4.36
Pfad 3 [ -7.55 -5.69 4116 | -2088 [ 847 8.0 4.29

Im Stromsparmodus kann der Leistungskoppler mit einem Arbeitspunktstrom
von I,, = 200 pA und einer Versorgungsspannung von Ujy = 1.8V betrieben
werden, wodurch der Gesamtstromverbrauch des Leistungskopplers bei einem
aktiven Pfad zwischen 2.30 mA und 2.42 mA liegt. Bei drei verwendeten Pfaden
ergibt sich ein Stromverbrauch von 7.08 mA.
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Erhoht man den Arbeitspunktstrom auf /,, = 400pA und die Versorgungsspan-
nung auf Ugy = 2.0V, steigt analog dazu auch der Stromverbrauch auf 4.23 mA
bis 4.36 mA, je nach aktivem Pfad an. Jedoch erhoht sich auch die Vorwarts-
transmission S21 und damit die Verstarkung des aktiven Leistungskopplers. Bei
einer weiteren deutlichen Erhohung des Gesamtstromverbrauchs kénnte man
die Verstarkung nochmals vergroBlern. Dies ist jedoch mit dem in der Gesamt-
spezifikation festgelegten Stromverbrauch der kompletten Empfangerschaltung
nicht vereinbar.

Dariiber hinaus ist die sehr gute Linearitdt zu bemerken, die die hohen Anfor-
derungen aufgrund der vorherigen Verstérkerstufen erfiillt und je nach Arbeits-
punktstrom zwischen 4.1 dBm und 8.0 dBm liegt.

Die Reflexionen am Eingang sind aufgrund des S-Parameters S11 von unter
-16 dB sehr niedrig. Ausgangsseitig ist die vermessene Anpassung schlechter bzw.
sind die Reflexionen mit einem S22 von -7.5dB deutlich hoher. Hierbei sind je-
doch die spéter noch bendtigten ausgangsseitigen Bonddriahte der gesamten
Front-End-Implementierung nicht beriicksichtigt. Durch diese parasitaren In-
duktivitdten verbessert sich die ausgangsseitige Anpassung nochmals deutlich,
da sich die Minima der S22-Kennlinien hin zu hoheren Frequenzen verschie-
ben. Die Vorwartstransmission S21 liegt zwischen -6.64dB und -5.43dB und
damit deutlich unter 0 dB. Damit wirkt der aktive Leistungskoppler dampfend.
Dies ist dem geringen Stromverbrauch geschuldet und kann durch die vorher-
gehenden und nachfolgenden rauscharmen Verstarkerstufen ausgeglichen wer-
den. Der grofle Vorteil einer aktiven, ddmpfenden Implementierung, verglichen
mit einer rein passiven Variante, besteht in der hervorragenden Riickwartsiso-
lation S12, von tiiber 40 dB. Diese gewahrleistet eine sehr gute Separation der
einzelnen Leistungskopplerpfade und reduziert dadurch Kopplungen zwischen
den drei verschiedenen Empfangspfaden des gesamten Front-Ends. Die simulier-
te Rauschzahl (NF) des aktiven Leistungskopplers liegt zwischen 6.05dB und
8.47dB, abhangig von der jeweiligen Arbeitspunkteinstellung durch I,, und der
Wahl der Versorgungsspannung. Bei hoherer Versorgungsspannung steigt die
Rauschzahl des Leistungskopplers stark an, wohingegen sie bei einem verander-
ten Arbeitspunkt durch Erhéhung von I,, leicht absinkt. Hierbei sind sowohl
ausgangsseitige Bonddrahtinduktivitaten als auch die parasitaren RC-Elemente
des Layouts und der Kontaktierungsflichen beriicksichtigt.

Die Abbildung 4.35 zeigt die S-Parameterkennlinien aller drei Eingangspfade
unter Berticksichtigung der zwei verschiedenen Konfigurationen. Diese On-Chip-
Messergebnisse berticksichtigen nicht die bei der Back-End-Gehdusung aus-
gangsseitig hinzukommenden Bondrahtinduktivitdten, wodurch S22 bei einer
niedrigeren Betriebsfrequenz sein Minimum aufweist.
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Abbildung 4.35: S-Parameter des Leistungskopplers bei einem aktiven Pfad

4.3.4 Ausblick

Alternativ zum aktiven Ansatz, kann der Leistungskoppler auch rein passiv rea-
lisiert werden. Dabei gilt es, wie zuvor beschrieben den positiven Aspekt der
Stromeinsparung mit den negativen Eigenschaften, wie zum Beispiel die schlech-
te Riickwartsisolation, abzuwiegen. Der passive Leistungskoppler ist mit einem
speziellen Entwurfswerkzeug fiir passive Komponenten erstellt. Die Architektur
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basiert auf dem in Abbildung 4.28 aufgezeigten verschachtelten Transformator.
Das Ersatzschaltbild des passiven Leistungskopplers ist in Abbildung 4.36 auf-
gezeigt.

HFein+,1 Ki HFaus+,ges
HFeinf,l

HFei71,+,2 K

HFein,—,2

HF(ii7L+,3

K
HFcz'n—,ZS ! HF,

aus—,ges

Abbildung 4.36: Ersatzschaltbild des passiven Leistungskopplers

Die jeweiligen Eingangssignale werden durch die seitliche, magnetische Kopp-
lung zwischen der jeweiligen Eingangsspule und der verschachtelten, ausgangs-
seitigen Spule tibertragen.

Das Layout und die 3D-Ansicht des passiven Leistungskopplers sind in der
Abbildung 4.37 dargestellt. Die prozessierte, integrierte Schaltung ist in Grafik
4.38 veranschaulicht.

Das aufgezeigte Layout des passiven Leistungskopplers ohne Berticksichtigung
der Kontaktierungsflichen bemisst 0.872 mm?. Analog zum aktiven Leistungs-
koppler besitzt die passive Variante drei differentielle Eingange und einen ge-
meinsamen differentiellen Ausgang. Jedoch ist der Vorwértstransmissionsfaktor
S21 Aquivalent zum Riickwértstransmissionsfaktor S12, was ein Ubersprechen
zwischen den unterschiedlichen Eingangspfaden ermoglicht.

Die dazugehorigen On-Chip-Messergebnisse sind in Tabelle 4.10 bei der Be-
triebsfrequenz von 2.3 GHz zusammengefasst.

Es ist dariiber hinaus ersichtlich, dass die Dampfung mit 10dB bei 2.3 GHz,
verglichen zum aktiven Ansatz, zunimmt. Die eingangsseitige Anpassung S11
ist unter -10 dB, wohingegen die ausgangsseitige Anpassung S22 nur -8 dB be-
tragt. Hier sind wiederum die bei einer Front-End-Implementierung hinzukom-
menden Bonddrahtinduktivitdten nicht berticksichtigt. Diese wiirden die Aus-
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gangsanpassung nochmals verbessern und wurden beim Entwurf der passiven
Architektur berticksichtigt.

Tabelle 4.10: Kenngroflen des passiven Leistungskopplers bei 2.3 GHz

| S22/dB | S21/dB | S12/dB | S11/dB \
| -8.12 | -10.28 | -10.27 | -11.09 |

Abbildung 4.37: Links: Layout des passiven Leistungskopplers, Rechts: 3D-
Ansicht des passiven Leistungskopplers
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Abbildung 4.38: IC des passiven Leistungskopplers
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4.4 RF-Front-End-I1C

Abschliefend wird die Kombination der zuvor vorgestellten Einzelschaltung
zum integrierten RF-Front-End-1C aufgezeigt. Hierbei wird kurz auf den aktu-
ellen Stand der Technik und auf die Grundlagen zur Kombination von Einzel-
bauteilen zu einem Gesamtsystem eingegangen. Die Funktionalitat wird durch
On-Chip-Messungen nachgewiesen. Alternative Realisierungsansétze schliefen
nachfolgend den Abschnitt ab.

4.4.1 Stand der Technik

Das gesamte Front-End wird aus den einzelnen zuvor dargestellten Blocken
zusammengesetzt. Dabei muss die Anpassung der einzelnen Blocke aufeinan-
der abgestimmt sein. Jeder Block benoétigt den gleichen Referenzleitungswel-
lenwiderstand als Bezug. Dadurch ergibt sich eine von den S-Parametern der
Einzelblocke abhéngige Gesamtstreumatrix. Eine schematische Skizze der Ver-
kettung einzelner Blocke und die damit zusammenhéngende Streumatrix ist in
Abbildung 4.39 aufgezeigt.

| [54] Sgl . —— ST
521451185124 S12485128
Sna+ 1-S51185224 1-S1185224
[5] = . s . s (4.4.1)
_ 5214508 512852245918
1*5}113?9%2% S228 + 11*51335221\

Abbildung 4.39: Kettenschaltung von Zweitoren [1]

Bei einer idealen Eingangs- und Ausgangsanpassung Sii14,8 = S224.8 = 0 der
Kettenelemente kann die Gleichung der Gesamtstreumatrix S vereinfacht wer-
den. Dabei ergibt sich die Gesamtverstarkung zu
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Sa1 = 52145218 (4.4.2)

und die resultierende Riickwartsisolation zu

S12 = S1245128B- (4.4.3)

Analog dazu wird die Gesamtrauschzahl NF der Kettenschaltung bei ideal
angepassten Elementen nach der Frii’schen aus [2] wie folgt berechnet:

NFz—1 NFo—1
NF =NF 4.4.4
AT G + G.Cp ( )

Zusatzlich zu den S-Parametern wirkt sich eine Verkettung mehrerer Schal-
tungsblocke auch auf deren Linearitat aus. Aus der Reihenschaltung mehrerer,
aktiver Elemente ergibt sich unter anderen ein Gesamtbetrag aller eingangsseiti-
gen Interceptpunkte 3. Ordnung (/P34 g ¢). Die einzelnen IIP3 der Elemente
werden mit Hilfe der Betriebsverstarkungen auf den Eingang des Gesamtsys-
tems umgerechnet und parallelgeschaltet [3]. Daraus ergibt sich nach [4] fol-

gender Term fiir den gesamten eingangsseitigen Interceptpunkte 3. Ordnung
(II1P3):

1

1 Ga GaGs . .
77P3, T 11P3; T TiP3c T

IIP3 = (4.4.5)

Bei allen in diesem Abschnitt angegebenen Gleichungen ist zu berticksichtigen,
dass bei den Berechnungen deren lineare Einheit und nicht der dB-Wert ver-
wendet wird.

4.4.2 Implementierung

Die bisher vorgestellten Schaltungen werden in diesem Kapitel zu einem inte-
grierten Front-End kombiniert. Das Blockschaltbild des hieraus entstehenden
Schaltkreises ist in Abbildung 4.40 dargestellt.

Das Front-End beinhaltet jeweils einen differentiellen, rauscharmen Verstéarker
pro Eingangspfad H Fi;,+ 1—3. Dieser Verstarker ist in Unterabschnitt 4.1.3 be-
schrieben und basiert auf [5]. Mittels der Arbeitspunktstrome I,, 1y 4 1-3 kann
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Abbildung 4.40: Blockdiagramm des RF-Front-Ends

der jeweilige Verstiarker bzw. damit auch der Eingangspfad abschaltet werden,
was eine Stromreduzierung ermoglicht.

Den rauscharmen Verstarker folgt pro Pfad ein differentieller, passiver Phasen-
schieber. Auf diese Schaltung wird in Abschnitt 4.2 eingegangen. Sie ermog-
licht eine Phasenverschiebung von 0° bis 360° mit einer diskreten Schrittweite
von 45°. Die hierfiir verwendeten LC-TI-Tiefpassglieder sind in [6, 7] aufgezeigt.
Durch die Spannung Uy, ps1-3 kann der Arbeitspunkt der Phasenschieber ge-
setzt werden. Uber die Steuersignale SOpgi-3, SOpsi-3, Slpsi-3, S2psi-3
kann die Phase eingestellt werden. Dabei werden die komplementéren Signale
zu Slpgi-3 und S2pg;_3 durch eine Invertierung des jeweiligen Digitalsignals
erzeugt. Durch anlegen der Masse an SOpg ;-3 und SOpg1-3 wird der Signal-
pfad des jeweiligen Phasenschiebers unterbrochen und der Pfad hochohmig ge-
schaltet. Dadurch realisiert man bei Abschaltung eines Pfades die Entkopplung
dessen Eingang vom Front-End-Ausgang.
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Abschlieflend werden die Ausgangssignale der Phasenschieber durch einen Leis-
tungskoppler summiert. Der hierflir verwendete aktive Leistungskoppler ist in
Abschnitt 4.3 dargestellt. Er besteht aus drei Eingangsstufen und ein gemein-
sames Lastnetzwerk. Die Eingangsstufen basieren auf [8] und koénnen iiber den
dazugehorigen Arbeitspunktstrom I,,1-3 pc eingestellt und abgeschaltet wer-
den. Die Ausgangsstrome dieser Stufen werden anschliefend im ausgangsseiti-
gen LC-Netzwerk summiert, wodurch ein gemeinsamer differentieller Ausgang
HF,, . realisiert wird.

Das Layout und die dazugehorige 3D-Ansicht des RF-Front-End sind in der
Abbildung 4.41 dargestellt. Die prozessierte integrierte Schaltung ist in Grafik
4.42 veranschaulicht.
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Abbildung 4.41: Links: Layout des RF-Front-Ends, Rechts: 3D-Ansicht des RF-
Front-Ends

Hier lassen sich die Einzelblocke und ihre Gesamtanordnung erkennen. Durch
die Vielzahl an digitalen Kontrollsignalen ergeben sich 61 Anschliisse. Analog
zu den Einzelschaltungen ist auch beim gesamten Front-End der Flachenbe-
darf der 38 integrierten Spulen dominierend und bei den Prozessierungskosten
ausschlaggebend. Die Gesamtfliche einschliefllich der Kontaktflichen und des
I/O-Ringes betrigt 16.04 mm?.

Analog zum Phasenschieber sind an dieser Stelle die notwendigen Ansteuersi-
gnale zur Einstellung der unterschiedlichen Phasendnderungen A¢ in der Ta-
belle 4.11 zusammengefasst.
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Abbildung 4.42: IC des RF-Front-Ends [9]

Tabelle 4.11: Ansteuersignale zur Phaseneinstellung des RF-Front-Ends

| A¢ [ SO | S0 | 51 | 52 |
0° [1.8V Y Y% oV

—45° | 1.8V 0V 1.8V 0V

—90° | 1.8V 0V 0oV 1.8V

—135° [ 1.8V Y 1.8V 1.8V

—180° [ OV 1.8V 0oV 0V

—225° [ OV 1.8V 1.8V 0V

—270° [ OV 1.8V Y 1.8V

—315° | OV 1.8V 1.8V 1.8V

4.4.3 IC-Messergebnisse

Aufgrund der Vielzahl an Ausgangssignalen ist deren Anordnung so gewahlt,
dass der untere, dritte Pfad mittels zwei DC- und zwei RF-GSSG-Messspitzen
charakterisiert werden kann. Die beiden anderen Pfade sind nicht On-Chip
vermessbar, da deren Kontrollsignale am rechten IC-Rand gleichzeitig mit dem
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RF-Kontaktflachen kontaktiert werden missten. Diese beiden Pfade konnen
anschliefend in einem Platinenaufbau und in weiteren Feldversuchen verifiziert
werden.

Zur On-Chip-Verifikation wird der dritte Pfad mittels zwei verschiedener Kon-
figurationseinstellungen angesteuert. Die beiden anderen Pfade sind durch Ab-
schalten der Arbeitspunktstrome I,,rna1-2 = 0 und I,,1-2 pc = 0 fir das
Ausgangssignal nicht relevant. Der Arbeitspunkt des rauscharmen Verstéarkers
des dritten Zweiges wird mittels eines Stroms von I, 1nva3 = 400 pA gesetzt.
Fiir die Validierung der Funktionalitat und zur Bestimmung verschiedener Be-
triebskonfiguration wird ein stromsparender und ein Betrieb mit hoherer Aus-
gangsverstarkung getestet.

Zur Stromeinsparung wird der Leistungskoppler bzw. dessen Eingangsstufe im
dritten Pfad mit nur einem Arbeitspunktstrom von I,,3 pc = 200 pA betrie-
ben. Zusatzlich wird die Versorgungsspannung des Front-Ends auf Ugg = 1.8V
festgelegt.

Eine alternative Moglichkeit bittet eine Versorgung mit Uy = 2.0 V' und einem
Leistungskopplerstrom von I, 3 pc = 400 pA. Durch diese beiden Einstellungen
erhoht sich der Stromverbrauch, jedoch damit einhergehend auch die Gesamt-
verstarkung des RF-Front-Ends.

Je nach Bedarf konnte der Betrieb zwischen beiden Einstellungen variiert wer-
den. In der Tabelle 4.12 sind die Kenngrofien im Energiesparbetrieb bei 2.3 GHz
dargestellt. Der Stromverbrauch jedes Pfades betrdgt hierbei 15.0 mA. Somit
ergibt sich ein Gesamtverbrauch bei drei aktiven Eingangspfaden von 45.0 mA.
Die Eingangs- und Ausgangsanpassung, Sij; und Sy sind aufgrund der On-
Chip-Messung nicht optimal. Jedoch ist das RF-Front-End fir ein Gehause
konzipiert, wodurch sich aufgrund der Bonddrahtinduktivitidten die Anpassung
im Vergleich zur On-Chip-Messung deutlich verbessert. Die simulierte Rausch-
zahl unter Beriicksichtigung der parasitdren Widerstdnde und Kapazitaten des
Layouts liegt bei 2.87 dB. Der erwéhnte, diskrete Vorverstarker von Infineon er-
moglicht dadurch eine Gesamtrauschzahl des Diversity-Systems von unter 1 dB.
Wie in Tabelle 4.12 ersichtlich ist, liegt die Verstarkung Ss; des Front-Ends ab-
héngig von der Phaseneinstellung zwischen 2.4 dB und 0.2 dB. Die Riickwarts-
isolation ist mit einem durchgehenden Wert von 69.7 dB sehr gut und sorgt fiir
eine geringe Kopplung zwischen den verschiedenen Eingangspfaden. Die Linea-
ritdt der Schaltung wird durch den eingangsbezogenen 1dB-Kompressionspunkt
verdeutlicht. Mit mindestens -10dBm liegt dieser sehr hoch und ist ausreichend
um eine Séattigung der Eingangsstufe durch einen Nachbarkanalstorer, wie zum
Beispiel einen UMTS-Blocker, zu verhindern.
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Tabelle 4.12: IC-Messergebnisse des RF-Front-Ends bei 2.3 GHz, 14, 3 pc=200 4

und Udd =18V
| Adsou/° | S22/dB | S21/dB | S12/dB | S11/dB | A¢ist/° | Fabs,ae/° | P1dB/dBm |

0° 7.1 2.4 -69.7 -9.5 0.0 0.0 -10.0

—45° [ -7.1 1.9 -69.7 -9.5 -39.8 5.2 -9.5

—90° [ -7.1 1.1 -69.7 -9.5 -72.3 17.7 -9.1
—135° | -7.1 0.4 -69.7 -9.5 -115.2 19.8 -8.8
—180° | -71 2.4 -69.7 -9.5 -180.4 0.4 -10.0
—225° [ -7.1 1.6 -69.7 -9.5 -224.3 0.7 -9.5
—270° | -7.1 0.9 -69.7 -9.5 -253.3 16.7 -9.1
—315° | -71 0.2 -69.7 -9.5 -300.4 14.6 -8.8

Ein negativer Aspekt ist der hohe maximale Phasenfehler von 19.8°. Wie zuvor
im Phasenschieberabschnitt beschrieben, wird dieser Fehler von der 90°-LC-II-
Stufe des Phasenschiebers verursacht und héngt von den nicht idealen Spulen
und den Variationen innerhalb des Halbleiterfertigungsprozesses ab. Dennoch
ermoglicht die Phasengenauigkeit des Systems die notwendige Phasengleichrich-
tung jedes der drei Eingangssignale des RF-Front-End. Diese Signale miissen
zur Auswertung bzw. zur konstruktiven Kombination derer Feldstarken in einen
einheitlichen Quadranten des IQ-Konstellationsdiagramms gedreht werden. Die
Abbildung 4.43 stellt zur Verdeutlichung dieser Anforderung die 1Q-Transfer-
kennlinie des RF-Front-Ends bei 2.3 GHz, I,, 3 pc=200pa und Ugqg = 1.8V dar.
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Abbildung 4.43: 1Q-Transferkennlinie
Iop 3, Pc=200pa und Ugg = 1.8V
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Dadurch lasst sich aufzeigen, dass trotz des Phasenfehlers, mittels der Transfer-
funktion des Front-Ends das Eingangssignal in jeden der vier Quadranten des
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Konstellationsdiagramms verschoben werden kann. Durch die anndhernd ein-
heitliche Verstarkung kénnen damit konkrete Auswertungen zur Ermittlung der
Signalpegel am dazugehodrigen Eingang durchgefiihrt werden. Zusatzlich konnte
die bekannte Verdnderung des Verstarkungsfaktors bei unterschiedlicher Pha-
seneinstellung bei der digitalen Nachverarbeitung berticksichtigt werden und
somit die Pegeldetektion nochmals verbessert werden.

Die Ergebnisse der Messungen mit der zweiten Konfiguration sind in Tabelle
4.13 zusammengefasst.

Tabelle 4.13: IC-Messergebnisse des RF-Front-Ends bei 2.3 GHz, 14, 3 pc—100 A
und Udd =20V

| Adsou/° | S22/dB | S21/dB [ S12/dB | S11/dB | A¢ist/° | Fabs,ae/° | P1dB/dBm |

0° 7.2 4.0 -69.0 -9.5 0.0 0.0 -10.0

—45° | -7.2 3.6 -69.0 -9.5 -40.9 4.1 -9.5

—90° | -7.2 2.6 -69.0 -9.5 -74.5 155 9.1
—135° | -7.2 1.8 -69.0 -9.5 -116.5 | 185 -8.8
—180° [ -7.2 4.0 -69.0 -9.5 -180.5 [ 0.5 -10.0
—225° [ -7.2 3.3 -69.0 -9.5 2262 [ 1.2 -9.5
—270° | -7.2 2.4 -69.0 -9.5 -255.3 | 14.7 9.1
—315° | -7.2 L5 -69.0 -9.5 3015 [ 135 -8.8

Bei dieser Konfiguration wird der Arbeitspunkt des Leistungskopplers durch
Einspeisung des doppelten Stroms I, 3 pc—400pa verandert. Daraus resultiert
ein hoherer Stromverbrauch des Kopplers, jedoch damit einhergehend eine ho-
here Verstiarkung. Die Gesamtverstarkung wird zuséatzlich durch Erhohung der
Betriebsspannung Ugq = 2.0 V' verbessert, wodurch sich ein Sy; zwischen 4.0 dB
und 1.5 dB realisieren lésst. Der Stromverbrauch pro Pfad liegt hier bei 17.1 mA
und der Gesamtverbrauch bei drei aktiven Eingangen bei 51.3 mA. Analog zu
den vorherigen Messergebnissen liegen auch bei dieser Ansteuerung etwas zu
hohe S71- und Syo-Werte vor. Diese eingangs- und ausgangsseitige Anpassun-
gen verbessern sich jedoch nach einer Backend-Prozessierung mit Konfektionie-
rung der ICs in ein Gehéuse. Durch den allgemein hoheren Stromverbrauch
wird zusétzlich die simulierte Postlayout-Rauschzahl des gesamten Front-End-
ICs auf 2.64 dB reduziert. Die Linearitat, durch den eingangs-bezogenen 1dB-
Kompressionspunkt und die Riickwértsisolation S5 in Tabelle 4.13 weisen, ana-
log zum vorherigen Stromsparmodus, vergleichbar gute Werte auf. Positiv fest-
zuhalten ist eine leichte Reduktion des maximalen Phasenfehlers auf 18.5°. Die-
ser liegt noch sehr hoch, ermoglicht jedoch wie zuvor erwéhnt eine einheitliche
Verschiebung der Eingangssignale des RF-Front-Ends in einen Quadranten des
[Q-Konstellationsdiagramms. Zur Veranschaulichung dieser Messreihe ist eine
grafische Aufarbeitung der Ergebnisse in Abbildung 4.44 angefiigt.
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Abbildung 4.44: 1Q-Transferkennlinie ~des RF-Front-Ends bei 2.3 GHz,
Iop s pc=100pa und Ugg = 2.0V

Die IQ-Transferkennlinie des RF-Front-Ends bei 2.3 GHz, 1,3 pc=400pa und
Ugq = 2.0V zeigt die unterschiedlichen, moglichen Phasendrehungen. Die Ver-
starkung ist wiederum annahernd einheitlich, liegt jedoch in diesem Fall, ver-
glichen mit der Grafik 4.43, deutlich hoher. Durch Hinzufiigen einer digitalen
Berticksichtigung der Verstarkungsunterschiede bei den verschiedenen Phasen-
einstellungen konnen die geringen Abweichungen und kleineren Fehler bei der
dem RF-Front-End nachfolgenden Pegeldetektion minimiert werden.

4.4.4 Ausblick

Ausblickend wird im nachfolgenden Unterabschnitt auf Alternativen und An-
derungsmoglichkeiten innerhalb der beschriebenen RF-Front-End-Implementie-
rung aus Abbildung 4.40 eingegangen. Analog zu den verwendeten Einzel-
komponenten wurden in den Ausblickunterkapiteln der jeweiligen Front-End-
Bestandteile alternative Realisierungsmoglichkeiten vorgestellt. In diesem
Unterkapitel soll deren Integration in das Front-End angesprochen werden.

Der diskrete rauscharme Verstarker und sein dazugehoriger Balun kann wie in
Abschnitt 4.1.2.2 in der 150 nm CMOS-Technologie integriert und zum Front-
End hinzugefiigt werden. Hierfiir wird der Eintaktverstirker mittels Balun an
die 2. LNA Stufe angepasst. Diese Zusammenschaltung ist in [5, 10] beschrie-
ben. Jedoch fiihrt die Integration des Vorverstérkers zu einer Verschlechterung
der Rauschzahl, miniaturisiert allerdings das Gesamtsystem und fithrt zu einer
Reduzierung von kostenintensiveren, diskreten Bauteilen.

89



4.4 RF-Front-End-1C

Eine weitere Verschlechterung der Rauschzahl wiirde der Austausch der zweiten
rauscharmen Verstarkerstufe durch die spulenlose Realisierung aus Teil 4.1.3.3
und [11] verursachen. Jedoch kénnen dadurch die Chipfliche und damit einher-
gehend die Fertigungskosten minimiert werden.

Der im Ausblick zum Phasenschieber dargestellte Ansatz aus Unterkapitel 4.2.4
und [12, 13] erméglicht eine deutlich genauere Phaseneinstellung und eine Re-
duktion des Phasenfehlers. Allerdings verbraucht diese aktive Implementierung
Strom, welcher im Gesamtleistungsbudget eingeplant werden muss. Ein grofle-
res Hindernis stellt der massive Eingriff in die Gesamtarchitektur des Front-
Ends dar. Bei Verwendung des Vektormodulationphasenschiebers miisste das
Eingangssignal zuerst auf die Zwischenfrequenz herunter gemischt werden. Um
das Mehrantennen-Diversity-Empfangssystem unabhéngig von Anderungen des
Empfingers im Autoradio einbauen zu konnen, miisste das Ausgangssignal des
RF-Front-Ends wieder auf die urspriingliche Frequenz hoch gemischt werden.
Dieser Zusatzaufwand muss mit den Verbesserungen durch eine vektormodula-
tionsbasierte Phasenschiebung abgewogen werden.

Abschlieflend konnte der aktive Leistungskoppler durch die passive Schaltung
aus Unterkapitel 4.3.4 ersetzt werden. Dadurch kann eine deutliche Stromein-
sparung realisiert werden. Allerdings ermoglicht dieser Ansatz keine Riickwérts-
isolation vom Front-End-Ausgang auf die verschiedenen Eingangspfade. Damit
einhergehend besteht bei dieser Alternative eine hohere Kopplung zwischen den
drei Eingangspfaden, wodurch sich die Storungsanfalligkeit des RF-Front-Ends
erhohen wiirde.
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5 Ergebnisse des Feldtests

Dieses Kapitel beschreibt die Ergebnisse einer mit dem RF-Front-End-IC be-
stiickten Platine. Hierfiir werden zuerst die PCB-Messergebnisse prasentiert
und danach die Platine mit dem RF-Front-End in das Gesamtsystem integriert.
Die Funktionalitat und die Verbesserung des Stands der Technik durch das
Diversity-System mit integrierten Front-End, verglichen mit der aktuellen Ein-
zelantennenlosung, wird anschlieBend in einem Feldtest aufgezeigt.

Der Feldtest und die PCB-Messungen wurden innerhalb des TuK-Forschungs-
projektes MEESAR (Mehrantennen-Diversity Empfangssystem fiir Européi-
sches Satellitenradio) des Freistaates Bayern vom Institut fiir Hoch- und
Hochstfrequenztechnik der Universitat der Bundeswehr Miinchen in Neubiberg
durchgefiihrt.

5.1 Messungen des PCB-Aufbaus mit dem
RF-Front-End-1C

Der Front-End-IC mit dazugehoérigen 8mm x 8mm Gehduse und PCB-
Testplatine sind in der Abbildung 5.1 dargestellt. Die im Abschnitt 4.4 und
[2] beschriebene und vermessene Front-End-Implementierung erreicht eine
Gesamtverstiarkung zwischen 0.2dB und 2.4dB beim Betrieb im stromspa-
renden Modus mit Uy = 1.8 V. Fir die in Abbildung 5.1 veranschaulichten
Platinenmessungen wurden eingangs- und ausgangsseitig Baluns mit einer Ein-
figedampfung von jeweils 0.5dB erganzt. Die Messungen ergaben trotz einer
zusétzlichen, durch die Baluns hinzugefiigten Einfiigedampfung von insgesamt
1.0dB, einen Gesamtverstirkungswert des Front-Ends zwischen -1.4dB und
2.2dB. Dieser Wert ist abhangig von der gewahlten Phaseneinstellung und
dem jeweiligen Eingangspfad. Die verbesserte Verstdrkungsperformance wird
durch die bei der Gehausung hinzugefiigten Bonddrahtinduktivitaten verur-
sacht. Dadurch wird die eingangs- und ausgangsseitige Anpassung verbessert.
Dieser Effekt wurde beim Entwurf der Schaltung berticksichtigt, ist jedoch bei
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Abbildung 5.1: Testplatinen mit dem gehdusten RF-Front-End-IC [1]

den On-Chip-Messungen nicht ersichtlich. Der maximale absolute Phasenfehler
Foups np bei Betrachtung aller drei Pfade liegt unter 10° und wurde somit,
verglichen mit den On-Chip-Messungen, wiederum deutlich verbessert.

Die PCB-Messergebnisse aller drei Front-End-Eingangspfade mit ihren dazuge-

horigen Verstéarkungen Sy ;-3 und Phaseneinstellungen Ag;; sind bei der Sirius
Satellite Radio Mittelfrequenz von 2.3265 GHz in Tabelle 5.1 aufgetragen.

Tabelle 5.1: PCB-Messergebnisse des RF-Front-Ends bei 2.32625 GHz

Adbaons) Pfad 1 Pfad 2 Pfad 3

U 1821/dB | Adiat/° | Fabsas/° | 521/dB | A¢iat/° | Faveng/° | 521/dB | Aiat/® | Fabeno/°
0° [-0.66 |0.00 0.00 2.20 0.00 0.00 1.05 0.00 0.00
—45° | 1.04 51.35 | 6.35 1.56 4340 [ 1.60 0.36 -44.06 | 0.94
—90° | -1.15 | -86.33 | 3.67 0.94 7450 | 15.50 037 | -7441 | 1559
—135° | -1.07 | -134.17 | 0.83 2011 | -120.95 | 14.05 139 | -121.11 | 13.89
—180° | -0.83 | -179.88 | -0.12 2.16 -179.21 | 0.79 0.89 -179.65 | 0.35
—225° | 1.30 22472 [ 0.28 1.66 -219.08 | 5.92 0.46 -220.15 | 4.85
—270° | -1.12 | -263.85 | 6.15 0.87 251.93 | 18.07 029 | -252.46 | 17.54
—315° | -0.35 | -308.15 | 6.85 0.27 -296.18 | 18.82 0.92 | -296.33 | 18.67

Anhand der Tabelle ist ersichtlich, dass die Kenngrofien zwischen dem Ersten
und den anderen beiden Pfaden variieren. Im ersten Pfad ist ein etwas abwei-
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chend konfigurierter Phasenschieber verbaut. Dadurch wird die Gesamtverstér-
kung reduziert, jedoch die Anpassung an der vorherigen und nachfolgenden
Stufe verbessert. Dies fiihrt zu einem geringeren Phasenfehler Fips a¢.

Zur besseren Veranschaulichung der Testplatinenresultate sind die IQ-Transfer-

kennlinien des RF-Front-Ends der Pfade 1-3, bei der Sirius Satellite Radio
Mittelfrequenz von 2.3265 GHz in Abbildung 5.2, aufgetragen.

Pfad 1 Pfad 2 Pfad 3

15

T-1.5

15

r 1.5

-1.5

T 1.5

T1-1.5

Abbildung 5.2: PCB-Messung der IQ-Transferkennlinie der RF-Front-Ends-
Pfade 1-3 bei 2.32625 GHz

Diese Darstellung verdeutlicht, dass trotz des Phasenfehlers die Eingangssignale
jedes Pfades der Testschaltung mittels der Transferkennlinie des RF-Front-Ends
in jedem der vier Quadranten des Konstellationsdiagramms verschoben wer-
den konnen. Die einheitlichen Verstarkungsfaktoren ermoglichen eine korrekte
Auswertung bzw. Detektion des Signalpegels und damit eine korrekte Justie-
rung der Ansteuersignale des jeweiligen Phasenschiebers. Hierbei sei nochmal
erwahnt, dass durch zusatzliche Beriicksichtigung der einstellungsabhéngigen
Verstarkungswerte die Pegeldetektion nochmals verbessert werden kann. Dies
kann bei der digitalen Verarbeitung der Analog-Digital umgesetzten Pegelinfor-
mation im Mikrocontroller erfolgen.

5.2 Feldtest mit dem RF-Front-End-IC
innerhalb des Gesamtsystems

Zur Evaluierung des Gesamtsystems wurden vom Institut fiir Technik Intelli-
genter Systeme (ITIS) der Universitat der Bundeswehr Miinchen Testfahrten in
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den USA durchgefiihrt. Dabei konnten bis zu vier Antennensignale aufgenom-
men werden. Dies stellt eine Reproduzierbarkeit der Messungen unter Laborbe-
dingungen sicher, da eine Verifizierung des Diversity-Systems nur mit Signalen
eines realen Mehrwegeausbreitungsszenario erfolgen sollte. Die Teststrecke in
den USA ist in Abbildung 5.3 dargestellt.

Abbildung 5.3: Links: Teststrecke unter dichtem Laubwerk [1], Rechts: Anten-
nenaufbau mit Autodachtragerplattform [1]

Das dichte Laubwerk verursacht sowohl Fast- als auch Slow-Fading Effekte.
Die statistische Auswertung der aufgenommen Signale zeigt Rayleigh-verteilte
(ohne direkte Sichtverbindung zum Sender), sowie eine geringe Anzahl an Rice-
verteilten (mit direkter Sichtverbindung zum Sender) Amplitudenwerten. [3]

Zusétzlich zeigt der rechte Teil der Abbildung 5.3 den Antennendachaufbau,
der bei den Testfahrten verwendet wurde. Dort sind vier Standardantennen auf
einer Metallplatte befestigt. Dabei wurden zwei dieser aufgenommen Antennen-
signale an den Eingédngen 2 und 3 des Diversity-System eingespeist. Das bessere
beider Empfangssignale wurde als Referenzsignal verwendet, um anschliefend
die Performance des Diversity-Systems mit einer Einzelantennenlosung zu ver-
gleichen. [1]

Zur Vergleichbarkeit beider Varianten werden die in [4] beschriebenen Kenn-
groffen verwendet. Hauptkriterien sind dabei die Audiotonverfigbarkeit und
die Diversity-Effizienz 7). Die Effizienz lasst sich durch

_ loglpai) o Tt

= 5.2.1
log(prey) { Testdauer ( )

n
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ermitteln und ist abhéngig von der Ausfallrate p des mit dem Diversity- bzw.
dem Einzelantennenreferenzsystem empfangenen Satellitenradiosignals.

Die Kenndaten fiir die Einzelantennen- und den Diversity-Messungen sind in
Tabelle 5.2 zusammengefasst.

Tabelle 5.2: Vergleich der Empfangsqualitdt von Einzelantennen mit dem vor-
gestellten Diversity-System

’ \ Antenne 1 \ Antenne 2 \ Diversity ‘
Testdauer 289.6s 289.6s 289.6s
Ausfalldauer 29.8s 36.5s 4.1s
Tonverfiigbarkeit 89.8% 87.4% 98.6%
Diversity-Effizienz n | 1.00 0.95 1.87

Die Lange der aufgenommen Signale und damit die Testdauer betragt 289.6s.
Dabei betréigt die geringste gemessene Ausfalldauer bei Einzelantennenbetrieb
mit nur einem verwendeten geostationdren Satellitensignal 29.8s. Durch den
vorgestellten Diversity-Ansatz mit integrierten RF-Front-End konnte dieser
Wert auf nur noch 4.1s reduziert werden. Dadurch erhoht sich die Tonverfiig-
barkeit von 89.8% auf 98.6% und die dazugehorige Diversity-Effizienz n von
1.00 auf 1.87.

Einzelantenne

® L g o *-® ®
Diversity-System
1 1 1 | | | |
0 50 100 150 200 250 300
Zeit/s

Abbildung 5.4: Vergleich der Audioausfalldauer zwischen einer Einzelantenne
und dem vorgestellten Diversity-System [1]

Diese Ergebnisse werden zuséatzlich durch den in Abbildung 5.4 dargestellten,
zeitlichen Verlauf der Tonausfélle untermauert.
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Jeder durch Mehrwegeeffekte verursachte Tonausfall des digitalen SDARS-
Satellitenradios wahrend der Testdauer von 289.6s ist hier mit einem Punkt
auf der Zeitachse markiert. Dabei ist eine deutliche Reduzierung der Ausfélle
und damit die Erhohung der Audioqualitéit des Satellitenradios ersichtlich.
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6 Zusammenfassung und
Ausblick

In diesem Kapitel wird die Arbeit noch einmal zusammengefasst und anschlie-
Bend ein kurzer Ausblick auf alternative Ansédtze und zukinftige Arbeiten ge-
geben.

6.1 Zusammenfassung

Diese Arbeit beschreibt ein Mehrantennen-Diversity-Empfangssystem fiir digi-
tales Satellitenradio. Das System ist als erweiterbare Komponente des im Auto
implementierten Empféngers konzipiert. Deshalb soll es in einer 150 nm CMOS-
Technologie miniaturisiert und in ein kompaktes Dachantennenradom (40 mm
x 40mm x 15mm) integriert werden. Der Zielfrequenzbereich ist der des im
S-Band liegenden amerikanischen SDARS-Satellitenradiodienst, bestehend aus
den Providern Sirius Satellite Radio und XM Satellite Radio von 2.320 GHz
bis 2.345 GHz. Neben diesen amerikanischen digitalen Satellitenradio befindet
sich derzeit ein europaisches digitales Satellitenradio im Frequenzbereich von
2170.0 MHz bis 2200.0 MHz, mit zwei Teilbandern von jeweils 15 MHz, in Pla-
nung, welches ebenfalls durch das vorgestellte Diversity-System abgedeckt wer-
den kann.

Dabei wird die Ubertragung aufgrund der Mehrwegeausbreitung der Satel-
litensignale und den damit zusammenhéngenden Fast und Slow Fading-
Pegeleinbriichen gestort. Diese Pegeleinbriiche und die einhergehenden Au-
diotonausfélle des digitalen Satellitenradios werden durch sendeseitige Imple-
mentierung von Diversity-Methoden reduziert. Dafiir wird bei beiden SDARS-
Providern auf Frequenz-, Zeit-, Raum- und Winkel-Diversity zuriickgegriffen.
Zusétzlich wird ein Vorwartsfehlerschutz mit einem Interleaving-Schema, ei-
ner Block- und Faltungscodierung eingesetzt. Dennoch lassen sich nicht alle
Storungen, vor allem die durch Slow Fading verursachten, vermeiden.
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6.1 Zusammenfassung

Aufgrund dessen, befasst sich diese Arbeit mit der Integration und Implemen-
tation einer empfangsseitigen Diversity-Architektur zur Verbesserung der Emp-
fangsqualitdt und weiteren Reduzierung der Tonausfélle. Hierfiir wurden ver-
schiedene Architekturen aufgezeigt, die Schalt-Phasen-Diversity-Schaltung aus-
gewdhlt und als stand-alone Diversity-Gesamtsystem aufgebaut und validiert.
Das dazugehorige Blockdiagramm dieses Aufbaus ist in Abbildung 3.1 aufge-
zeigt.

Diese Gesamtschaltung ist als integriertes Front-End, bestehend aus drei Ein-
gangspfaden, mit jeweils einem rauscharmen Verstéarker (LNA) und einem Pha-
senschieber aufgebaut. Die drei entstehenden Ausgangssignale werden anschlie-
Bend mittels eines Leistungskopplers zusammengefiithrt. Vor jeden der drei Ein-
gange des integrierten Front-Ends wird ein weiterer rauscharmer Verstarker
geschaltet. Dieser Verstarker ist diskret realisiert und reduziert aufgrund seiner
Rauschzahl von 0.62dB bei 2.33 GHz die Gesamtrauschzahl des Systems auf
unter 1 dB. Das Front-End-Ausgangssignal wird gefiltert und aufgeteilt. Ein An-
teil wird abermals verstarkt und dem im Auto implementierten Empfanger tiber
ein HF-Kabel zugefiihrt. Der andere Anteil wird durch einen fraktionalen Fre-
quenzsynthesizer und einen Mischer auf eine Zwischenfrequenz von 110.6 MHz
herunter gemischt. Dabei findet mittels Einstellung der Lokaloszillatorfrequenz
die Kanalselektion statt. Anschlieend wird erneut eine Bandpassbegrenzung
durch ein SAW-Filter durchgefiihrt. Danach wird der Pegel des Signals detek-
tiert, ins Digitale umgesetzt und zur Erzeugung der Front-End-Ansteuerung
ausgewertet.

Das Hauptaugenmerk wird in dieser Arbeit auf die integrierten Komponenten
und das daraus resultierende integrierte RF-Front-End gelegt. Aufgrund der
zuvor stattfindenden Verstarkung der Antennensignale durch den ersten diskre-
ten LNA, kann der zweite rauscharme Verstéirker vollstandig integriert werden.
Dieser weist eine hohere, simulierte Postlayout-Rauschzahl von 2.06 dB bei ei-
ner Betriebsfrequenz von 2.3 GHz auf, hat jedoch aufgrund seiner differentiellen
Architektur eine grofiere Riickwartsisolation von 43.24 dB und eine verbesserte
Gleichtaktunterdriickung. Um eine konstruktive Uberlagerung der Ausgangs-
signale der zweiten LNAs zu ermoglichen, muss anschliefend die Phasenlage
der Signale in einen einheitlichen Quadranten des Konstellationsdiagramms
gedreht werden. Hierfiir ist in jedem Pfad ein passiver 3bit-Phasenschieber
implementiert. Dieser ermoglicht einen Einstellbereich zwischen 0° und 360°
mit einer Schrittweite von 45° und weist eine Dampfung zwischen 5.6 dB und
8.0dB, abhéngig von der jeweiligen Phaseneinstellung, auf. Der maximale Pha-
senfehler liegt bei 11.0° und ist auf die Prozessierungsschwankungen und die
damit verbundene Auswirkung auf den passiven differentiellen Phasenschieber-
aufbau mit schaltbaren LC-Verzogerungsgliedern zuriickzufithren. Zusatzlich
kann jeder Phasenschieberpfad hochohmig geschaltet werden und somit aus-

100



6.2 Ausblick

gewidhlte Antennensignale bei der Kombination nicht berticksichtigt werden.
Fiir diesen Fall kann sowohl beim LNA als auch bei der nachfolgenden Ein-
gangsstufe des Leistungskopplers der Strom abgeschaltet und im Gesamtbudget
eingespart werden. Der aktive differentielle Leistungskoppler besitzt fiir jeden
Front-End-Eingangspfad jeweils eine Eingangsstufe, welche das Spannungssi-
gnal in ein Stromsignal konvertiert. Anschlieend werden die Stromausgéange
in einer gemeinsamen Last kombiniert. Die Verstarkung betragt aufgrund des
reduzierten Stromverbrauchs schlechtesten falls -6.64 dB bei einer Betriebsfre-
quenz von 2.3 GHz. Diese Dampfung liegt im Bereich der Kenngroflenwerte von
passiven Implementierungen, jedoch erhoht im Vergleich zu passiven Anséitzen
dieser Koppler die Riickwartsisolation um mindestens 40.55 dB, wodurch sich
eine Entkopplung der unterschiedlichen Eingdnge und des Ausgangs realisieren
lasst.

Das gesamte Front-End besteht aus der Zusammenschaltung der zuvor beschrie-
benen Einzelkomponenten und ermoglicht, je nach Phasenschiebereinstellung
und Konfiguration des Leistungskopplers, eine Verstarkung zwischen 0.2dB
und 4.0dB bei 2.3 GHz. Die Riickwartsisolation dieser integrierten Schaltung
liegt bei gemessenen 69.0dB. Das resultierende Front-End ist zusatzlich auf
einer Platine angebracht und vermessen worden. Hierbei konnte die Funktiona-
litdt analog zu den On-Chip-Messungen validiert werden. Abschlielend wurde
das integrierte Front-End in das Gesamtsystem implementiert und dessen
Funktionalitat sowie die Verbesserung des Stand der Technik in einem Feldtest
aufgezeigt. Der Feldtest und die PCB-Messungen wurden innerhalb des For-
schungsprojektes MEESAR vom Institut fiir Hoch- und Hochstfrequenztechnik
der Universitdt der Bundeswehr Miinchen in Neubiberg durchgefiithrt. Dabei
wurden Signale eines geostationaren Satelliten mit einer Dauer von 289.6 s auf
einer Teststrecke unter dichtem Laubwerk mittels zweier Einzelantennen auf-
genommen. Die geringste Audioausfalldauer bei einem Einzelantennenbetrieb
betragt 29.8 s. Durch die vorgestellte Diversity-Architektur mit einem Betrieb
von zwei aktiven Eingangspfaden, konnte dieser Wert auf 4.1 s reduziert werden.
Dies entspricht einer Erhohung der Tonverfiigharkeit von 89.8% auf 98.6% und
einer Verbesserung der dazugehorige Diversity-Effizienz n von 1.00 auf 1.87.
Ein Vergleich der Audioausfalldauer zwischen einer Einzelantenne und dem
vorgestellten Diversity-System ist in Abbildung 5.4 veranschaulicht.

6.2 Ausblick

Innerhalb des Front-Ends gibt es zu den implementierten Realisierungsmaoglich-
keiten der Einzelkomponenten noch alternative Losungsansatze. Diese sind als
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6.2 Ausblick

Ausblick in den jeweiligen Unterabschnitten in Kapitel 4 aufgezeigt und ihre
Vor- und Nachteile beziiglich einer Integration im RF-Front-End erortert.

Dartiber hinaus kann das Diversity-Gesamtsystem aus Abbildung 3.1 weiter
miniaturisiert werden. Fiir die im Feldtest verwendete Kombination aus Front-
End-IC und diskreten Back-End-Komponenten kann ein vollintegriertes Ge-
samtsystem entwickelt werden. Dafiir liegen bereits sowohl eine integrierte Zu-
sammenschaltung der Phasenregelschleife und des aktiven Mischers, als auch
ein integrierter Schaltkreis, bestehend aus RSSI-Pegeldetektor und Dual-Slope
8 bit Analog-Digital-Umsetzer, vor. Diese zwei Schaltungsblocke konnten mit
dem RF-Front-End und einem zugekauften, integrierten Mikrocontroller TP-
Hardmacro in einer 150 nm CMOS-Technologie gemeinsam gefertigt werden.
Dadurch ergeben sich jedoch Stérungen durch die Kombination von pegelschwa-
chen HF-Signalen, des auf einer benachbarten Frequenz schwingenden Lokalos-
zillators, und digitaler Schaltungen innerhalb eines gemeinsamen Substrats. Fiir
die Generierung der fiir alle Komponenten erforderlichen Referenzstrome und
Spannungen liegt bereits ein integriertes Strom- und Spannungsreferenzsystem
VOr.
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Intellectual Property
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Low Noise Amplifier
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Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor
Noise Figure

N-type Metal-Oxide-Semiconductor
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Abkiirzungsverzeichnis

RF Radio Frequency

RSSI Received Signal Strength Indication
RX Receiver

S11 Eingangsreflexionsfaktor

S12 Riickwéartstransmissionsfaktor

S21 Vorwartstransmissionsfaktor

S22 Ausgangsreflexionsfaktor

SAW Surface Acoustic Wave

SDARS Satellite Digital Audio Radio Services
SNR Signal-to-Noise Ratio

S-Parameter Streuparameter

TDM Time Devision Multiplex

UMTS Universal Mobile Telecommunications System
USA United States of America

VGA Variable Gain Amplifier
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Das in dieser Arbeit beschricbene Mehrantennen-Diversity-Empfangssystem
fUr digitales Satellitenradio ist als Erweiterung des im Auto implementierten
Empfangers konzipiert und deshalb hochintegriert in einer 150 nm CMOS-
Technologie umgesetzt. Der Zielfrequenzbereich ist der des im S-Band
liegenden amerikanischen SDARS-Satellitenradiodienstes von 2.320 GHz
bis 2.345 GHz.

Bei der Ubertragung kommt es dabei aufgrund der Mehrwegeausbreitung
der Satellitensignale und den damit zusammenhangenden Fast- und Slow-
Fading-Effekten zu Pegeleinbruchen. Aufgrund dessen befasst sich diese Arbeit
mit der Integration und Implementierung einer empfangsseitigen Diversity-
Architektur zur Verbesserung der Empfangsqualitat und weiteren Reduzierung
von Tonausfallen. Hierfur werden verschiedene Architekturen aufgezeigt und
anschlieBend die Schalt-Phasen-Diversity-Schaltung ausgewanhlt.

Das hierfGr entworfene integrierte Front-End mit zusatzlichen diskreten
Komponenten ist in einem Feldtest validiert worden. Dabei wurden Signale eines
geostationaren Satelliten mit einer Dauer von 289.6 s auf einer Teststrecke
unter dichtem Laubwerk mittels zweier Einzelantennen aufgenommen. Die
geringste Audioausfalldauer bei einem Einzelantennenbetrieb betragt 29.8 s.
Durch die vorgestellte Diversity-Architektur mit einem Betrieb von zwei aktiven
Eingangspfaden konnte dieser Wert auf 4.1 s reduziert werden, wodurch eine
Erhdhung der Tonverfugbarkeit von 89.8% auf 98.6% erzielt wurde.
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