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Kurzfassung

In dieser Arbeit werden verschiedene Frequenzbereichsmodellansétze zur Beriicksichtigung nichtlinearen
Verhaltens auf Basis der seit iiber 50 Jahren in der Elektrotechnik weit verbreiteten Streuparametern -
kurz S-Parameter - betrachtet und erweitert. Mit den X-Parametern wird davon ein Ansatz in den Fokus
gesetzt, der seit einiger Zeit messtechnisch und simulatorisch kommerziell verfiighar ist. Die X-Parameter
ermoglichen eine Uberfiihrung der S-Parametervorteile in eine nichtlineare Doméine und so Verhaltens-
modelle von stark nichtlinearen Ubertragungssystemen als Entwurfswerkzeug zu erzeugen.

Eine kurze Einfiihrung in die linearen S-Parameter zeigt deren wichtigste Vorteile fiir die Beschreibung
linearisierter Ubertragungssysteme. Die entscheidende Einschrinkung der S-Parameter - nur im Giiltig-
keitsbereich der Linearisierung ausreichend genaue Beschreibungen zu liefern - wird anhand der ebenfalls
weit verbreiteten Volterra-Reihe veranschaulicht. Dabei kommt ein wenig beachteter Ansatz von Weiner
und Naditch zum Einsatz, der die Theorien der S-Parameter und der Volterra-Reihe direkt verkniipft.
Dem wird die Betrachtung der X-Parametertheorie vom Ursprung der Beschreibungsfunktion iiber die
spektrale Linearisierung im polyharmonic distortion-Ansatz bis hin zu Prinzipien der messtechnischen
Bestimmung gegeniiber gestellt. Insbesondere die Ableitung der zugrunde liegenden mehrdimensionalen
Beschreibungsfunktion aus der Sinus-Eintonbeschreibungsfunktion erfolgt dabei umfassender als in der
Literatur zu den X-Parametern.

In einem direkten Vergleich der beiden Ansétze - Volterra-reihenbasierte S-Parameter und X-Parame-
ter - wird auf Gemeinsamkeiten sowie Unterschiede eingegangen. Die Volterra-Reihe bietet den Vorteil
mehrere dhnlich grofse Signalanteile bei beliebigen Frequenzen berticksichtigen zu kénnen. Als wesentliche
Nachteile sind die Beschréankung auf schwach nichtlineares Verhalten und der hohe Berechnungsaufwand
bei hoherer Ordnung zu nennen. Die X-Parameter hingegen sind durch ihren Ursprung in der Beschrei-
bungsfunktion in der Lage das stark nichtlineare Systemverhalten infolge eines einzelnen sinusférmigen
Grofsignals abzubilden. Weitere Signalanteile werden diesem Grofssignalarbeitspunkt allerdings nur li-
near iiberlagert. Sobald die zusétzlichen Signalamplituden zu grof werden, fithren die X-Parameter zu
einem nicht vernachléssigbaren Fehler.

Aus den gewonnenen Erkenntnissen des Vergleichs wird die Theorie der X-Parameter fiir verschiedene
Fille erweitert bzw. angepasst. Dazu werden die mehrdimensionalen Beschreibungsfunktionen mit einer
vollstdndigen Multi-Index-Taylor-Reihe im Grofssignalarbeitspunkt iiber den linearen Anteil hinaus ent-
wickelt. Dadurch werden den in der Literatur verfiigbaren Ansétzen zu X-Parametern hoherer Ordnung
weitere Terme hinzugefiigt und dariiber hinaus mit einer mathematischen Grundlage versehen.

Die hohere Genauigkeit des Multi-Index-Ansatzes zieht in jedem Entwicklungspunkt eine deutlich
hohere Modellkomplexitét nach sich. Allerdings werden die linearen X-Parameter fiir verschiedene Lastsi-
tuationen iiber eine Load-pull-Messumgebung neu bestimmt, sodass deren Modellkomplexitdt abhéngig
von der Lastanzahl stark wéchst. Wie in dieser Arbeit gezeigt wird, reicht es u.U.aus einen einzigen
X-Parametersatz nach dem neuen Multi-Index-Taylor-Ansatz fiir die gesamte Lastebene zu bestimmen,
ohne dabei einen grofen Fehler hinnehmen zu miissen.

In einem letzten Abschnitt wird gezeigt, wie mit dem neuen Multi-Index-Ansatz die X-Parameter fiir
unabhéingige Erregerfrequenzen angepasst werden kénnen. Durch einen alternativen Grofssignalarbeits-
punkt zur Entwicklung der Taylor-Reihe ist es moglich, dass nur ein Fundamentalsignal als Grofisignal
angesehen werden muss. Dadurch lassen sich neue X-Parameter finden, die als Empfindlichkeitsfunktionen
auf leitungsgebundene, unabhéingige Storsignale angesehen werden kénnen. Aus dieser neuen Betrach-
tungsweise lasst sich ein Einsatz der X-Parameter als Werkzeug in der Suszeptibilitdtsanalyse einsetzen.

Schlagworte: Zweitortheorie, S-Parameter, nichtlineare Ubertragungsysteme, Frequenzbereichsmodel-
lierung, Verhaltensmodellierung, Volterra-Reihe, X-Parameter
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Abstract

In this thesis, different frequency domain model approaches for the consideration of nonlinear behavior
are considered and extended on the basis of scattering parameters (S-parameters) which are widely
used in electrical engineering since more than 50 years. Of these approaches, the focus is on the X-
Parameters which were made commercially available metrologically and simulatively a few years ago.
The X-parameters allow the transfer of the S-parameters’ benefits into a nonlinear domain and hence
creating behavioral models of hard nonlinear transmission systems as a design tool.

A brief introduction to the linear S-parameters emphasizes their most important advantages for the
characterization of linearized transmission systems. The crucial limitation of S-parameters (providing
sufficiently accurate results only within the range of linearization) is illustrated using the widely used
Volterra series. Therein, a little-noticed approach of Weiner und Naditch is used, which directly combines
the theories of the S-parameters and the Volterra series. In contrast, the X-parameter theory is consi-
dered widely from the originating describing function via the spectral linearization by the polyharmonic
distortion approach to the principles of metrological determination. In particular, the derivation of the
underlying multi-dimensional describing function from the single sinusoidal input describing function is
carried out more comprehensively than in the literature on X-parameters.

In a direct comparison, similarities and differences of the two approaches (Volterra series based S-para-
meters and X-parameters) are pointed out. Employing the Volterra series, it is possible to consider several
similarly large signal components at arbitrary frequencies. Its main disadvantages are the limitation to
weakly nonlinear behavior and the high computational effort for higher orders. On the other hand, due
to their origin in the describing function, the X-parameters are able to map the hard nonlinear system
response to a single sinusoidal large signal. However, further signal components are superimposed only
linearly on this so-called large signal operating point. As the additional signals’ amplitudes become too
large, the X-parameters result in a non-negligible error. Concluding from the results of the presented
comparison, the theory of the X-parameters is extended or adapted for different cases. For this purpose,
the multi-dimensional describing function is developed in the large signal operating point beyond the
linear terms employing a complete multi-index Taylor series. This new series extension approach adds
further terms to the higher-order X-parameter approaches available in the literature and provides a
mathematical basis in addition.

The higher accuracy of the multi-index approach results in a significantly higher model complexity at
each development point. However, the linear X-parameters have to be redefined at different load situations
via a load-pull measurement techniques. Thus, their overall model complexity increases significantly
depending on the number of considered load situations. As shown in this work, it is sufficient to determine
a single X-parameter set according to the new multi-index Taylor approach for the entire load plane
without introducing a large error.

The last section illustrates how the new multi-index approach can be employed to adjust the X-para-
meters for independent excitation frequencies. Due to an alternative large-signal operating point for the
Taylor series expansion, it is possible to consider only one fundamental signal as a large signal. Thus, new
X-parameters are determined that can be considered as susceptibility functions to conductively coupled
interferences. From this new perspective, it is possible to use the X-parameters as a tool in the suscepti-
bility analysis.

Keywords: two-port theory, S-parameters, nonlinear transmission systems, frequency domain modeling,
behavioral modeling, Volterra series, X-parameters
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1. Einleitung

Der rasante technische Fortschritt und der Trend zu immer mehr drahtlosen Ubertragungssystemen
erfordert Schaltungskonzepte mit hohen Datenraten und sehr gutem Wirkungsgrad bzw. geringer Leis-
tungsaufnahme fiir hohe Akkulaufzeiten in mobilen Anwendungen. Hohere Datenraten lassen sich durch
hohere Frequenzen realisieren und ein besserer Wirkungsgrad erfordert nichtlineare Schaltungskonzepte.

Damit diese nichtlinearen Schaltungen effizient, schnell und somit kostengiinstig entworfen werden
konnen, sind auf verschiedene Hierarchieebenen im Entwurfsprozess Modelle fiir Teilschaltungen bzw.
-systeme erforderlich. Sobald fiir ein Verhaltensmodell nur das Verhéltnis zwischen der Eingangs- und
Ausgangsbeschreibungsgréfie eines Ubertragungssystems ermittelt wird, handelt es sich dabei um eine
Black-Box-Sichtweise, in der die interne Beschreibungsgréfien nicht berticksichtigt werden. Eine Moglich-
keit komplexe elektrische Netzwerke mit je einem Ein- und Ausgang als Black-Box bei sinusférmiger
Anregung zu modellieren, stellt die Zweitortheorie dar. Anders als die Ubertragungsfunktionen der Sys-
temtheorie ist es mit Zweitorparametern im Frequenzbereich moglich Riickwirkungen des Ausgangs auf
den Eingang zu charakterisieren. Dazu werden Klemmenpaare zu Toren zusammengefasst und das System
iiber die Beziehung der Torspannungen und -stréme mit Hilfe verschiedener Zweitormatrizen beschrieben.

Fiir die Messung der strom- und spannungsbasierten Zweitorparameter sind Kurzschliisse und offene
Klemmen erforderlich. Allerdings lassen sich diese im Hochfrequenzbereich oberhalb von 100 MHz nicht
mehr ohne parasitire Effekte realisieren, die u.U.zu unerwiinschten Oszillationen fiihren kénnen [48,
153]. In der Hochfrequenztechnik sind daher seit mehr als 50 Jahren die alternativen Streuparameter -
kurz S-Parameter - das Mittel der Wahl zur Charakterisierung von linearisierten Zweitoren, da fiir die
Messung der S-Parameter keine offenen Klemmen oder Kurzschliisse erforderlich sind. Stattdessen erfol-
gen die Messungen an Toren, die mit charakteristischen Impedanzen abgeschlossen sind, was auch bei
sehr hohen Frequenzen sehr genau moglich ist. Die S-Parameter werden dann aus dem Verhéltnis von leis-
tungsverwandten Gréfsen - den sog. Streuvariablen - ermittelt. Da diese Linearkombinationen von Strom
und Spannung sind, kénnen iiber eine Umformung aus den S-Parameter alle anderen Zweitorparameter
berechnet werden, sofern diese existieren. Die wesentliche Beschrankung der S-Parameter ist, dass sie
nur fiir lineare, zeitinvariante Systeme giiltig sind. Die in der Realitdt nur vorkommenden nichtlinearen
Systeme werden durch die S-Parameter folglich nur im linearisierten Kleinsignalfall korrekt beschrieben.

Zur Beriicksichtigung nichtlinearen Verhaltens bei grofser werdender Signalamplitude gibt es verschie-
dene Verfahren im Zeit- und im Frequenzbereich. Einen Uberblick iiber Frequenzbereichsmodellierung
nichtlinearer Systeme - auf die sich in dieser Arbeit beschrénkt wird - wurde zuletzt z. B. von Rijlaarsdam
u. a. [108] gegeben. Um dem eingangs erwéhnten Dilemma aus Wirkungsgrad und Linearitit in Richtung
hoherer Nichtlinearitat folgen und trotzdem bei hohen Frequenzen messtechnisch ermittelt werden zu
kénnen, wurden einige von diesen Ansétzen in der Vergangenheit in Zusammenhang mit den S-Parame-
tern gebracht. Fine Entwicklung dieser Grofisignal-S-Parameter-Anséatze ist im folgenden Abschnitt 1.1
umrissen. Im darauffolgenden Abschnitt 1.2 wird genauer darauf eingegangen, wie in dieser Arbeit ei-
ner der Grof$signal-S-Parameter-Ansétze - die messtechnisch und simulatorisch kommerziell verfiigharen
X-Parameter! [62, 117, 139, 140] - durch eine umfassende Betrachtung der zugrunde liegenden Theorie
an verschiedenen Stellen erweitert bzw. anders interpretiert werden kann. Abschnitt 1.3 gibt dazu einen
Uberblick iiber die Ergebnisse der restlichen Arbeit.

1.1. Stand der Technik: Von linearen S-Parametern zu
X-Parametern
Der Artikel von Campbell und Foster [22] wird von den spéteren Vorreitern Belevitch [2] und Carlin

[24] als Ursprung der S-Parameter bezeichnet. Campbell und Foster [22]| beschéftigten sich darin mit
Transmissionseigenschaften von resistiv beschalteten, idealen Transformatoren, was als erster Vorlaufer

L X-Parameter ist ein eingetragenes Handelszeichen von Keysight Technologies.
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der Streuparameter oder kurz S-Parameter angesehen werden kann. Darin wird allerdings noch keine
Matrixform der Parameter verwendet, was erst spiter im Zusammenhang mit der Quantenmechanik
[158] eingefiihrt wurde. Populirer wurden die S-Parameter spéter zur Beschreibung von Reflexions- und
Transmissionsvorgéingen in der Leitungstheorie, woriiber u. a. Montgomery, Dicke und Purcel [81] einen
guten Uberblick geben. Durch die Urspriinge in der Quantenmechanik und der Leitungstheorie biirger-
ten sich Bezeichnungen wie eingehende und ausgehende Welle im Zusammenhang mit den Streuvariablen
ein, die falschlicherweise auch spéter in der Netzwerktheorie synonym fiir die Streuvariablen verwendet
wurden. Eine Uberfiihrung des ersten Ansatzes Campbell und Foster [22] in eine S-Matrixschreibweise so-
wie die Anwendung auf Ubertragungseigenschaften von elektrischen Netzwerken wurde von Belevitch [2]
vorgenommen. Anschliefend fanden sich weitere Anwendungsgebiete fiir die S-Parameter, was von meh-
reren Vorreitern in einem Ubersichtsband [3, 4, 24, 57, 90, 131] zusammengefasst wurde. Der endgiiltige
Durchbruch der S-Parameter gelang spétestens mit Einfiihrung geeigneter Messtechnik, insbesondere mit
dem Vektornetzwerkanalysator (VNA) HP-8410 [60, 119]. Mit diesem konnten die S-Parameter bedingt
durch ihre Leistungsverwandtheit erstmals fiir Frequenzen bis zu 12 GHz bestimmt werden. Andere auf
Strom und Spannung basierende Verfahren sind bereits ab Frequenzen von 100 MHz fehleranfillig, da
die benétigten offenen Leitungen oder Kurzschliisse nicht mehr realisiert werden bzw. zu unerwiinschten
Oszillationen fiihren kénnen [48]. Weitere Vorteile, wie der Reflexionsbezug und daraus ableitbare opti-
male Leistungsiibertragung mit Anpassnetzwerken, fiihrten dazu, dass die S-Parameter in weiten Teilen
der Elektrotechnik nach wie vor ein wichtiges Entwurfs- und Analysewerkzeug sind (vgl. Kapitel 2.2).

Der wesentliche Nachteil der S-Parameter ist, dass sie nur im Giiltigkeitsbereich einer Linearisierung
um den Gleichstromarbeitspunkt - englisch: direct current operating point (DCOP) - ohne gravierenden
Fehler eingesetzt werden konnen. Daher wurden bereits frith nach dem Durchbruch der S-Parameter
Konzepte zur Einbeziehung nichtlinearen Verhaltens entwickelt. Als einer davon beschreibt Elsner [32]
Ansétze zu einer nichtlinearen Vierpol bzw. Zweitortheorie. Dabei wird insbesondere fiir parametrische
Schaltungen [128] {iber ein Prinzipschaltbild mit nichtlinearen Bauelementen, deren Kennlinie bekannt ist,
ein Zweitorersatzschaltbild entwickelt. Parametrische Schaltungen sind eine wichtige Klasse von Schaltun-
gen, die auch in dieser Arbeit von zentralem Interesse sind. Sie werden durch sinusférmige Signalquellen
angeregt, wovon nur die Amplitude eines speisenden Signals grofs gegeniiber allen anderen gewahlt wird.
Anders als in dem White-Boz-Ansatz von Elsner [32] versuchen Houselander, Chow und Spence [51]
in einem der ersten Black-Boz-Ansétze die lineare Zweitortheorie fiir Grofssignalanregung zu erweitern.
Die Zweitorparameter werden darin {iber den Ansatz der Beschreibungsfunktionen abhéngig von den
Amplituden der unabhéngigen Torgréfsen betrachtet. Die beispielhaft betrachteten Admittanzparameter
y;; fiir Grofsignalanregung sind abhéngig von den Torspannungen U und Us, d.h. es gilt y;;(Us, Ua).
Dabei wird sich - wie bei der Beschreibungsfunktion (BF) sinusformiger Signale [40] auf eine ,quasi-har-
monische Doméne“ beschrankt, wodurch die nichtlinearen Effekte harmonische Verzerrung - englisch:
harmonic distortion (HD) - und Intermodulation (IM) vernachldssigt werden. Neben den gezeigten Ad-
mittanzparametern bei der Arbeitsfrequenz von 50 MHz werden auch fiir hohe Frequenzen (f > 100 MHz)
S-Parametermessungen im Grofisignalbetrieb erwéhnt, die mit der gleichen Messmethodik wie fiir den
Kleinsignalbetrieb aufgenommen wurden [48]. Dabei werden allerdings insbesondere bei den Parametern
S12 und Sy2 Fehler begangen, da im nichtlinearen Fall das Superpositionsprinzip nicht anwendbar ist.
Durch die nacheinander erfolgende Grofisignalanregung an den unterschiedlichen Systemtoren weicht der
Systemzustand von dem zu beschreibenden Zustand ab.

Eine Methode, den Superpositionsansatz in der Grofssignalmessung und die daraus resultierenden Feh-
ler der S-Parameter zu vermeiden, ist in der Arbeit von Miiller [83] - hier wird der Begriff Large-Signal
S-Parameter erstmals benutzt - am Beispiel eines Leistungsverstarkers der Klasse-C beschrieben. Wie
auch in der Arbeit von Houselander, Chow und Spence [51] wird trotz der Nichtlinearitét des Verstérkers
angenommen, dass die entstehenden Harmonischen vernachléssigbar sind, da die Fundamentalkomponen-
te sehr viel grofer ist. Daher werden die S-Parameter aus den Verhéltnissen der Fundamentalkomponenten
der entsprechenden Streuvariablen mit Hilfe eines VNA wie dem damals aktuellen HP-8405A bestimmt.
Die Amplitude des Signals am Eingangstor legt im Klasse-C-Verstérker iiber den sog. DC-Shift [154] den
Arbeitspunkt und damit auch alle Gleichstrome des Verstéarkers fest. Zur Bestimmung der Parameter Syo
und Sy wird das Signal am Eingangstor daher konstant gehalten. Uber eine kleine Anderung AZ;, der
Lastimpedanz Zp, wird eine Variation der Streuvariablen am Ausgangstor AA; = A} — A, hervorgerufen.
Zusammen mit den gemessenen Werten von B; fiir Zy, und B} fir Z] = Z;, + AZy, lassen sich aufgrund
des konstant gehaltenen Signals A} = A; die als problematisch eingestuften S-Parameter S;o = ﬁfg mit
AB; = B, — B; und i € {1,2} berechnen.




1.1. Stand der Technik: Von linearen S-Parametern zu X-Parametern

Eine weitere Arbeitsgruppe, die sich mit S-Parametern unter Grofisignalanregung beschéftigte, war an
den Sandia Laboratories in Albuquerque anséssig. In einer ersten kurzen Arbeit von Chaffin und Leighton
[26] werden drei wesentliche Probleme bei der Definition von Grofssignal-S-Parameter genannt. Erstens
werden wie bei den o.g. Ansétzen die durch die Nichtlinearitit entstehenden Harmonischen genannt,
die durch Filter und/oder Anpassnetzwerke eliminiert werden konnen. Des Weiteren wird der moglichst
gleichbleibende Arbeitspunkt genannt. Drittens wird eine hohe Messgenauigkeit genannt, damit in einem
Einsatz aufserhalb der 50 Q-Messumgebung und dem damit verbundenen hohen Reflexionsfaktor noch
Unterschiede erkennbar sind. Dariiber hinaus wird eine Messumgebung mir einer hohen Eingangsleistung
gefordert. Am Ende der Arbeit [26] wird als Losung fiir diese Forderungen eine prinzipielle Messumgebung
vorgestellt, die eine Fehlertoleranz von +1 % und eine Eingangsleistung von 50 W erméglicht und auf dem
konventionellen VNA HP-8410 basiert. In einer begleitend erschienen Arbeit von Webb und Chaffin [155]
wird gezeigt, wie die Grofssignal-S-Parameter in einem Entwurfsprozess von Transistorverstérkern ver-
wendet werden konnen. Als Erweiterung der beiden Arbeiten [26, 155] werden in der Arbeit von Leighton,
Chaffin und Webb [69] die Probleme der hoheren Harmonischen und des gleichbleibenden Arbeitspunk-
tes genauer ausgefiihrt. Durch eine Betrachtung im Zeitbereich fiir verschiedene Transistorarbeitspunkte
wird festgestellt, dass die gemessenen Transistorspannungen nahezu sinusférmig sind. Dies wird mit den
filternden Eigenschaften parasitidrer Elemente des Transistorgehduses und des eingebauten Anpassungs-
netzwerk begriindet. Daher wird auch fiir nichtlineare Verstérker der Klasse B und C (vgl. z. B. [28]) eine
nahezu lineares Verhalten angenommen, sodass die auf der Superposition basierende Messmethodik fiir
Kleinsignal-S-Parameter angewendet wird. Mit der Messumgebung aus [26] werden die Grofsignal-S-Pa-
rameter in Abhéngigkeit der Eingangsamplitude am Eingangstor bestimmt, wobei der Parameter So;
als am stirksten abhéngig von den Eingangsamplitude beschrieben wird. Den Parametern S1; und Sso
wird eine schwéchere Abhéngigkeit von der Eingangsamplitude nachgewiesen. Allerdings wird gezeigt,
dass sich diese Parameter fiir verschiedene Klassen der Arbeitspunkte mit steigender Eingangsamplitude
anndhern. Der Parameter Sio wird in dem betrachteten Transistor als sehr klein gemessen. Der Proble-
matik beim Messen der Parameter Sio, Soo ohne ein Grofssignal am Eingangstor sind sich die Autoren
mit Verweis auf die Arbeit von Miiller [83] bewusst. Der Losungsvorschlag der Autoren fiir die korrekte
Messung dieser Parameter ist eine Verlagerung des Arbeitspunkts in die Klasse A, um auch ohne Signal
am Eingangstor den gleichen Kollektorstrom zu erhalten, wie fiir die Messung der Grofssignal-S-Parame-
ter S11, S21 im Klasse-C-Betrieb. Fiir Transistoren, deren Eingangs- und Ausgangsimpedanz viel kleiner
sind als die charakteristischen 50 Q der Messumgebung - was in |S;;| & 1 resultiert -, wurden die Messun-
gen in einer 4 Q-Messumgebung wiederholt. Die ermittelten Grofsignal-S-Parameter konnen anstatt der
Kleinsignalparameter fiir den Entwurfsprozess von Leistungsverstirkern verwendet werden, sodass auch
Stabilitdtsuntersuchungen im Grofsignalbetrieb moglich sind [69].

Einen dritten Ansatz zur Bestimmung der Grofisignal-S-Parameter stammt von Mazumder und Puije
[77]. Darin wird eine Messumgebung verwendet, die das zu testende Zweitor an beiden Toren gleichzeitig
anregt, was in einer zuvor erschienen Arbeit ausfiihrlicher beschrieben wurde [76]. Das Signal am Aus-
gangstor Ay wird durch eine Quelle zusétzlich zur Anregung am Eingangstor A; aktiv erzeugt, anders
als in der Arbeit von Miiller [83], wo eine Lastvariation passiv zu einem Signal A, fiihrte. Mit der An-
nahme, dass die Grofsignal-S-Parameter fiir konstante Eingangsleistungen | A4;|? ebenfalls konstant sind,
werden die S-Parameter iiber eine Variation der Phasendifferenz ® 4, — ®4, bestimmt. Fiir konstante
Werte von |A;| und |Az| ergeben sich damit fiir die gemessenen Verhéltnisse f;’_ mit 4,7 € {1,2} in
der komplexen Ebene kreisformige Ortskurven, deren Mittelpunkt einem S-Parameter S;; entspricht. So
kann aus dem Mittelpunkt der Darstellung % = 511‘2—; + S12 der S-Parameter Si> bestimmt werden.
In einem Vergleich mit der Methode von Leighton, Chaffin und Webb [69] wird eine bessere Vorhersage
des experimentell ermittelten Systemverhaltens festgestellt, was aufgrund nahezu identischer S-Parame-
ter Si1, So1 auf die als problematisch eingestuften Parameter Sis, Soo zuriickzufiihren ist. Als weiterer
Vorteil wird eine Moglichkeit zur Abschéatzung der Qualitét des Verstérkerentwurfs genannt. Da sich die
kreisformige Ortskurve mit steigender Eingangsleistung |A;|? verformt, kann fiir starke Abweichungen
von einem Kreis ein grofier Unterschied zwischen dem vorhergesagten und tatséchlichen Systemverhalten
erwartet werden [77]. In einem solchen Fall wird empfohlen, die Methode aus [76] zu verwenden. Diese
Entwurfsmethode verwendet anstatt der einzelnen S-Parameter die Reflexionskoeffizienten an Quellen-
und Lastseite I's bzw. I'f,.

Mehrere Jahre spéater entwickelten Rizzoli, Lipparini und Mastri [110] einen Ansatz zur Bestimmung
der Grofsignal-S-Parameter in Schaltungssimulatoren basierend auf der Methode der harmonischen Ba-
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lance - englisch: harmonic balance (HB). In der vorgeschlagenen Methode werden ebenfalls die Signal A,
und A, gleichzeitig in das System eingespeist, allerdings nicht bei der gleichen Frequenz, sondern mit
einem kleinen Frequenz-Offset Af = fo — f1 = 1074 f;. Dadurch wird das System in einem quasi-peri-
odischem Zustand betrieben, dessen Signalspektren Intermodulationsprodukte aus f; und fs enthalten.
Mit Hilfe der zweidimensionalen Fourier-Transformation [109] ist eine separate Berechnung der S-Para-
meter moglich, und zwar aus S;;(f1) = flgg und Si2(f2) = % mit ¢ € {1,2}. Aufgrund des sehr
kleinen Frequenzoffsets Af wird angenommen, dass die bei fy bestimmten S-Parameter mit einem ver-
nachldssighbarem Fehler bestimmt werden, d. h. Sis(f2) & Si2(f1). Als wesentlichen Vorteil gegeniiber der
Zweiton-Methode von Mazumder und Puije [77] wird der deutlich geringere Aufwand zur Bestimmung der
S-Parameter angegeben. Anstatt von acht nichtlinearen Analysen und anschliefender numerischer Ap-
proximation der Kreismittelpunkte sei lediglich eine Standardnetzwerkanalyse in einem kommerziellen
nichtlinearen Netzwerksimulators erforderlich [110, 111]. Allerdings wird eine messtechnische Umsetzung
dieser Methode nicht vorgeschlagen.

In der Arbeit von Call [21] werden die Ansétze fiir S-Parameter unter Grofisignalanregung mit mehreren
Jahrzehnten zeitlichem Abstand diskutiert. Auch nach so langer Zeit sei es nicht abschéitzbar wie erfolg-
reich die Grofssignal-S-Parameter in der Praxis gewesen wéren. Es sei lediglich aus den Publikationen mit
Grofisignal-S-Parametermessungen erkennbar, dass die nétige Sorgfalt bei den Messungen und Kalibrie-
rungen gefehlt hitte, wie sie in den urspriinglichen Arbeiten zu den Grofsignal-S-Parametern erkennbar
gewesen wére. So wird z.B. die erste Edition von Referenz [134] genannt, worin die Grofsignal-S-Pa-
rameter einfach durch normale S-Parametermessungen fiir hohere Eingangsleistungen bestimmt werden
konnten. Trotzdem nennt Vendelin [134] als wesentlichen Nachteil der Grofsignal-S-Parametermessung
den beschriankten Giiltigkeitsbereich. Damit ist gemeint, dass die Grofssignal-S-Parameter nur fiir die in
der Messung verwendete charakteristische Impedanz und Eingangsleistung giiltig sind und vorausgesetzt
wird, dass hohere Harmonische nicht auftreten. Als Mdoglichkeit zum Ausgleich dieses Nachteils werden
die Load-pull-Ansétze genannt [29, 130], bei denen eine lastabhéngige Charakterisierung unter Grof-
signalanregung ermoglicht wird. Eine Verkniipfung der Konzepte der Grofsignal-S-Parameter und der
Load-pull-Ansétze wird von Tucker [132] vorgestellt, wodurch die optimale Lastimpedanz Yo, mit Hil-
fe der Grofsignal-S-Parameter ohne die aufwindigeren Load-pull-Messungen abgeschéitzt werden kann.
Der Einschitzung von Vendelin [134], dass die Load-pull-Ansitze den Grofsignal-S-Parameter aufgrund
der Moglichkeit zur Variation der Lastimpedanz vorzuziehen seien, fiigt Call [21] eine Bewertung von
Maas [71] hinzu. Demnach seien Grofsignal-S-Parameter ein nutzloser Versuch, nichtlinearen Schaltun-
gen lineare Netzwerktheorie aufzuzwingen. Abgesehen von diesem Einwand beziiglich der vorausgesetz-
ten Quasilinearitit - hohere Harmonische werden vernachléssigt - nennt Call [21] den Kalibrierungs- und
Messaufwand als Hauptgrund fiir den geringen Erfolg der Grofsignal-S-Parameter. Die unterschiedlichen
Ansétze [77, 83] hitten von Computerunterstiitzung profitieren kénnen, was zu damaliger Zeit ein nicht
weit verbreiteter Luxus gewesen sei.

Die voranschreitende technische Entwicklung und die damit verbundenen stark nichtlinearen Schal-
tungsstrukturen in Systemen mit hohem Wirkungsgrad erforderten Konzepte und Messtechniken iiber
die Quasilinearitit der urspriinglichen Grofisignal-S-Parameter hinaus. Seit den Anféngen in den 1990er
Jahren entwickelten sich aus den ersten Prototypansitzen [135, 136, 140-142] mit dem Grofsignalnetz-
werkanalysator - englisch: large signal network analyzer (LSNA) - und dem nichtlinearer Vektornetzwerk-
analysator (NVNA) unterschiedliche, kommerziell verfiighare Messtechniken [112, 133] und mit den S-
Functions [84] und den X-Parametern [116] multiharmonische Modellkonzepte zur Erweiterung der linea-
ren S-Parameter. Ein erster Ansatz hohere Harmonische in der Ein-/Ausgangsbeschreibung von schwach
nichtlinearen Hochfrequenzsystemen zu beriicksichtigen basiert auf der Volterra-Reihe (vgl.z. B.[123])
und wird daher als Volterra input-output map (VIOMAP) bezeichnet. Verbeyst und Vanden Bossche
[136] zeigen, dass es sich dabei um ein Aquivalent zu den linearen S-Parametern handelt und ebenfalls
kaskadiert werden kann. In einer weiteren Arbeit zeigen Verbeyst und Vanden Bossche [135], dass der
VIOMAP-Ansatz eine Alternative zu Load-pull-Messungen darstellt. Der VIOMAP-Ansatz kénne die
Lastimpedanzkurven trotz stark reduziertem Messaufwand vorhersagen und sei zusétzlich in der Lage,
den Einfluss héherer Harmonischer zu beriicksichtigen. Es wird gezeigt, wie der VIOMAP aus den ge-
messenen Eingangs-/Ausgangssignalen mit Hilfe des Newton-Raphson-Verfahrens numerisch bestimmt
werden kann, wobei eine Problematik bei der Wahl des Startwerts zugegeben wird. Aufierdem wird eine
mogliche Integration in einem HB-Simulator genannt. In den beiden Arbeiten [135, 136] wird auf eine
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theoretische Betrachtung der Volterra-Reihe verzichtet und sich auf die Anwendung und Messtechni-
sche Bestimmung des VIOMAP beschriankt. Entgegengesetzt werden kann die Arbeit von Weiner und
Naditch [157], die bereits im Jahr 1976 erschien. Darin wird ausfiihrlich betrachtet, wie auf Basis der
Volterra-Reihe nichtlineare S-Parameter fiir schwach nichtlineare Systeme definiert werden kénnen, was
im Fall angepasster Tore vereinfacht werden kann. Anhand von einfachen Beispielen wird gezeigt, wie
aus einem Netzwerkmodell die Volterra-reihenbasierten S-Parameter berechnet werden kénnen, woraus
wiederum ein Leistungstransfer durch harmonische Verzerrung und Intermodulation bestimmt werden
kann. Eine Moglichkeit zur messtechnischen Bestimmung der Volterra-reihenbasierten S-Parameter wird
dabei nicht genannt, da es zu der damaligen Zeit keinerlei passende Messkonzepte gab. Diese wurden erst
Ende der 1980er und Anfang der 1990er Jahre entwickelt.

In seiner Dissertation aus dem Jahr 1995 gibt Verspecht [141] einen Uberblick iiber die zuvor an an-
derer Stelle entwickelten Prototypen der sog. vektoriellen nichtlinearen Netzwerkanalysatoren (VNNAs).
Wie mit den VNA im linearen Fall konnen mit den VNNA die Torgréfen eines nichtlinearen Systems im
Frequenzbereich als komplexe Zahlen, die auch als Vektoren darstellbar sind, bestimmt werden. Durch
eine Mehrtonanregung lassen sich auch Intermodulationsprodukte messen. Verspecht [141] nennt fiir alle
Ansétze Vor- und Nachteile und stellt seinen eigenen Prototypen und einen Kalibrierungsansatz vor, der
in Zusammenarbeit mit der Hewlett-Packard Network Measurement and Description Group (HP-NMDG)
entstanden ist. Im Anhang seiner Dissertation und einer weiteren Arbeit zeigt Verspecht [142, 149], dass
der VIOMAP [135, 136] ein Spezialfall der mehrdimensionalen Beschreibungsfunktion ist. Letztere sei-
en folglich besser in der Lage stark nichtlineare Systeme im Frequenzbereich zu beschreiben als der
Volterra-reihenbasierte Ansatz VIOMAP. Aufbauend auf diesem Konzept der mehrdimensionalen Be-
schreibungsfunktionen entwickelten Verspecht, Vanden Bossche und Verbeyst [140] und weiterfithrend
Verspecht [143] einen Ansatz fiir ,sinnvolle Grofsignal-S-Parameter”. Darin wird die mehrdimensionale
spektrale Beschreibungsfunktion unter der Annahme, dass lediglich ein dominanter Spektralanteil vorhan-
den ist, linearisiert und ist damit dem Ansatz der conversion matriz [72] nicht unéhnlich. Die dariiber
definierten Grofssignal-S-Parameter sind eine Erweiterung der urspriinglichen Grofisignal-S-Parameter
[26, 77, 83|, die die quasilineare Eintonbeschreibungsfunktion als Grundlage hatten (vgl. Abschitt 4.1).

In einer Reihe von Arbeiten zeigen Jargon, Gupta und DeGroot [54-56] einen Ansatz von Grofsi-
gnal-S-Parameter, der ebenfalls davon ausgeht, dass nur Signalanteile bei ganzzahligen Vielfachen einer
Fundamentalfrequenz vorkommen, jedoch wie der Ansatz von Verspecht, Vanden Bossche und Verbeyst
[140] keine Linearisierung verwendet. Fiir die messtechnische Ermittelung der Grofsignal-S-Parameter
kommt der von Verspecht [141] vorgeschlagene Messaufbau zum Einsatz. Aus den Messwerten werden
die Grofssignal-S-Parameter tiber das Training von kiinstlichen neuralen Netzwerken (KNNs) bestimmt.
Dieser Schritt sei nétig, da die notwendige Bedingung Ay = 0 am Tor ¢ # p und der Harmonischen
[ # k zur direkten Bestimmung des S-Parameters Spqr; messtechnisch nicht realisierbar sei [54-56]. Im
Gegensatz dazu ist eine direkte Berechnung - ohne KNN - der einzelnen Grofisignalparameter in einem
Simulator moglich, da hier die notwendige Bedingung A, = O fiir ¢ # p Al # k leicht einzuhalten ist.
Beide Vorgehen werden anhand einer Schottky-Diode beispielhaft verglichen, wobei dhnliche Ergebnis-
se erzielt werden. In der HB-Simulationsumgebung kommt dabei ein dquivalentes Kompaktmodell des
Diodenherstellers zum Einsatz. Damit wird in [54] anhand eines Frequenzdopplers gezeigt, wie die Grofssi-
gnal-S-Parameter als Entwurfswerkzeug verwendet werden kénnen. Aufserdem wird gezeigt, dass sich die
Grofsignal-S-Parameter dhnlich wie die linearen S-Parameter in Matrixform aufschreiben und in andere
Darstellungen wie Z- oder Y-Parameterdarstellungen umformen lassen. Anhand eines Eintors unter Ein-
tonanregung wird nachgewiesen, dass sich die Zusammenhénge der Grofisignal-Z- und -S-Parameter im
linearen Fall zu dem bekannten Zusammenhang zwischen der Impedanz und dem S-Parameter des Ein-
tors reduzieren lassen. Fiir ein Zweitor wird bei der Bestimmung der Ausgangsreflexionskoeffizienten bei
der k-ten Harmonischen Soorr eingerdumt, dass ein einfaches Berechnen durch das Verhéltnis Bay /Ao
nicht moglich sei, da eine Abhéngigkeit {iber das Grofisignal am Eingangstor A;; bestiinde - das gleiche
Problem wie die urspriinglichen Grofssignal-S-Parameter [26, 77, 83] mit S12 und S22 hatten. Als Ausweg
wird der Ansatz des hot Sao-Parameters iiber einen kleinen Frequenz-Offset genannt [38, 54, 55].

Mit dem Begriff hot S-Parameter sind verschiedene Ansétze zur Beschreibung schmalbandiger Leis-
tungsverstirker gemeint, bei denen ein Grofssignal das System in den Arbeitsbereich nichtlinearer Kom-
pression bringt und weitere Signalanteile relativ klein gegeniiber diesem Groftsignal sind. Sie kdnnen
als Verhaltensmodell in Verbindung mit anderen Stufen eines Ubertragungssystems im Frequenzbereich
verwendet werden. In einer kurzen Ubersichtsarbeit unterscheiden Verspecht u. a. [147] im Wesentlichen
zwei unterschiedliche Anwendungsgebiete der hot S-Parameter: Stabilitdtsuntersuchungen und Vorhersa-
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ge der nichtlinearen Verzerrungen. Bei ersteren werden die hot S-Parameter bei den Kleinsignalfrequenzen
untersucht, wobei wie im Kleinsignalfall vier S-Parameter nétig sind [37, 38]. Zur Untersuchung nicht-
linearer Verzerrungen in Verbindung mit weiteren kaskadierten Teilsystemen wird neben einem nahezu
angepassten System - die Lastimpedanz ist etwa so groft wie die charakteristische Impedanz Z;, ~ Z,
- angenommen, dass die zusétzlichen Kleinsignalanteile bei ganzzahligen Vielfachen der fundamentalen
Grofssignalfrequenz sind. Dazu sind nach Verspecht [144] zwei zusétzliche hot S-Parameter zur Verkniip-
fung der komplex konjugierten Kleinsignale nétig, die die Lastanpassung beschreiben. In der Arbeit [150]
wird die mathematische Notwendigkeit dieser komplex konjugierten Kleinsignalterme betont. Dabei wird
der bereits oben erwihnte spektrale Linearisierungsansatz, wie er in [140, 143] verwendet wurde, verall-
gemeinert, sodass beliebige Frequenzanteile und Grofssignalanteile auftreten diirfen. Es werden Beispiele
genannt - u. a.das Mischerbeispiel zur conversion Matriz aus [72] -, in denen die Ansétze mit vier hot
S-Parametern nicht sinnvoll sind. Zur Abgrenzung zu den hot S-Parametern von Gasseling u.a. [38]
wird in der Arbeit von Root u.a. [114] fiir die erweiterten hot S-Parameter erstmals der Modellbegriff
polyharmonische Verzerrung - englisch: polyharmonic distortion (PHD) verwendet. Aufbauend auf dem
ersten Linearisierungsansatz [140], der ein Spezialfall der Linearisierung aus [150] ist, wird hier ein Modell
formuliert, in dem die Parameter nur von dem Betrag des dominanten Grofssignals sind. Die Einfliisse
der zuséatzlich auftretenden Kleinsignale werden dem Entwicklungspunkt der spektralen Linearisierung -
spater bekannt als Grofsignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating point (LSOP) [148] - linear
iiberlagert. Zur Bestimmung der Modellparameter wurden anders als in [140] keine Approximation iiber
die Methode der kleinsten Fehlerquadrate zur Bestimmung der Modellparameter verwendet. Stattdes-
sen wurden die zusétzlichen Kleinsignale iiber einen kleinen Frequenzoffset A f von einem ganzzahligen
Vielfachen der Fundamentalfrequenz des Grofisignals verschoben. Dadurch kénnen aus den entstehenden
Intermodulationsprodukten die einzelnen Modellparameter direkt bestimmt werden. Die Uberfiihrung des
Modells aus [140] zum phasennormierten PHD-Modell ist ausfiihrlich in der viel zitierten, gleichnamigen
Verdffentlichung [139] weiter ausgefiihrt.

Durch eine kommerzielle Einfiihrung zweier unterschiedlicher phasennormierter Grofisignalmessappara-
turen unter dem Oberbegriff VNNA wurde es einem breiten Anwenderkreis ermdglicht, das PHD-Modell
messtechnisch zu gewinnen. Auch wenn sie oft synonym verwendet werden, basieren die NVNA auf dem
Mischerprinzip, wohingegen die LSNA samplerbasiert sind [112, 133]. Mit der kommerziellen Einfiih-
rung der NVNA und LSNA wurde von der Firma Agilent - ein Ableger von Hewlett-Packard (HP) -
der Begriff X-Parameter als Warenzeichen fiir die Groflsignal-S-Parameter des PHD-Ansatzes geschiitzt.
Neben der notwendigen Messtechnik wurde auch in Simulationsumgebungen, wie z.B. Advanced Design
System (ADS) [61] von Agilent bzw. heute Keysight, die Moglichkeit geschaffen, X-Parameter zu ver-
wenden. Daher versuchte Odyniec [88] in einem Ubersichtspaper die unterschiedlichen Ansitze auf ihre
Anwendbarkeit zu iiberpriifen. Darin nennt er die bereits von den urspriinglichen Autoren [26, 77, 83]
genannte Problematik bei Mehrtonanregung, iibersieht allerdings deren Losungsvorschlige. Da er die
Grofssignal-S-Parameter fiir Eintonanregungen - wie im linearen Fall - durch Division der komplexen
Streuvariablen Sy (A;) = %‘:\1) berechnet und dieser Ansatz fiir Mehrtonanregungen nicht anwendbar
ist, erachtet er zusammenfassend nur Grofisignal-S-Parameter fiir Eintonanregungen eines angepassten
N-Tors als ,niitzlich* bzw. sinnvoll“ [88]. Dadurch werden der Linearisierungsansatz von [150] und der
generelle Ansatz von Jargon, Gupta und DeGroot [54] indirekt als unniitz angesehen, obwohl er zuvor
den Linearisierungsansatz [150] als ,sehr niitzlich fiir den Mischerentwurf* eingestuft hatte.

Dariiber hinaus wurden spéter in zwei Arbeiten mit sehr &hnlichen Titeln die X-Parameter mit den
nichtlinearen Streufunktionen verglichen [106, 129]. Trotz der nahezu gleichen Titel wird darin jeweils et-
was anderes mit dem Begriff Streufunktion beschrieben. In der Arbeit von Sun, Xu und Liang [129] wird
damit - trotz fehlenden Zitats - der allgemeinere Ansatz nichtlinearer S-Parameter von Jargon, Gupta
und DeGroot [54] gemeint, von dem die X-Parameter eine Naherung erster Ordnung sind. In der Arbeit
von Qinglong und Shengli [106] hingegen werden die S-Funktionen aus der Arbeit von Myslinski u. a.
[84] mit den X-Parametern verglichen. Es wird festgestellt, dass die S-Funktionen ebenso wie die X-Pa-
rameter eine Linearisierung der mehrdimensionalen Beschreibungsfunktionen sind. Beide Ansétze sind
aus den Arbeiten der HP-NMDG hervorgegangen, zu der auch Verspecht, Verbeyst und Vanden Bosche
gehorten. Verspecht entwickelte zusammen mit Root fiir Agilent die X-Parameter, wohingegen Verbeyst
und Vanden Bosche in der von Agilent ausgelagerten, selbststéindigen Abteilung Network Measurement
and Description Group (NMDG), die spéter von National Instruments aufgekauft wurde, die Notation
der S-Funktionen einfiihrte [84, 85]. Somit sind beide Ansétze eine Erweiterung der linearen S-Parameter,
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die sich nur in der Notation unterscheiden und von unterschiedlichen Wettbewerbern kommerziell zur
Verfiigung gestellt werden.

Nach der kommerziellen Einfithrung dieses ,neuen Paradigmas® [116] fiir die Modellierung von stark
nichtlinearen Transistorschaltungen unter Groftsignalanregung konnten die X-Parameter im Systement-
wurf von Leistungsverstirkern integriert werden (vgl.z. B.[31]). Zwei wesentliche Annahmen schrénkten
jedoch die Anwendungs- und Giiltigkeitsbereiche der X-Parameter ein: erstens die Lastanpassung an die
charakteristische Impedanz der Messumgebung und zweitens die als Kleinsignale angenommenen héheren
Harmonischen. Daher beschéftigten sich neben den Erfindern der X-Parameter bei Agilent im Wesentli-
chen drei universitédre Forschungsgruppen mit der Erweiterung der X-Parameter. Die Gruppe um Tasker,
Woodington und Qi an der Universitiat von Cardiff fithrte aufbauend auf dem PHD-Ansatz der X-Pa-
rameter eine Modellvariante - das sog. direct wave look-up-Modell - hoherer polynomieller Ordnung ein,
das mit Hilfe von Load-pull-Messungen auch fiir Lastsituationen abweichend von der charakteristischen
Impedanz anwendbar ist [103—105, 120, 161-163|. Die lastabhiingige Messung der X-Parameter wurde
von Agilents Partner Maury Microwave mit Hilfe von passiven Load-pull-Messungen entwickelt [126].
Daher werden diese nachfolgend auch als Load-pull-X-Parameter bezeichnet. In Zusammenarbeit mit der
Universitaten in Cardiff und Vigo entwickelte die Gruppe um Peléez Pérez an der technischen Universitét
in Madrid einen analytischen Ansatz zur Vorhersage des Verhaltens von Feedback-Strukturen und zum
Entwurf von Oszillatoren [33, 92-94, 96-98] mit Hilfe der X-Parameter.

Die dritte Arbeitsgruppe um Cai und Brazil an der Universitdt Dublin verwendete die X-Parameter
fiir den Entwurf von Frequenzverdopplern [12]|. Dariiber hinaus wurden verschiedene Ansétze verfolgt
den Giiltigkeitsbereich der X-Parameter zu vergrofern. In [18] werden dazu anstatt einer Taylor-Reihen-
entwicklung 1. Ordnung der spektralen Beschreibungsfunktion eine Padé-Approximation verwendet und
in [15, 16] die Taylor-Reihe um einige der quadratischen Anteile erweitert. Auferdem wird in [16] der
zuvor in [14] eingefiihrte lastabhingige Wichtungsfaktor in das erweiterte Modell quadratische polyhar-
monische Verzerrung - englisch: quadratic polyharmonic distortion (QPHD) - integriert. Dadurch soll
eine Anpassung des Modells an Situationen mit Z; # Zy ermoglicht werden. In weiteren Arbeiten wird
der Parameterraum der Lastabhéngigkeit der Modellansétze reduziert, sodass entweder eine Abhéngig-
keit iiber den Betrag des Reflexionsfaktors |I'z| allein [17, 19, 20] oder durch einen neuen Ansatz zur
Modellgenerierung gar keine Lastabhéingigkeit mehr besteht [13].

Neben den o.g. Modellanpassungen der drei universitaren Forschungsgruppen erweiterten die Mitar-
beiter von Agilent die Anwendungsgebiete der X-Parameter. In der Arbeit von Xie, Zhang und Liu
[166] werden X-Parameter fiir Mischerschaltungen eingefiihrt. Dadurch wird die Restriktion ausschliefs-
lich polyharmonischer Frequenzen k - fo mit k € N aufgehoben. Allerdings werden die X-Parameter in
diesem Ansatz als Funktionen von zwei Grofsignalamplituden betrachtet, der Amplitude des RF- und
des LO-Signals. Zusétzlich konnen durch dynamische X-Parameter long-term dynamic memory effects,
wie z. B. Bias-Modulation, berticksichtigt werden [138, 148, 151]|. Root u.a. [117] fassen die wesentlichen
Erkenntnisse zu den X-Parametern aus den letzten 20 Jahren in einem Ubersichtsbuch zusammen, das
als einziges Nachschlagewerk zu dem Thema zur Verfiigung steht.

1.2. Beitrag zum Stand der Technik

Wie der letzte Abschnitt zeigte, wurde insbesondere in den letzten beiden Jahrzehnten seit der Einfiih-
rung entsprechender Messtechnik Forschungsaufwand betrieben, um das Konzept der linearen S-Para-
meter fiir nichtlineare N-Tore unter Grofssignalanregung zu erweitern. Die S-Parameter wurden seit den
1960er Jahren fiir verschiedene Anwendungen als geeignetes Hilfsmittel fiir die Modellierung und den
Entwurf von Hochfrequenzsystemen verwendet. Die Firma Agilent, deren Messtechniksparte spéter in
der Firma Keysight ausgegliedert wurde, stellte mit den X-Parametern eines dieser Konzepte um das
Jahr 2010 kommerziell zur Verfiigung und nannte es einen ,Paradigmenwechsel* [116]. Abgesehen von
einem Ubersichtsbuch von Root u.a. [117] und dem vielzitierten Journalartikel zum zugrunde liegenden
PHD-Konzept von Verspecht und Root [139] ist relativ wenig Literatur zu den X-Parametern verfiigbar.
Dabher liegt einer der Schwerpunkte dieser Arbeit auf der Betrachtung der zugrunde liegenden Mathema-
tik des X-Parametermodells. Fiir ein deutlich besseres Verstindnis dieser wird ein tiefgreifender Vergleich
mit der Volterra-Reihe - einem anderen sehr verbreiteten Ansatz zur Modellierung von nichtlinearen, dy-
namischen Systemen - durchgefiihrt. Auf Basis der Volterra-Reihe verdffentlichten Weiner und Naditch
[157] einen Amnsatz zur Verwendung von Streuvariablen anstatt Stromen und Spannungen, wie es auch
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bei den linearen S-Parametern iiblich ist. Der Ansatz von Weiner und Naditch [157] wird jedoch in der
gesamten X-Parameterliteratur nicht berticksichtigt.

Stattdessen wird im Anhang der Dissertation von Verspecht [141] unter dem Titel Describing Functi-
ons Can Better Model Hard Nonlinearities in the Frequency Domain than the Volterra Theory [142] ein
rudimentérer Vergleich zwischen dem Volterra input-output map (VIOMAP) [135, 136] und der mehrdi-
mensionalen Beschreibungsfunktion (BF) durchgefiihrt, die das Grundkonzept der X-Parameter darstellt.
Letztere wird dabei allerdings nicht analytisch bestimmt - wenn dies iiberhaupt moglich ist -, sondern
nur iiber eine rationale Funktion approximiert. Die Kernaussage des Vergleichs in [142], dass die BF stark
nichtlineares Verhalten besser beschreiben kann als die Volterra-Reihe, ist wenig verbliiffend, wenn ein
Einblick in die jeweilige Theorie gewonnen wurde. Die Volterra-Reihe ist nur fiir schwach nichtlineare
Systeme anwendbar und die BF ist in der Lage, auch stark nichtlineares Verhalten abzubilden. Wie die
vorliegende Arbeit anders als [142] zeigen wird, ist die verwendete mehrdimensionale BF als Erweite-
rung der aus der Literatur, wie z. B. [40], bekannten Einton-BF und Mees [79] BF-Matrix zu verstehen.
Grundsétzlich ist daher die titelgebende Aussage von [142] vollkommen richtig, jedoch ist die anhand
eines Beispiels abgeleitete Begriindung hanebiichen. Denn im Vergleichsfall von Verspecht [142] wird
ein Volterra-reihendhnliches VIOMAP-Polynom niedriger Ordnung mit einer rationalen Funktion vergli-
chen, um die einzelnen Spektralanteile der Ausgangssignale zu approximieren. Aufgrund der Welligkeit
der VIOMAP-Polynome erzielen die rationalen Funktionen die besseren Ergebnisse bei einer geringeren
Parameterkomplexitét. Dabei werden jedoch nicht die wesentlichen Unterschiede sowie Gemeinsamkeiten
der beiden Ansétze Volterra-Reihe und BF diskutiert. An anderen Stellen wird ebenfalls ein Vergleich
zwischen Volterra-Reihe und den X-Parametern - bzw. dem PHD-Ansatz zur Linearisierung der zugrun-
de liegenden BF - durchgefiihrt. So wird zwar in [112, Kapitel 6] aus einem VIOMAP-Polynom der
PHD-Ansatz abgeleitet und in [117, Anhang B| werden dariiber hinaus fiir den Fall schwach nichtlinea-

ren Verhaltens Ausdriicke fiir die X-Parameter X fn)k in Form einer McLaurin-Reihe gefunden. Neben dem
Verzicht auf gédngige Volterra-Reihennotation ist der grofte Mangel dieser beiden Vergleiche, dass keine
weiteren Schlussfolgerungen gezogen werden. Die gefundenen Zusammenhénge konnen durchaus genutzt
werden, um die X-Parametertheorie zu verbessern, was an verschiedenen Stellen mdoglich ist. So ist die
Grundvoraussetzung fiir die Giiltigkeit des X-Parametermodells, dass ein Eingangssignal wesentlich gro-
Rer ist als alle anderen auftretenden Signalanteile, da diese nur linear in die Modellgleichung eingehen.
Sobald eines der zusétzlichen Signale dhnlich grof wird wie das Grofisignal, wird folglich der begangene
Modellfehler immer grofer. Um diesen Mangel zu umgehen, wird in der Literatur (z. B.[117]) das weite-
re Grofisignal im LSOP beriicksichtigt. Dadurch geht es bei diesen Load-pull-X-Parametern nicht mehr
linear in die Modellgleichung mit ein. Allerdings miissen dadurch sehr viel mehr X-Parameter bestimmt
werden, da sie nicht nur in Abhéngigkeit einer einzigen Grofssignalamplitude bestimmt werden miissen.
Zwar gibt es bereits erste Ansitze [12-20] dies durch eine Ordnungserhthung der linearen X-Parameter
zu umgehen, allerdings lassen diese eine mathematische Legitimation durch einen tieferen Einblick in die
X-Parametertheorie vermissen. Folglich bemerken die Autoren dieser Arbeiten nicht, dass ihre Ansétze
nicht vollstéandig bzw. fehlerhaft sind. So wird in [15, 16] z. B. mit dem QPHD eine quadratische Erweite-
rung des PHD-Ansatzes eingefithrt. Dabei wird jedoch der spektrale Uberlagerungsgedanke des linearen
PHD aufrecht erhalten und jeder weitere Signalanteil wird unabhéngig betrachtet, was ab einer gewissen
Signalamplitude schlichtweg falsch ist.

In dieser Arbeit wird eine deutlich umfassendere Betrachtung der Modelltheorien von Volterra-Reihe
und X-Parametern durchgefiihrt als in der Literatur vorhanden ist. Dadurch kénnen auch die Ergebnisse
des Vergleichs aus [117, Anhang B] besser nachvollzogen werden. Dariiber hinaus werden zusétzliche Er-
kenntnisse gewonnen, um das X-Parametermodell basierend auf dem PHD-Ansatz zu erweitern und somit
zu verbessern. Dabei werden die bereits vorhandene Ansétze [12-20] aufgegriffen, konsequent weiterver-
folgt und verbessert. So wird die mehrdimensionale BF nicht - wie im PHD-Ansatz vorgesehen - nach dem
Taylor-Reihenglied erster Ordnung abgebrochen, sondern auch fiir hhere Ordnungen betrachtet. Dabei
werden nicht nur - wie in [15, 16] - Sonderfélle beriicksichtigt, sondern iiber eine Multi-Index-Notation
die vollstdndige Taylor-Reihenentwicklung héherer Ordnung zugelassen. Fiir diese neue Erweiterung wird
kurz erlautert, wie bestehende Messkonzepte zur Modellgewinnung erweitert werden miissen. Die eigent-
liche Umsetzung der Modellkonzepte erfolgt in einer Kombination aus MATLAB und dem HB-Simulator
im Cadence Virtuoso Design Framework, da dem Verfasser dieser Arbeit weder ein geeignetes Messgerét
- LSNA oder NVNA - noch der Simulator Advanced Design System (ADS) [61] von Keysight, in dem die
X-Parameter implementiert sind, zur Verfligung stand. Durch die Ordnungserhéhung der Reihenentwick-
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lung folgt zwangsldufig auch eine Erhohung der einzelnen Modellkomplexitaten. Allerdings wird dadurch
auch der Giiltigkeitsbereich der Modelle erweitert. So ist es moglich das komplexere Modell, das auf
Basis eines zufdlligen Messverfahrens [13] bestimmt wird, fiir die gesamte Lastebene einzusetzen anstatt
nur fiir einen kleinen Bereich um die jeweilige Lastsituation herum. Somit ist die X-Parameteranzahl im
Vergleich zu den linearen Load-pull-X-Parametern insgesamt kleiner.

Ein weiterer Mangel des Vergleichs von Volterra-Reihe und X-Parametern in [117, Anhang B] ist die
Beschrankung auf polyharmonische Anregungen wy = kwg mit k € N. Eine Stérke der Volterra-Reihe ist
es, Eingangssignale beliebiger, unabhéngiger Frequenzen wy # kwo mit k& € N zu beriicksichtigen. Zwar
gibt es fiir diese Situationen ebenfalls X-Parameter um z. B. Frequenzmischer zu modellieren, allerdings
ist hier die vorhandene Literatur zahlenméfig noch kleiner und lédsst sich mit [46, 52, 166] sowie [117,
Kapitel 5.7] an einer Hand abzdhlen. Mit Hilfe dieses Konzepts lassen sich die X-Parameter nicht nur als
Verhaltensmodell, sondern auch als Entwurfswerkzeug fiir Frequenzmischer einsetzen. Der gréfite Man-
gel dieses Ansatzes ist allerdings, dass zu jeder auftretenden Fundamentalfrequenz auch ein Grofisignal
definiert werden muss, dass den LSOP festlegt. Dadurch miissen alle X-Parameter fiir jede Kombination
von Grofssignalamplituden neu bestimmt werden, wodurch eine grofse Zahl an X-Parametern im Modell
gespeichert werden muss. Allerdings ist es nicht unbedingt erforderlich jedes Fundamentalsignal auch als
Grofssignal zu definieren. So ist bei Frequenzmischern das sog.lokaler Oszillator (LO)-Signal iiblicher-
weise sehr viel grofer als alle anderen auftretenden Signale [72]. AuRerdem sind fiir die fundamentalen
GroRsignale keine Empfindlichkeitsfunktionen X ) bzw. X (T) vorhanden, da sie in den Grofsignal-X-Pa-
rametern X (F) beriicksichtigt werden.

Anhand der gewonnenen Erkenntnisse aus dem umfassenden Volterra-Reihenvergleich dieser Arbeit
ldsst sich eine alternative Betrachtungsweise auf das X-Parametermodell fiir unabhingige Frequenzen
ableiten. In dieser wird nur ein einziges Grofsignal definiert, das wie zuvor im polyharmonischen Fall
den LSOP festlegt. Jedes weitere Fundamentalsignal wird ebenfalls als Stérung dieses LSOP angese-
hen. Mit dem so neu gewonnen Ansatz ist zum einen eine geringere X-Parameteranzahl als im An-
satz von Xie, Zhang und Liu [166] nétig. Zum anderen ist damit auch ein Einsatz als Werkzeug fiir
eine Suszeptibilitits-Analyse moglich, da sich fiir jedes aufter das LSOP festlegende Fundamentalsignal
Empfindlichkeitsfunktionen X ) bzw., X (T) etc. finden lassen. In Verbindung mit der zuvor eingefiihrten
Multi-Indez- Taylor-Reihe (MIT) lasst sich dennoch ein grofer Giiltigkeitsbereich erreichen.

1.3. Ubersicht der Arbeit

In dieser Arbeit werden verschiedene Konzepte zur Erweiterung der linearen S-Parameter zur Berticksich-
tigung nichtlinearen Verhaltens betrachtet, verglichen und erweitert. Zunéchst werden dazu in Kapitel 2
kurz die S-Parameter als einen besonderen Fall der linearen Zweitortheorie betrachtet, um zu verstehen,
welchen Stellenwert diese in der Elektrotechnik besitzen. Da die S-Parameter nur fiir lineare Systeme
giiltig sind, wurden in der Vergangenheit die in Abschnitt 1.1 gezeigten, verschiedenen Ansétze zur Er-
weiterung des S-Parameterkonzepts fiir nichtlineare Schaltungen entwickelt. Davon wird einer der ersten
aus dem Jahr 1976 in Kapitel 3 mit den nichtlinearen S-Parametern basierend auf der Volterra-Reihe
von Weiner und Naditch [157] fortfiihrend betrachtet. Dazu wird zundchst kurz die Volterra-Reihe all-
gemein und deren Berechnung rekapituliert, bevor die Uberfiithrung der Volterra-Reihe von Torstrémen
und -spannungen zu nichtlinearen Streuvariablen angerissen wird.

Darauffolgend wird in Kapitel 4 mit den X-Parametern ein weiterer, jiingerer und inzwischen iiber
Keysight Technologies kommerziell verfiigbarer Ansatz vorgestellt. Dazu wird zunéchst in Abschnitt 4.1
mit den Beschreibungsfunktionen das mathematische Grundkonzept der X-Parameter beleuchtet. Im
PHD-Modellansatz, aus dem die X-Parameter direkt hervorgehen, werden die mehrdimensionalen Be-
schreibungsfunktionen um einen Grofisignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating point (LSOP)
linearisiert, was in Abschnitt 4.2 betrachtet wird. In Abschnitt 4.3 werden zusétzlich zwei Methoden zur
Bestimmung der X-Parameter aus Messdaten zusammengefasst, ndmlich die Frequenz-Offset- und die
Phasen-Offset-Methode, die im weiteren Verlauf dieser Arbeit erweitert werden miissen.

Im darauffolgenden Kapitel 5 werden die beiden Ansiitze aus Kapitel 3 und 4 auf Gemeinsamkeiten
und Unterschiede untersucht. Dabei wird tiefgreifender auf die Volterra-Reihe eingegangen als in anderen
in der Literatur vorhandenen Vergleichen dieser Art [112, 117, 141]. So lasst sich deutlich zeigen, dass
sich fiir schwach nichtlineares Systemverhalten die X-Parameter durch eine Volterra-Reihe darstellen
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lassen. Auf diese Weise lassen sich eine grofe Anzahl von X-Parametern durch wenige, abschnittsweise
definierte, komplexe Polynome approximieren (vgl. Abschnitt 5.1). Anhand einer beispielhaften Untersu-
chung lasst sich erkennen, dass die X-Parametergiiltigkeit vom Amplitudenverhéltnis der unterschiedli-
chen Spektralanteile abhéngig ist. Wird die Hauptannahme des zugrunde liegenden PHD-Ansatz, dass
ein Spektralanteil viel grofer ist als alle anderen, verletzt, leidet die Modellgenauigkeit. Aus dem Ver-
gleich mit der Volterra-Reihe wird in Abschnitt 5.3 die Schlussfolgerung gezogen, dass in diesem Fall eine
Ordnungserhchung der X-Parameter notwendig wird.

Folglich werden in Kapitel 6 die in der Literatur vorhandenen Ansétze fiir X-Parameter héherer Ord-
nung untersucht. Dabei wird in Abschnitt 6.1 festgestellt, dass die Ordnungserh6hung der X-Parameter
[15, 16, 18] nicht konsequent durchgefithrt wird, da so der Grundgedanke des PHD-Ansatz - unabhén-
gige Uberlagerung der zusitzlichen Spektralanteile - aufrechtzuerhalten werden kann. Daher werden in
Abschnitt 6.2 X-Parameter hoherer Ordnung eingefiihrt, die sich einer vollstdndigen Entwicklung mit
einer Multi-Index- Taylor-Reihe bedienen. Anhand einer beispielhaften qualitativen Untersuchung in Ab-
schnitt 6.4 werden die unterschiedlichen X-Parameter hoherer Ordnung miteinander verglichen. In Ab-
schnitt 6.5 wird betrachtet wie sich die Erhéhung der Modellordnung auf die Modellkomplexitat auswirkt.
Die umfassendste Ordnungserhéhung zieht deutlich die gréfste Modellkomplexitét nach sich.

Nichtsdestotrotz sind Erhéhungen der Modellordnung sinnvoll, wie die Lastabhéngigkeitsuntersuchung
der X-Parameter in Kapitel 7 zeigt. Die zuvor betrachteten X-Parameter sind ein Verhaltensmodell fiir
nichtlineare Systeme unter leichter Fehlanpassung. Die Antwort des angepassten Systems ist der LSOP
und eine leichte Storung dieses Zustands fithrt zu kleinen, weiteren Spektralanteilen, deren Einfluss linear
in den X-Parametern des PHD-Ansatzes beriicksichtigt werden. Eine starke Fehlanpassung fiihrt zu einem
LSOP, der von zwei Grofssignalen abhéngt. Folglich sind die X-Parameter dieses Systems zusétzlich von
der Amplitude und der Phase des zweiten Grofsignals abhéngig. Zur Abdeckung der ganzen Lastebene
ist daher deutlich mehr als ein Parametersatz nétig, wie in einem Vergleich verschiedener Ansétze in
Abschnitt 7.3 gezeigt wird. Da die Begriffe (Fehl-) Anpassung in nichtlinearen Systemen nicht so eindeutig
definierbar sind wie fiir lineare Systeme, wird in Abschnitt 7.1 eine Interpretation dieser Sprechweise
aufgezeigt. Die in dem erwdhnten Vergleich untersuchten lastabhingigen X-Parameteransitze werden
einzeln in Abschnitt 7.2 kurz vorgestellt.

Im PHD-Ansatz und den zugehorigen X-Parametern wird sich auf polyharmonische Eingangssignale
mit ganzzahligen Vielfachen einer Fundamentalfrequenz wy = kwy mit k& € N beschrinkt. Das bedeutet,
dass unter Ausschluss von Subharmonischen alle Signale periodisch bzw.durch eine Fourier-Reihe dar-
stellbar angenommen werden. Die Volterra-Reihe aus Kapitel 3 unterliegt einer solchen Beschrénkung
nicht, aber auch die X-Parameter wurden fiir Signalfrequenzen wy # kwo mit k& € N erweitert [117,
166], wie in Abschnitt 8.1 kurz gezeigt wird. Hier werden die X-Parameter erneut in Abhéngigkeit von
mindestens zwei Grofisignalen betrachtet. Ein neuer, alternativer Ansatz wird in Abschnitt 8.2 auf Basis
der vorherigen Erkenntnisse der vorliegenden Arbeit eingefiihrt. Dadurch lassen sich die X-Parameter
unabhéngiger Erregerfrequenzen nur in Abhéngigkeit eines einzelnen Grofssignals ansehen. Anhand einer
Beispielschaltung werden in Abschnitt 8.3 die Unterschiede der beiden Ansétze verdeutlicht.

Die Arbeit endet in Kapitel 9 mit einer Zusammenfassung der Ergebnisse und einem Ausblick iiber
mogliche Fortsetzungen dieser Forschung.
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2. Lineare Zweitorbeschreibung mit
S-Parametern

Nachdem in der Einleitung die Griinde fiir den Einsatz von Streuparametern - kurz S-Parameter -
angerissen wurden, soll in diesem Kapitel genauer darauf eingegangen werden. Dabei wird sich trotzdem
auf die wichtigsten Punkte beschrankt. Weiterfiihrend wird exemplarisch auf die en masse vorhandene
Literatur zum Thema S-Parameter verwiesen. Zunichst wird kurz die Zweitortheorie anhand der strom-
und spannungsbasierten Zweitormatrizen erldutert. Darauffolgend werden deren Nachteile gegeniiber den
S-Parametern dargestellt. Abgeschlossen wird dieses Kapitel mit einem kleinen Uberblick iiber einige
Anwendungen der S-Parameter.

2.1. Strom- und spannungsbasierte Zweitormatrizen

Mit dem Begriff Zweitor werden Systeme bezeichnet, die Energie und/oder Signale zwischen einem Ein-
gangs- und einem Ausgangstor iibertragen. Die Tore werden aus Klemmenpaaren gebildet, wobei die
Gesamtanzahl der Klemmen nicht zwangsldufig vier sein muss, und mit einer Spannung sowie einem hin-
ein- und herausfliefendem Strom charakterisiert. Ein System mit drei Klemmen, bei dem eine Klemme
vom FEin- und Ausgangstor gemeinsam genutzt wird, wie zum Beispiel einem Transistor, kann ebenfalls
als Zweitor beschrieben werden. Die Begriffe Zweitore und Vierpole miissen auferdem unterschieden wer-
den, da bei einem Zweitor die Torbedingung erfiillt sein muss. Dies ist der Fall, wenn der hineinfliefende
gleich dem herausfliefende Strom des Tores ist (vgl. Abb.2.1). Im allgemeineren Fall des Vierpols ist
diese Bedingung nicht notwendig. Daher wurde der urspriinglich verwendete Begriff Vierpoltheorie durch
den der Zweitortheorie verdrangt [63].

I I
Ay By
Ull<_ Zweitor 4_lUg
Bl AQ
O——] —»—0
I I

Abb. 2.1.: Allgemeines Zweitor

Die Zweitortheorie kann als Erweiterung der Systemtheorie betrachtet werden. In letzterer beschreibt
eine Funktion den Zusammenhang zwischen dem Eingangs- und Ausgangssignal eines Systems, das linear,
zeitinvariant - englisch: linear time-invariant (LTT) ist. Diese als Impulsantwort [74] oder Gewichtsfunkti-
on [70] bezeichnete Funktion h(t) ergibt sich am Systemausgang durch Anregung mit dem Dirac-Impuls
0(t). Im Zeitbereich wird das Ausgangssignal y(¢) iiber die Faltung des Eingangssignals mit der Ge-
wichtsfunktion bestimmt. Durch Laplacetransformation wird aus dieser Faltung eine Multiplikation im
Frequenzbereich. Es ergibt sich der Zusammenhang

o0 L
y(t):h(t)*x(t):/h(T)x(t—T)dT o—e  Y(s)= H(s)X(s), (2.1)

worin die Laplacetransformation H von h als Ubertragungsfunktion bezeichnet wird. Da in der Zweitor-
theorie jedes Tor durch die zwei Gréfen Strom und Spannung charakterisiert wird, reicht eine Funktion
zur Beschreibung des Zweitors nicht aus. Stattdessen werden vier Parameter bendtigt, die die Torgrofen
miteinander in Verbindung setzen. Dies kann zwar auch iiber die Faltung im Zeitbereich erfolgen, wie
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Abb. 2.2.: Parallelwiderstand ohne Y-Matrix (a) und Reihenwiderstand ohne Z-Matrix (b)

Wunsch [164] zeigte. Ublich ist allerdings die Betrachtung im Frequenzbereich bei sinusfsrmiger Anregung
im Sinne der komplexen Wechselstromrechnung [165]. Die Zweitorgleichungen kénnen in Matrixform zu-
sammengefasst werden, wobei ein Vektor zweier abhéngiger Torgréfien iiber eine Matrixmultiplikation
mit einem Vektor unabhéngiger Torgrofen berechnet wird. So ist z. B. der Zusammenhang der Impedanz-
parameter Z durch die Impdedanz- oder auch kurz Z-Matrix gegeben

U, Zu Zi2)\ (I
= . 2.2
(U2> <Z21 Zz2> (12> (22)
Eine Moglichkeit der Koordinatentransformation und somit eine Umformung der Matrixdarstellung be-
steht {iber Permutation der sog. Belevitch-Form [4, 66]

0 . 1 0 —Zy1 —Zio Uz
(0)_(0 1 —Zy 222> Ll (2.3)
I

So kénnen Umrechnungsvorschriften fiir die sechs géngigen Moglichkeiten (A, B, G,H,Y,Z) gefunden
werden. Dabei ist anzumerken, dass nicht immer jede der Darstellungsformen existiert. Insbesondere fiir
einfache Zweitore, wie dem Parallelwiderstand ohne Admittanzmatrix Y = Z~! in Abb.2.2a und dem
Reihenwiderstand ohne Impedanzmatrix Z = Y ! in Abb.2.2b, ist dies der Fall. Verschaltete Zwei-
tore kénnen iiber Matrixoperationen der entsprechenden Matrizen zu einem Gesamtzweitor umgerechnet
werden. So konnen z. B. zwei Zweitore, die in Reihen-Reihen-Schaltung sind, durch Addition der Impe-
danzmatrizen

des = Zl + Z2 (24&)

zusammengefasst werden [63]. Neben der Existenz der einzelnen Matrizen muss nach der Verschaltung
ebenfalls die Torbedingung erfiillt werden [66]. Bei der Verkettung von mehreren Zweitoren ist dies immer
der Fall, was wichtig fiir mehrstufige Schaltungen ist, die iiber Zweitore modelliert werden. So ergibt sich
bei einer zweistufigen Schaltung die Gesamtkettenmatrix als Matrixprodukt der einzelnen Kettenmatrizen

Ages = A1 - Ao, (2.4b)
Die Kettenmatrix U U
A= ZL A = _I !
_ Ua I,=0 2 lus=0
A (2.5)
I -1
Aoy = — Agg = T
Uz I,=0 2 |Uy=0

beschreibt den Zusammenhang
U A A (U
= . 2.6
(h) <A21 Az ) \—1I2 (26)
Zur Bestimmung der einzelnen Kettenparameter A;; aus den Definitionsgleichungen in (2.5) wird am
zweiten Tor ein Kurzschluss Uy = 0 bzw. offene Klemmen Io = 0 benétigt. Diese Bedingungen sind fiir

Hochfrequenzmessungen bei Frequenzen iiber 100 MHz allerdings aufgrund parasitidrer Elemente schwie-
rig zu realisieren. Auferdem fithren Kurzschliisse oft zu unerwiinschten Oszillationen [48]. Zusétzlich
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sind fiir hohe Frequenzen ,die Begriffe Strom, Spannung und Widerstand bzw. Leitwert nicht unmittel-
bar zu definieren und zu messen* [63]. Genau hier liegt der enorme Vorteil der nachfolgend vorgestellten
S-Parameter, fiir die andere Bedingungen in den Definitionsgleichungen gelten.

2.2. Streuparameter und S-Matrix

Die S-Parameter wurden erstmals in Matrixform fiir die Beschreibung von Wellengrofen in der Quanten-
mechanik [158] zusammengefasst. Spater wurden sie fiir Reflexionsvorgéinge an Transmission lines ver-
wendet [81]. Belevitch [3] verwendete sie erstmals zur Beschreibung von Netzwerken mit der N-Tortheorie.
Spéater wurden weitere wichtige Arbeiten in einem IRE Transactions on Circuit Theory-Sonderband zu
Streuparametern von Belevitch [3, 4], Carlin [24], Kahn [57], Oono [90] und Treuhaft [131] gesammelt.
Carlin und Giordano [23] stellen weiterfithrend die wichtigsten Eigenschaften der S-Matrix zusammen.
Da die S-Parameter seither in sehr vielen Lehrbiichern zum Thema Hochfrequenztechnik enthalten sind,
wird sich im Folgenden auf einen kurzen Uberblick der Vorteile und Anwendungen der S-Parameter
beschrinkt.

Al B2
C) lUsl Ull<_ Zweitor <_lUg Us, l C)
Bl AQ

Abb. 2.3.: Zweitor in Betriebsschaltung zur Bestimmung der S-Matrix

Der wesentliche Unterschied zu den oben genannten Zweitorparametern ist die Tatsache, dass die S
-Matrix anstatt der Torstrome und -spannungen die sog. Streuvariablen verkniipft

By S Si2) (A
posae (B) < (50 S (%) o
Aus der Wellentheorie iibernommen finden sich fiir die Streuvariablen A,,, B,, auch héufig in Verbindung
mit Netzwerken filschlicherweise - in Netzwerken gibt es keine Wellenphdnomene - die Bezeichnungen
hinlaufende und ricklaufende Spannungswelle am Tor n fiir A,, bzw. B,,. In Anlehnung daran werden
A, und B, in dieser Arbeit zur Unterscheidung von hinlaufender und riicklaufender Streuvariablen
gesprochen. Die Streuvariablen stellen eine Linearkombination aus Strom und Spannung dar und werden

auf einen Bezugswert normiert. Diese Umrechnung ist auch als Heaviside- Transformation bekannt [63,
66] und ist fiir einen reellen Bezugswiderstand Z;, € R im Zeit- und Frequenzbereich méglich

, F
an(t) = O D0in®) 7 () - Unl) + 20, () (2.80)

2\/Zo. 2/Zo.

un(t) — Zo,in(t) 7 Un(w) — Zo, In(w
bn(t)z—()2 = D oe Buw)-= ()2 = ),

(2.8b)

Manchmal wird in der Literatur, z. B. [67], auch eine komplexe Bezugsimpedanz Z; € C gewihlt, wodurch
sich die Heaviside-Transformation im Frequenzbereich verdndert zu

Un(w) + Zo, In(w) Un(w) = 25, In(w)
2\/R€{Zon} 2\/RG{Z()"}

Im Folgenden wird auf die Unterscheidung der charakteristischen Impedanz Z;, fiir jedes der Tore zu-
gunsten einer einzigen reellen Bezugsimpedanz Zy € R verzichtet. Mathematisch gesehen stellt die Hea-
viside-Transformation eine Drehstreckung des wi-Koordinatensystems dar [78]. Dadurch ist es moglich
z.B. einen idealen Schalter mit den Streuvariablen zu beschreiben [66]. Allgemein lésst sich festhalten,

Ay (w) =

und B, (w) =

(2.9)
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2. Lineare Zweitorbeschreibung mit S-Parametern

dass die S-Matrix immer existiert [24]. Durch ihren Bezug zur Momentanleistung p,, (t) am Tor n
pa(t) =al(t) — b3 (t) (2.10a)

bzw. zur Wirkleistung
1
P = 5(1Au* = 1B. ) (2.10b)

lassen sich die Streuvariablen anders als Strome und Spannungen auch bei hohen Frequenzen messen
(vgl. [63, 66, 78]). Die S-Parameter als Elemente der S -Matrix sind definiert iiber

B B
S P =
S 14,0 2 41=0 2.11
5 ] 2.1)
Sy = 22 Spp = 2
21 s 22 Al

Zur messtechnischen Bestimmung der einzelnen S-Parameter muss dafiir gesorgt werden, dass die nicht
beteiligten hinlaufenden Streuvariablen A,, = 0 sind. So werden die beiden S-Parameter S;; und So;
mit As = 0 bestimmt. Hier liegt ein weiterer Vorteil gegeniiber den Strom- und Spannungsbasierten
Messverfahren. Die Bedingung A,, = 0 wird durch eine rein passive Beschaltung des Tors n mit der
charakteristischen Impedanz Zj, erreicht. Fiir eine genullte Quelle Us, = 0 in Abb. 2.3 ergibt sich die
Torspannung zu U,, = —Z_ I,,. Daraus folgt direkt mit (2.8a) der Zusammenhang

A, =0<=Z,=12,,. (2.12)

In diesem Fall wird das Tor n als angepasst bezeichnet. Fiir die Messungen von .S;; mittels einer Betriebs-
schaltung wie in Abb. 2.3 dargestellt muss folglich Zy = Zj, gelten. Diese Bedingung ist auch fiir hohe
Frequenzen durch geeignete Kalibriermafnahmen hoch genau zu erreichen [49].

2.2.1. T-Matrix

Wie bei den strom- und spannungsbasierten Zweitorparametern gibt es zur Berechnung eines Gesamtzwei-
tors aus verketteten Zweitoren die sowohl als Transmissions- als auch Betriebskettenmatriz [63] genannte
T-Matrix, die laut Fettweis [35] von Bauer [1] eingefiihrt wurde. In der Literatur finden sich unterschied-
liche Definitionen der T-Matrix. Die géngigste lautet

Ay Ty T2 (B2

(5:)- (e 22) (5) 19

wohingegen z. B. von Montgomery, Dicke und Purcel [81] - damit vor Bauer [1] - die inverse Darstellung

verwendet wird. Im Vergleich zu den verwandten Kettenparametern fillt auf, dass die Definition aus (2.13)

wie die Kettenmatrix aus (2.6) mit den Torgréfen am Ausgangstor multipliziert wird. Mit der T-Matrix

ist es daher ebenso moglich ein Gesamtzweitor durch Multiplikation der einzelnen Zweitormatrizen zu
berechnen

Tges =T - To. (2.14)

2.2.2. N-Tore

Die bisherige Betrachtung wurde anhand von Zweitoren durchgefiihrt. Die Zweitortheorie ldsst sich auf
Mehrtore - in dieser Arbeit hdufig auch N-Tore genannt - erweitern. Dabei ist zu beachten, dass sich die
Matrixoperationen verschalteter Mehrtore nur fiir ,torzahlsymmetrische” [63] Fille anwenden lassen. So
ergibt sich fiir ein N-Tor der S-Matrixzusammenhang

By St ... Sin Ay
= ol (2.15)
By Sni ... Snn Apn
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Da die Heaviside-Transformation aus (2.8) eine Linearkombination aus Strom und Spannung in Zu-
sammenhang mit den charakteristischen Impedanzen Zj, ist, lassen sich auch Umrechnungsvorschriften
fiir die Transfer- und Streumatrix zu den anderen Matrizen finden. Fiir die Umrechnung von S- zu Y-
bzw. Z-Matrix lauten diese beispielsweise [118]

Y = (z5 + szé)_1 (207 -57,7) (2.16a)
z=(z,* fszg%)_1 (25 +575). (2.16b)
Darin sind
zézdiag(m,...,m,...,m), (2.16¢)
7, = diag (\/ZI“,...M/ZJI,...,\/E*I), (2.16d)

und Zp, € R die charakteristische Impedanz am Tor n € [1, N] C N. Auf diese Weise konnen die S-Para-
meter gemessen werden und in jede andere Darstellungsform umgerechnet werden, sofern diese existiert.
Die Umrechnungsvorschriften kénnen {iber eine homografische Matrixtransformation der Belevitch-Form
aus (2.3) gewonnen werden, wie Belevitch [4] am Beispiel eines Zweitors zeigte. Die Belevitch-Form der
S-Parameter eines Zweitors lautet

0y (1 0 =Sun —Si2 By
<0)_(0 1 Sy 522> A (2.17)

2.2.3. Anwendungen

Nach der theoretischen Einfiihrung der vorherigen Abschnitte sollen hier einige Anwendungen der S- und
T-Parameter genannt werden. Eine sehr gute Ubersicht und eine kleine Einfiihrung in die verwendete
Messtechnik ldsst sich in verschiedenen Application Notes der Messgeratehersteller finden, z. B. HP [48,
50, 59|, deren Messgerétesparte spéter als Teil von Agilent bzw. noch spéter unter dem Namen Keysight
selbststédndig ausgelagert wurde.

Fiir das Verstdndnis der nachfolgenden Anwendungsfélle ist es sinnvoll sich die Bedeutung der ein-
zelnen S-Parameter zu verdeutlichen. Aus den Definitionsgleichungen in (2.11) ist ersichtlich, dass fiir
die Bestimmung von S7; das 2. Tor quellenfrei und im Sinne von (2.12) Zy = Zj, angepasst sein muss.
Der S-Parameter S stellt folglich das Verhéltnis der ricklaufenden zur hinlaufenden Streuvariable im
angepassten Fall am 1. Tor dar (vgl. Leistungszusammenhang in (2.10)), woraus mit (2.8)

Ur — Zo, I

Sy = A Zml
A + Zo, h

(2.18)

Az=0

folgt. Daher wird er auch als Betriebsreflexionsfaktor am 1. Tor bezeichnet [63]. Wenn fiir den Eingangs-
widerstand Z,, = %1 = Zp, gilt, wird S1; = 0. Aquivalentes gilt auch fiir den S-Parameter Sss.

Der S-Parameter So; wiederum gibt im angepassten 2. Tor das Verhéltnis der ricklaufenden Streuva-
riable By zur hinlaufenden Streuvariable A; dar. Daher wird

Uz — Zo, 1>

o R
T UL+ Zo Iy

(2.19)

As=0

auch als Betriebsiibertragungsfaktor bezeichnet [63]. Fiir den riickwirkenden Ubertragungsfaktor Sy gilt
bei dibertragungssymmetrischen Zweitoren S1o = So1. Aktive Zweitore sind i.d. R.nicht iibertragungs-
symmetrisch und es gilt Sio < So1.

Aufgrund dieser Eigenschaften lassen sich die S-Parameter sehr gut dafiir einsetzen, sog. Anpassnetzwerke
zu dimensionieren, mit denen der Ein- und Ausgangswiderstand eines aktiven Zweitors an die Betriebs-
beschaltung angepasst werden kénnen. Dabei kommt neben den Betragsfrequenzgéingen (vgl. Abb. 2.4a)
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2. Lineare Zweitorbeschreibung mit S-Parametern

auch als Hilfsmittel das sog. Smith-Chart (vgl. Abb.2.4b) zum Einsatz. Dieses stellt eine konforme Ab-
bildung der komplexen (Impedanz- oder Admittanz-) Ebene dar, was auch als Mébius-Transformation
bekannt ist [66].

20

+jL.0

|Si1| in dB

30 L s
107 10% 10°
finHz

(a) (b)

Abb. 2.4.: S-Parameter S7; und Ss1: Betragsfrequenzgang in dB (a) und das zugehdrige
Impedanz-Smith-Chart (|S;;] < 1) (b)

In Folge der Leistungsverwandtheit (2.10) lassen sich durch die S-Parameter verschiedene Leistungs-
verstarkungsfaktoren (engl. power gains) definieren und als Entwurfskriterium einsetzen. Dies geschieht
in Verbindung mit den Reflexionsfaktoren

o Zn - ZOn

p = 2.20

des nicht angepassten n-ten Tors. Bei aktiven Zweitoren kénnen die Ein- und Ausgangsimpedanz negativ
werden, was instabiles bzw. oszillierendes Verhalten nach sich ziehen kann. Uber die S-Parameter und die
daraus abgeleiteten Stabilititskreise [91] kann daher auch {iberpriift werden, ob das aktive Zweitor unter
den gegebenen Arbeitsbedingungen instabil werden kann. Neben der Analyse eines Verstéarkers kann dies
auch fiir eine initiale Dimensionierung im Entwurf eines Oszillators verwendet werden [43].

Dariiber hinaus lassen sich die S- bzw. T-Parameter fiir die Verhaltensmodellierung einsetzen. Zum
einen kann aus einer Verkettung einzelner Zweitore iiber (2.14) ein gesamtes Zweitor berechnet werden.
Zum anderen konnen aus den gemessenen S-Parametern iiber die Umrechnung in (2.16) Frequenzginge
der Impedanz- oder Admittanzparameter gewonnen werden. Daraus konnen iiber ein geeignetes Ver-
haltensmodell parasitdre Elemente beriicksichtigt werden. Wenn dies fiir verschiedene Arbeitspunkte ge-
schieht, konnen nichtlineare Kennlinien iiber Integration der statischen, differentiellen Elemente gefunden
werden (vgl. [122, 159]).

2.2.4. Beschriankung auf Linearisierung

Trotz all der o.g. Vorteile und den daraus erwachsenden Anwendungsmoglichkeiten der S-Parameter ist
deren grofte Einschriankung, dass sie nur im Giiltigkeitsbereich der Linearisierung um den DCOP oh-
ne Fehler verwendet werden konnen. Sobald die Eingangsamplitude eine gewisse Grofse iiberschreitet
(vgl. Punkt A und A’ in Abb. 2.5 [28]), kommt es je nach Art der Nichtlinearitét des betrachteten Zwei-
tors zur sog. Kompression - manchmal aber auch zur Expansion - der Signalamplitude bei der anregenden
Frequenz w. Damit ist die Abweichung des nichtlinearen Systems gegeniiber dem linearisierten System
zu verstehen. Oft wird daher der sog. 1dB-Kompressionspunkt als Mafy fiir die Linearitét eines nicht-
linearen Ubertragungssystems verwendet (vgl.z.B.[68]). Infolge der nichtlinearen Kompression ist die
Anpassung iiber den Sps-Parameter zur maximalen Leistungsiibertragung nicht zwangsldufig auch die

16



2.2. Streuparameter und S-Matrix

—
2
o) 9
kS N L
) N T B
g o /” T |
o 5
~ 7 -
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\ " A
s
7~ T P4Anp.
/

P, (1 dB/div)

Abb. 2.5.: 1dB-Kompressionspunkte bei maximaler Leistungsanpassung iiber Ss; und optimaler Leis-
tungsanpassung iiber eine Load-pull-Messung [28]

optimale Wahl. So kann iiber eine Leistungsanpassung mit Hilfe eines sog. Load-pull-Tuners ein groferer
1dB-Kompressionspunkt erreicht werden (vgl. Punkt B und B’ in Abb. 2.5 [28]).

Noch bevor die Load-pull-Technik eingefiihrt wurde, gab es Bestrebungen S-Parameter zur Beriick-
sichtigung nichtlinearen Verhaltens zu erweitern (vgl. Abschnitt 1.1). Die ersten Arbeiten zum Thema
Grofisignal-S-Parameter [26, 69, 77, 83| nichtlinearer Zweitore stellten ein wesentliches Problem fest:
Aufgrund der Nichtlinearitdt ist das Superpositionsprinzip nicht mehr anwendbar. Erst durch dieses ist
es im linearen Fall moglich, die einzelnen Zweitorparameter durch das Nullsetzen (Quellenfreiheit) der
nicht beteiligten Torgréften zu bestimmen. Insbesondere bei den amplitudenabhéngigen Grofsignal-S-Pa-
rametern Si2(Aj, As) und Saa(Aj, A2) wird ein groRer Fehler begangen, wenn die Quelle Us, = 0 ge-
setzt wird. Die Schaltungsantwort auf diese Messbedingung weicht stark vom Betriebszustand mit dieser
Quelle U, # 0 ab. Einen ersten Ansatz zur Bestimmung der Grofsignal-S-Parameter S15(A41, A2) und
S22(A1, As) schlidgt Miiller [83] vor. Neben einer Messung mit beiden anregenden Signalen A; und As im
angepassten Zustand wird eine zweite Messung mit einer leicht abweichenden Last durchgefiihrt. Dadurch
konnen die Grofssignal-S-Parameter durch ein Gleichungssystem berechnet werden. Auf diesem Ansatz
basiert auch die in Kapitel 7.2.3 verwendete und viel spéter eingefiihrte zufillige (,randomized” [13, 19,
20]) Phasen-Offset-Methode.

Einen zweiten Losungsansatz stellen Mazumder und Puije [77] vor, bei dem die Grofsignal-S-Parameter
als Mittelpunkt einer moglichst kreisférmigen Darstellung gewonnen werden. Beispielhaft ist dies mit

By

By = 52141 + 52045 & —=
Ay

A
= 52171 + Sag (221)
Az
in Abb. 2.6 dargestellt. Fiir die Messung dieser Darstellung werden die Betrige |A;|,|Az2| = konst. gehal-
ten und nur die Phasendifferenz ® 4, — ® 4, wird variiert. Je stérker die Nichtlinearitét des untersuchten
Zweitors ist, desto mehr weicht der Verlauf % von einem Kreis ab [77]. Die Ursache dafiir kann durch

die X-Parameter X () [139] aus Kapitel 4 erklirt werden. Eine Bestimmungsmethode dieser kommerziell
verfligharen Grofsignal-S-Parameter basiert auf der Methode von Mazumder und Puije [77] und wird
als Phasen-Offset-Methode in Kapitel 4.3.2 erlautert. Zuvor wird allerdings im folgenden Kapitel mit der
Volterra-Reihe ein anderer Ansatz zur Modellierung von nichtlinearen Ubertragungssystemen betrachtet,
der von Weiner und Naditch [157] in Verbindung mit den Streuvariablen gebracht wurde.

N

o o

A< .\
N—— Al

E 521 As

=

S22
Bs
\_/ﬁe(/h)

Abb. 2.6.: Grafische Bestimmung der Grofsignal-S-Parameter nach Mazumder und Puije [77]
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3. Volterra-reihenbasierte nichtlineare
S-Parameter

Im letzten Kapitel wurde mit den S-Paramtern ein Konzept kurz betrachtet, das aufgrund der guten
Messbarkeit und des Bezugs auf eine charakteristische Impedanz seit iiber 50 Jahren als ein Modellie-
rungs- und Entwurfswerkzeug in der Hochfrequenz (HF)-Technik sehr weit verbreitet ist. Der wesentliche
Nachteil der S-Parameter ist die Giiltigkeitsbeschrdnkung auf lineare bzw. linearisierte Systeme. Von den
in der Einleitung 1.1 genannten Ansétzen zur Beriicksichtigung nichlinearen Verhaltens sollen in die-
sem Kapitel die auf der Volterra-Reihe basierenden nichtlinearen S-Parameter nach Weiner und Naditch
[157] vorgestellt werden. Anders als beim ebenfalls in der Einleitung erwéhnten Volterra input-output map
(VIOMAP)-Ansatz handelt es sich hierbei nicht um einen Black-Boz-Ansatz. Stattdessen wird die Volter-
ra-Reihe aus den Netzwerkgleichungen berechnet. Daher werden zum besseren Verstidndnis des Ansatzes
von Weiner und Naditch [157] in Abschnitt 3.1 kurz die wesentlichen Begriffe der Volterra-Reihe betrach-
tet. In Abschnitt 3.1.2 wird darauffolgend kurz auf das in dieser Arbeit verwendete Berechnungsverfahren
eingegangen. Im letzten Abschnitt dieses Kapitels wird der Ansatz von Weiner und Naditch [157] auf
den in dieser Arbeit wichtigen Fall der polyharmonischen Anregung (vgl. Anhang A.1) iibertragen. Dieser
findet ebenfalls in den in Kapitel 4 vorgestellten X-Parametern Verwendung, die in den letzten Jahren
als Erweiterung der linearen S-Parameter kommerziell verfiighbar wurden. Im darauffolgenden Kapitel 5
werden die Volterra-reihenbasierten S-Parameter dieses Kapitels mit den X-Parametern verglichen.

3.1. Volterra-Reihe

Die Volterra-Reihe ist eine bekannte Methode zur Beschreibung schwach nichtlinearer Ubertragungssys-
teme sowohl im zeit- als auch im Frequenzbereich und in der Literatur sehr gut beschrieben u.a.in [8,
9, 27, 71, 123]. Fiir die kurze Einfiihrung in diesem Abschnitt wird sich an dem Werk von Weiner und
Spina [156] orientiert.

Fiir ein schwach nichtlineares Ubertragungssystem mit dem Eingangssignal 2(t) und dem Ausgangs-
signal y(t) aus Abb. 3.1 reicht das lineare Faltungsintegral mit der Sprungantwort h(t) bzw. die lineare
Ubertragungsfunktion H(w) aus (2.1) nicht mehr zur Beschreibung im Zeit- bwz. Frequenzbereich aus.
Aufgrund der Nichtlinearitit treten im Spektrum des Ausgangssignals y(t) neben der Kompression oder
Ezpansion der Fundamentalsignale (vgl. Abschnitt 2.2.4) zwei ernstzunehmende Effekte auf, und zwar
die harmonische Verzerrung - englisch: harmonic distortion (HD) und Intermodulation (IM). Mit HD
ist die Verteilung von Leistung auf ganzzahlige Vielfache kw der anregenden Frequenz w und mit IM
die Leistungsverteilung auf Summen- und Differenzfrequenzen +kjwq + kaws + ... bei Mehrtonanregung
gemeint. Beide Effekte sind beispielhaft fiir eine Zweitonanregung in Abb. 3.2 gezeigt.

Mit Hilfe der Volterra-Reihe kénnen diese nichtlinearen Effekte fiir schwach nichtlineare, dynamische
Systeme beriicksichtigt werden. Generell kann die Volterra-Reihe als Verallgemeinerung der Taylor-Reihe
statisch nichtlinearer Systeme angesehen werden, um dynamische Effekte einzubeziehen. Durch Hinzunah-
me von Reihengliedern hoherer Ordnung y,4 kann in beiden Féllen die Genauigkeit erhoht werden. Unter
der Annahme, dass nach einer gewissen Ordnung D alle Einfliisse hoherer Ordnung vernachléssigbar

z(t) schwach y(t)
— ¥ nichtlineares [——»
System

Abb. 3.1.: Schwach nichtlineares System mit dem Eingangssignals x(t) und dem Ausgangssignal y(t)
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3. Volterra-reihenbasierte nichtlineare S-Parameter

| X (w)]
>
w1 W2 w
(a)
Y (w)|
OT I I 11y HII,
: §5 83 333 = I B
N — N t ﬂ+
: E 3 5 33

(b)

Abb. 3.2.: Ein- (a) und Ausgangsspektrum (b) eines schwach nichtlinearen Systems (vgl. Abb.3.1) bei
sinusférmiger Zweitonanregung

werden, kann das Ausgangssignal durch die endliche Reihe

Ya(t) (3.1)

NE

y(t) =
d=1

ausgedriickt werden. Damit der Rechenaufwand nicht unermesslich steigt, sollte in der Praxis dabei die
Ordnung D nicht zu groft werden. Mit der Volterra-Reihe sollen wie im linearen Fall (2.1) dynamische
Systeme mit Geddchtnis beschrieben werden, was im Zeitbereich durch die mehrdimensionalen Faltungs-

integrale
oo
yi(t) = / hi(m)z(t —m)dn (3.2a)
ya(t) = / / he (1, 72)x (t — 1)z (t — T2)dridT (3.2b)
ya(t) = / / ha(m1,...,7a)x(t—711) -z (t —714)dry - drg (3.2¢)
moglich ist. Darin wird die Funktion hg(71,...,74) als Sprungantwort oder Volterra-Kern d-ter Ordnung

bezeichnet [9, 156]. Diese kénnen mit Hilfe der mehrdimensionalen Fourier-Transformation

F

ni(t) o—e Yi(w) = Hi(w)X(w), (3.3a)
F

Y2 (t) o—e Y, (wl, WQ) = H (wl, WQ)X(Wl)X(WQ), (33b)
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3.1. Volterra-Reihe

x(t) yi(t) y(t)
> Hi(wr)
o[ (w1 00) Y2 (t)
| y3(t)

Hj(wi,wa,ws)

Ya(t)
|—> Hd(wl,...,wd) d

p(t)
I—> HD(wh...,wD) /

Abb. 3.3.: Volterra-Reihenmodell fiir schwach nichtlineare Ubertragungssysteme

]__
yd(t> o—e Yd(wl,...7wd) = Hd(wl,...,wd)X(w1)~-~X(wd) (33C)
in den Frequenzbereich tiberfiihrt werden. Darin sind die mehrdimensionalen Fourier-Transformierten der
Volterra-Kerne hg(7i,...,7q) die sog. nichtlinearen Ubertragungsfunktionen
oo (oo}
Hy(wi,...,wq) = / e / ha (11,...mg)e At Hwaraqr, . dr,. (3.4)

Mit Hilfe von (3.3) und (3.4) kann die Reihenentwicklung (3.1) iiber die Blockdarstellung in Abb. 3.3
modelliert werden. Die einzelnen parallelen Blocke der Ubertragungsfunktionen Hy(wi,...,wy) haben
alle dasselbe Eingangssignal x(t), sind unabhéngig von diesem und erzeugen daraus den Anteil y4(t). Die

Summe aller D Blocke ergibt gemif (3.1) das Ausgangssignal y(t) des schwach nichtlinearen Systems
[156].

3.1.1. Sinusférmige Anregung

Die mehrdimensionalen Fourier-Transformierten Yg(wi,...,wq) aus (3.3) beschreiben einen Punkt im
mehrdimensionalen Spektrum. Um auf einen Punkt im eindimensionalen Spektrum Yy(w) und daraus
iiber die inverse Fourier-Transformation auf y4(¢) zu kommen, gibt es unterschiedliche Ansétze. Butter-
weck [10] bezeichnet diese Reduzierung am zweidimensionalen Beispiel mit dem Begriff Kontraktion und
Peyton Jones und Billings [100] verallgemeinern diesen Ansatz, ohne dabei einen speziellen Begriff zu
verwenden. In dieser Arbeit sollen nur reelle sinusférmige Anregungen der Form

L
1 .
z(t) = 5 E Xt mit X; = X*, und Xo=0 (3.5)
I=—L

betrachtet werden. Fiir diese vereinfacht sich durch Einsetzen in (3.2) und Umformen der Anteil d-ter
Ordnung

L oo o0

L

1 . .

ya(t) = 2 E E X, - Xp el @t twg)t / / ha (T1,...7q) ed@nntteuTdqr ... 4z,
h=—L l4=—L e

— 00
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3. Volterra-reihenbasierte nichtlineare S-Parameter

bzw. mit Hy (wy,,...,w;,) aus (3.4)

L L
1 -
ya(t) = 9d S > Xy Xy Hy (wiy - w,) @)t (3.6)
=L l4y=—L

Daraus ist ersichtlich, dass die Summe von L reellen Sinussignalen aus (3.5) im Anteil d-ter Ordnung
ya(t) am Ausgangssignal y(t) des nichtlinearen Systems aus (3.1) neue Frequenzanteile generiert. Von
allen vorhandenen Anregungsfrequenzen —wy,, - - - —wi,wy, . ..,wr tragen immer d gleichzeitig zum Anteil
wg = wy, + -+ +wy, bei. Alle méglichen Kombinationen ergeben das gesamte Ausgangsspektrum, wobei
verschiedene Permutationen (w,, ... ,w;,) zur gleichen Frequenz w, beitragen. Unter der Annahme, dass
die Ubertragungsfunktionen Hy (wy,,...,w ,) symmetrisch sind, d.h. die Reihenfolge der Argumente
spielt keine Rolle fiir ihren Wert und es gilt beispielsweise

Hj (w1,ws,w3) = H3 (w1, ws,w2) = H3 (w2, w1, w3) = ..., (3.7)
kénnen dquivalente Kombinationen zusammengefasst werden. In realen Systemen gilt zusétzlich
Hy(w,...,wq) = Hj (—w1,...,—wq) . (3.8)

Weiterhin ist u. A.in [27, 123] gezeigt, wie unsymmetrische Funktionen hq unsy (71, . .. 7a) bzw.

Hg unsy (w1, - - . ,wq) symmetrisiert werden kénnen. Im Folgenden soll daher stets von symmetrischen Uber-
tragungsfunktionen H,; ausgegangen werden. Die wesentliche Aufgabe zur Bestimmung des Ausgangsspek-
trums von y(t) ist es, die komplexen Amplituden des Anteils d-ter Ordnung X, - - X, Hg (wi,, ..., wi,)
aus (3.6) zu bestimmen und dem entsprechenden Frequenzanteil w, = wj, + - - - +wy, zuzuordnen. Dieses
Kombinatorikproblem ist unter dem Begriff Frequenzgeneration in der Literatur [9, 71, 156] bekannt.
Darin werden alle Frequenzkombinationen mit einem Frequenzvektor

q:(Q—Lv"'7Q—17q17"-7qL) (39&)
reprasentiert, die zur Frequenz
L
wo= Y qwr=(q1—q D)w + -+ (g — g r)wr (3.9b)
I=—1L
beitragen. Alle durch g als identisch identifizierten Permutationen der Funktion Hy (w;,,...,w;,) werden
mit Hilfe des Multinomialkoeffizienten
d d!
= 3.9¢
<Q> g-r! - g-1lq!---qr! (3:9¢)
zusammengefasst [156]. Mit Hilfe des Modulvektors (3.9a) wird in [27] noch eine andere Schreibweise
Hq(wiy, .. ywiy) = Hy(g-r{w-r}, . . sq-{w-1tai{wr}s o qe{we}) (3.10)

eingefiihrt, die im Folgenden bei Ubertragungsfunktionen hoherer Ordnung verwendet werden soll.

3.1.2. Berechnung der Volterra-Kerne

Eine weitere Schwierigkeit neben dem Kombinatorikproblem des letzten Abschnitts ist die Berechnung
der Volterra-Ubertragungsfunktionen Hy (wy, ..., wq). In der #lteren Literatur zur Volterra-Reihe werden
im wesentlichen zwei Methoden genannt und an einfachen Beispielen nachvollzogen. Zum einen ist das
die sog. harmonic-input- oder auch probing-Methode [9, 71| und zum anderen die Methode nichtlinearer
Stromquellen [71, 124, 154]. Beide besitzen Vor- und Nachteile auf die an dieser Stelle nicht weiter einge-
gangen werden soll. Als Verallgemeinerung der Methode nichtlinearer Stromquellen kann der Ansatz von
Koeppl [64] angesehen werden. Die Ubertragungsfunktionen d-ter Ordnung Hy kénnen durch suksessive
Losung der Ersatznetzwerke der Ordnungen 1,...,d — 1 mit Hilfe der modifizierten Knotenpotentialana-
lyse berechnet werden. Dazu sind die Netzwerkgleichungen in Form von Sparse-Matrizen C;, G; und
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3.2. Streuvariablen und die Volterra-Reihe

Kronecker-Produkten der Losungen geringerer Ordnung zu verwenden

l
Hg(wi,y.. ywa) =— (w1 + -+ +wqa)Cy —|—G1)_1 X

=2
(w1 + - +wi)C + Gy)
d
o0 oo 1 (3.11)

% Z Z ®Hmk (Wik)s - - - > Wa(k)) -

mi=1 m;=1 k=1

u(l)=d

Der Vektor H; enthilt dabei alle Volterra-Ubertragungsfunktionen H 1s,d> Ho2s,4, - .. von der anregenden
Quelle Us (vgl. Abb. 3.4) zu jedem unbekannten Potential im Netzwerk. Als lesbares Beispiel von (3.11)
nennt Koeppl [64] den Fall zweiter Ordnung

H, (wl,wg) = — ((w1 + -+ wd)Cl + Gl)il ((wl + WQ)CQ + GQ) H, (wl) ® Ho (wg) . (312)

Auf Basis dieses Verfahrens wurde am Institut fiir Theoretische Elektrotechnik der Leibniz Universitét
Hannover ein Volterra-Reihen-Simulator [75] entwickelt, der aus einem Cadence Virtuoso Design Fra-
mework Schematic die Volterra-Ubertragungsfunktionen Hy in MATLAB berechnen kann. Aufgrund
der Verwendung von Kronecker-Produkten in (3.11) steigt die Berechnungsdauer mit grofer werdender
maximaler Ordnung D und Netzwerkkomplexitit sehr schnell an. In diesen Volterra-Simulator wurden
auch die Volterra-reihenbasierten S-Parameter implementiert, die im Folgenden vorgestellt werden.

3.2. Streuvariablen und die Volterra-Reihe

Im Jahr 1976 zeigten Weiner und Naditch [157] eine Moglichkeit nichtlineare dynamische Zweitore auf
Basis der Streuvariablen mit Hilfe der Volterra-Reihe (vgl. Abschnitt 3.1) zu beschreiben. In der sehr
umfangreichen Verdffentlichung wird gezeigt, wie ausgehend von der allgemeinen Volterra-Reihe die Tor-
spannungen und -stréme in Abhéngigkeit der einzigen Quellenspannung U; am Eingangstor (s. Abb. 3.4)
zu berechnen sind. In einer ldngeren Rechnung, auf die hier verzichtet wird, ergibt sich aus den Torspan-
nungen und -strémen iiber die Definitionsgleichungen der Streuvariablen (A.1)

an(t) = 2—\/70 und bn(t)w

ein Zusammenhang im Frequenzbereich fiir eine Volterra-reihenbasierte Erweiterung der linearen S-Pa-
rameter. Zu diesen reduziert sich der Volterra-Ansatz im Fall 1. Ordnung. Im Wesentlichen sind die zu
berechnenden Grofen die Ubertragungsfunktionen d-ter Ordnung Hps,d (w1, ..., wq), die die Ubertragung
der Quellenspannung Us zum Anteil d-ter Ordnung an den Torspannungen U,,, m € {1, 2} beschreiben.
Als Zusammenhénge ergeben sich mit im Vergleich zu [157] leicht angepasster Notation

un(t) + Zoin(t)

(3.13a)

2HS wi) — 1 d:].v
S11.a(wi, oy wa) = { 15,1 (w1)

B 2dZO,S%Hls,d(wla“'7wd) d> 17

A7 | nichtlineares B
() lUs U1l<— <—le 71,
By Ay

Zweitor

Abb. 3.4.: Nichtlineares Zweitor mit Quelle U; am ersten Tor und linearer Quellen- (Z;) und Lastimpe-
danz (Zr,)
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3. Volterra-reihenbasierte nichtlineare S-Parameter

d
Sgl,d(wl, ,wd) = 2d22

1
0,s /7ZO,L

mit d > 1 fiir ein nichtlineares Zweitor. Die Ausdriicke in (3.13) sind fiir allgemeine Signalanregungen

Has a(wi, ... ,wa) (3.13b)

giiltig und konnen fiir komplexe harmonische Signale ug(t) = %2127 1 Us(jw)ed“tt zu den Volterra-rei-
henbasierten nichtlinearen S-Parametern

1 /d
Sm;ld,(o.h, ,wd) = ﬁ (q) Sml,d(wl, ,wd) (3136)

transformiert werden (vgl. Frequenzgeneration in Abschnitt 3.1.1 bzw. [156]). Die nichtlinearen S-Para-
meter in (3.13c) sind nur fir den angepassten Fall (vgl. Abschnitt 7.1), d.h. Z; = Zy s und = Z, = Zy 1,
giiltig. Im Vergleich zum allgemeinen Fall Z1,, der auch in [157] angedeutete wurde, bietet (3.13¢) den
Vorteil, dass nur ein Term bendétigt wird, um den Anteil d-ter Ordnung an der Streuvariable B,,, am Tor
m bei der Frequenz wy + ... + wy iiber

d
Bm,d(wl + ...+ wd) = Sm;ld(wl, ,wd) H Al(wp) (313d)
p=1
mit UL (w)
s(w
Al(w) = 5 ZO’S (3.136)

zu berechnen. Im Folgenden werden einige Schritte der Herleitung von (3.13) fiir den in dieser Arbeit
wichtigen Sonderfall w; = lwy aus (A.2) aufgegriffen [157, 160].

3.2.1. Polyharmonische Anregung
Das Zweitor in Abb. 3.4 wird am Eingangstor durch ein polyharmonisches Signal mit der Fundamental-
frequenz wyp bis zur L-ten Harmonischen angeregt, das in der komplexen Darstellung mit U (lwg) = Uy
1 . jlwot _ L . jlwot : e _
us(t) = 3 I:X_:L Us (lwp) e =3 l;L Uge mit Ug—py = Uy und Uy =0, (3.14)

lautet (vgl. (A.2)). Sowohl das Eingangs- als auch das Ausgangstor sind mit der gleichen charakteristi-
schen Impedanz beschaltet, d. h. Zs = Z1, = Z, € RT. Folglich ist die Streuvariable A;(w) aus (3.13e) nur
von der anregenden Quelle Ug(w) abhéngig und As(w) =0V w € R. Die Torstrome

D
im(t) =Y imalt) (3.15a)
d=1

und -spannungen
D
U (8) & D tm,a(t), (3.15Db)
d=1

werden im Zeitbereich durch die nach der Ordnung D abgebrochenen Volterra-Reihe angendhert, in der
jeder Anteil durch die mehrdimensionalen Faltungsintegrale

o0 oo

d
im,a(t) = / --~/yms,d(7p)-Hus (t — 1) d7p (3.16a)
—00 —oc0 p=1

und

o0 o0 d
Um,d(t) = / e / homs,a (15, Ta) - H us (t — 1) d7p (3.16b)
—0o0 — 00 p:l
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3.2. Streuvariablen und die Volterra-Reihe

berechnet wird. Einsetzen von (3.14) in (3.16) ergibt

L L d
. 1 ilpwot
im,d () = 5 Z Z Yins,a (liwo, - - -, lawo) - HUslpeJ o (3.17a)
li=—L la=—0L p=1
und
1 L c ]l UJot
Um,q (t) = 5d Z Z Hps,a (liwo, - - - 5 lawo) - HUslpe P (3.17b)
li1=—L ly=—L p=1

mit den Strom- und Spannungsiibertragungsfunktionen d-ter Ordnung [157]

o0 o0 d
Yins,d (liwo, - - -, lawo) = / e / Yms,d (T15 -+, Td) - H e 0o dr, (3.18a)
—0o0 —oo p=1
und
Hms,d (lle,...,ldwo) = / / hms,d (7'1,...,7}1) . He*ﬂpwoﬂid,rp. (3181’))
oo 5o p=1

Unter der Annahme, dass nur periodische Signale ohne Erzeugung von Subharmonischen im Netzwerk
vorhanden sind, kénnen die erhaltenen Strome und Spannungen der d-ten Ordnung in ihre komplexen
Fourier-Reihen entwickelt werden

Zm d( Z Im d kwo eJk‘“Ot Z Imk de‘]kwot (319&)
k——oo k——oo
und
Um, d( Z Um d kwo eJk‘*’(’t Z Umk deJkWOt (3.19b)
k_foo k_foo
Darin gilt fiir die komplexen Fourier-Koeffizienten I, 4 (kwo) = Lmka = Ir*n(_k,)’d und Uy, q (kwo) =

Unk,a = U;l(f K).d° Per Definition werden diese komplexen Fourierkoeffizienten mit Ty = i—: iber

To
1 .
Lk, = 7/7;m,d(t)e_kaotdt (3.20a)
T
0
bzw.
1 .
Unk,d = 77~ /um,d(t)e_kaotdt (3.20b)
To

berechnet [65]. Mit Hilfe der Heaviside-Transformation (vgl. Anhang A)
Umk,a — Zolmk,a

Boka = 3.21
P 2vZo (3:21)
und U (o) o,
s (LW
A; (lwg) = o = = Ay (3.22)

2\/ ZO 2\/ Z()
werden die Streuvariablen zur Beschreibung des Zweitors erhalten. Durch Ersetzen der komplexen Fou-
rier-Koeffizienten Up,i g and Ly, g in (3.21) ergibt sich

L L d
1
Bmp,a = Tz E : E : Smi,d (liwo, - - -, lawo) H Ay, (3.23a)
= i

—L lg=—L
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3. Volterra-reihenbasierte nichtlineare S-Parameter

worin
Smt.a (hwos - - - lawg) = 2771 Z8 D2 (H, o 4 (hwo, - . - lawo) — ZoYims.a (o, - - -, lawo))  (3.23b)

unter der Bedingung

liwog + - - + lgwo = kwyp (3230)
sind. Mit den Zusammenhéngen [157]
1-His1(liwo)
e m=1ANd=1
Yins.a(liwo, ..., lawy) = Zo 3.24a
s, (l1wo dwo) {_H,,,Ls,d(h;;,,...,ldwo) sonst ( )

ergeben sich wegen der Einschrankung Z, s = Z1, = Zy als Spezialfall von (3.13)

QHls,l(llwo)f]. m=1ANd=1

1 3.24b
QdZO%Hm&d(lle, ceey ldwo) sonst. ( )

Smt,d(liwo, . .., lqwo) = {

Die nichtlinearen Ubertragungsfunktionen werden als symmetrisch in ihren Argumenten angenommen.
Dabher sind alle Funktionen Sy,1 4 (-) mit dem gleichen Frequenzvektor aus (3.9a)

q = (quw"?qthlv"'?qL)a

mit
q-rL (—LUJO) +-r—q_1wo +qrwo - - + qLLwO = kwo (325)
identisch [9]. Mit Hilfe der Multinomialkoeffizienten aus (3.9¢c) (Z) = m und dem Faktor
1
2d wird die Identitdt dieser Anteile berticksichtigt, was zu
1 (d d
Bpy.a (liwo + -+ - + lawo) = 5d (q) Smi1,d (liwo, - - ., lawo) H Ay, (3.26a)
p=1
bzw. mit der Substitution S,,.14(liwo, -, lqwo) = 2%(3) Simt,a(liwo, - - -, lqwo) aus (3.13¢) zu
d
B.d (11LUO + -+ ldLUQ) = Sm;ld (lle, ce ,ldwo) H Allp (3.26b)
p=1

fithrt. Die Addition aller Anteile B,, 4 (-) aus (3.26), die zur Frequenz kwy beitragen, ergibt B,k q4 aus

(3.23). Dadurch wird der Beitrag der Ordnung d an der Streuvariablen B,,; = 25:1 Bk, bei der Fre-
quenz kwg in Abhéngigkeit des Eingangssignals Aq; berechnet.

3.3. Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde mit den Volterra-reihenbasierten S-Parametern von Weiner und Naditch [157] ein
erster Ansatz betrachtet, wie die linearen S-Parameter erweitert werden kénnen, um nichtlineare Effekte
zu beriicksichtigen. Zum besseren Verstindnis dieses Ansatzes wurden zunéchst in Abschnitt 3.1 kurz
die wesentlichen Schritte in der Bestimmung der zugrunde liegenden Volterra-Reihe und insbesondere die
nichtlinearen Ubertragungsfunktionen Hgy(ws,...,ws) gezeigt. Dabei ist durch Abb. 3.3 veranschaulicht,
dass die Volterra-Reihe der aus der linearen Systemtheorie bekannten linearen Ubertragungsfunktion
additiv weitere Reihenglieder hinzufiigt, die das dynamische, nichtlineare Verhalten héherer Ordnung
des nichtlinearen Systems berticksichtigen.

Anschliefend wurden die wichtigsten Gleichungen aus [157] zusammengefasst und fiir den im Folgen-
den wichtigen Fall der polyharmonischen Anregung nachvollzogen. Dabei wurde verdeutlicht, dass die
Volterra-reihenbasierten S-Parameter am sinnvollsten fiir die Lastsituation Zs = Zps und Z1, = Zp 1,
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3.3. Zusammenfassung

eingesetzt werden, da in diesem Fall in (3.26b) nur ein nichtlinearer S-Parameter pro Ordnung d und Tor
m benétigt wird. Diese Bedingung entspricht der Bestimmung der urspriinglichen Grofsignal-S-Parame-
ter S11(A1) und So1(A;) [26, 83]. Eine Bestimmung der weiteren S-Parameter S13(A1) und Saa(A;) war
in diesen Arbeiten als problematisch eingestuft worden. In der Betrachtung mit der Volterra-Reihe ist
eine Anwendung des Superpositionsprinzips wie bei den linearen S-Parametern genauso fehlerhaft. Eine
zusitzliche zweite Signalquelle am Tor 2 ist ebenfalls nicht moglich, da dann die Definition der Ubertra-
gungsfunktionen auf die Torspannungen - wie in (3.13) n6tig - nicht mehr moglich ist. Nichtsdestotrotz
kann der vorgestellte Ansatz von Weiner und Naditch [157] in Kapitel 5 genutzt werden, um ein besseres
Versténdnis der nachfolgend vorgestellten X-Parameter zu erhalten.
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4. X-Parameter

In diesem Kapitel werden die auf Beschreibungsfunktionen basierten Modellanséitze zur Erweiterung der
S-Parameter fiir nichtlineare N-Tore am Beispiel der X-Parameter [62, 117] betrachtet. In der Arbeit
von Qinglong und Shengli [106] wurde in einem Vergleich gezeigt, dass sich der alternative Ansatz der
nichtlinearen Streufunktionen (S-functions) [84] in erster Linie durch eine unterschiedliche Notation von
den X-Parametern unterscheidet. Beide Ansétze beruhen auf dem Ansatz PHD von Verspecht und Root
[139]. In diesem wird davon ausgegangen, dass alle auftretenden Signale periodisch und polyharmonisch
verzerrt sind, d.h.es treten nur Signalanteile bei ganzzahligen Vielfachen einer Grundfrequenz wy auf
(vgl. Anhang A). Die Signale konnen folglich durch eine (komplexe) Fourier-Reihe reprisentiert werden.
Des Weiteren wird angenommen, dass nur Kleinsignale aufler einem Grofisignalanteil, meist dem Funda-
mentalanteil am Eingang des ersten Tors, vorliegen. Dieses Grofisignal legt zusammen mit dem DCOP
den sog. Grofsignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating point (LSOP) - fest. Die Einfliisse aller
weiteren Signalanteile auf die Ausgangssignale werden spektral linearisiert dem LSOP iiberlagert. Be-
vor der PHD-Ansatz in Abschnitt 4.2 und damit die theoretische Herkunft der X-Parameter genauer
betrachtet wird, wird in Abschnitt 4.1 mit der sog. Beschreibungsfunktion (BF) ein kurzer Einblick in
die Grundlage des PHD-Ansatz gegeben. Abgeschlossen wird dieses Kapitel mit einem kurzen Uberblick
iber zwei Methoden mit denen die X-Parameter aus Mess- bzw. Simulationsdaten eines nichtlinearen
N-Tors bestimmt werden kénnen.

4.1. Beschreibungsfunktionen sinusformiger Anregung

Dieser Abschnitt befasst sich mit dem Konzept der BF, das wiederum als mathematische Grundlage fiir
die X-Parameter dient. Erste umfassende Werke iiber die BF stammen von Graham und McRuer [44],
Macmillan [73] und von Gelb und Velde [40], worin in letzterem Mehrfacheingangssignale untersucht wur-
den. Darin werden die BF als Quasilinearisierung betrachtet, einer weiteren Methode zur Untersuchung
nichtlinearer Systeme neben anderen wie der Phasen-Raum-Losung, der Reihenentwicklung oder der ,wah-
ren” [40] Linearisierung. Die Quasilinearisierung stellt zwar eine Linearisierung des nichtlinearen Systems
dar, jedoch hangt diese anders als die iibliche Linearisierung neben dem Arbeitspunkt auch von gewissen
Signaleigenschaften, wie z. B. der Amplitude eines Sinussignals, ab. Daher miisse die Quasilinearisierung
fiir festgelegte Eingangssignale durchgefithrt werden. Ein wesentliches Anwendungsgebiet der BF ist die
nichtlineare Regelungstechnik, in der durch Riickfiihrungen die Form der Eingangssignale nicht eindeutig
bekannt ist. Fiir die praktische Anwendung der BF wird dieses Problem durch Annahme einer gewissen
Form gel6st. Da dieser Ansatz nur fiir wenige Signalformen mdglich ist, werden die BF im Wesentlichen
flir drei unterschiedliche Signalarten - konstante, sinusférmige und zuféllige - verwendet. Von diesen wird
in dieser Arbeit nur die sinusformige Anregung betrachtet. Hierfiir wird angenommen, dass die von der
Nichtlinearitéat erzeugten hoheren Harmonischen durch ein nachgeschaltetes Filter stark abgeschwécht
werden konnen. So ist eine Reduzierung auf die Fundamentalfrequenz - und ggf. wenige Harmonische -
als Eingangssignal an der Nichtlinearitdt moglich [40]. Dieses Konzept soll im Folgenden anhand einer
Ein- und Zweitonanregung untersucht werden. Eine Erweiterung dieser BF erster Ordnung auf hdhere
Harmonische und eine Zusammenfassung in einer Matrixdarstellung der Beschreibungsfunktion wurde
erstmals in [79] gezeigt, worauf am Ende dieses Abschnitts kurz eingegangen werden soll.

4.1.1. Eintonanregung

In diesem Abschnitt werden sinusférmige Eintonsignale als Eingangssignale der Nichtlinearitat in Abb. 4.1
betrachtet. Die zugehorige Beschreibungsfunktion ist von den oben erwéhnten Signaltypen die am weites-
ten verbreitete Art [40]. Es wird im Folgenden beispielhaft gezeigt, wie die Quasilinearisierung der BF zu
verstehen ist. Eine weiterfiithrende Betrachtung findet sich u. a. in den eingangs erwdhnten Literaturstellen
[40, 44, 73].
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4. X-Parameter

z(t) =2 sin(w: Nichtlineares | y(&sin(v), Zw cos(¥))

System

Abb. 4.1.: Ein harmonisch angeregtes nichtlineares System, das eine periodische Antwort in Abhéngigkeit
des Eingangssignals erzeugt [40].

Das in Abbildung 4.1 dargestellte nichtlineare System wird mit dem Sinussignal
x(t) = siny mit Y = wt (4.1)

angeregt, wobei die Amplitude & und die Frequenz w deterministisch sein sollen. Unter Annahme einer
ebenfalls periodischen Antwort des Systems in Abbildung 4.1 auf die periodische Anregung in (4.1) kann
das Ausgangssignal y unter Ausschluss von Subharmonischen als Fourier-Reihe

y (Zsinv, Twcos) = ?O Z au, cos(n) + By, sin(ni)) (4.2)
mit den Fourier-Koeffizienten
1 2T
Q, = f/ y (&,sinv, &, w cos ) cos(n)dep (4.3a)
m™Jo
und
1 2m
Bn=— / y (& sin v, Zw cos ) sin(ny)dy (4.3b)
m™Jo

dargestellt werden [44]. Das quasilineare Konzept der Beschreibungsfunktion betrachtet nur die Fourier-
Koeffizient der Fundamentalfrequenz n = 1. Die BF ist darin der Quotient der komplexen Zeiger des
Ausgangs- und Eingangssignals. Fiir den reinen Sinus (4.1) ohne Phasenverschiebung als Eingangsignal
lasst sich die BF N(Z,w) durch

N (&,0) = @ = [N(&,w)[eitr@w) (4.4)
berechnen [73] und als amplituden- und frequenzabhéngiger komplexer Verstérkungsfaktor mit dem Be-
trag |N| und der Phasenverschiebung ¢; interpretieren. Auf diese Weise wird versucht das Konzept der
Ubertragungsfunktion linearer Systeme auf nichtlineare Systeme zu erweitern. Mit der BF ist es folglich
moglich, das Ausgangssignal des nichtlinearen Systems nédherungsweise in Abhéngigkeit der Eingangsam-
plitude zu berechnen. Allerdings werden entstehende Harmonische nicht beriicksichtigt, wie in (4.4) zu
erkennen ist. Eine grafische Darstellung des BF-Konzepts ist in Abb.4.2 gegeben [40]. Die gesamten

vernachléssigten harmonischen Signalanteile werden darin als Residuum bezeichnet

yr (B, w) = i ay, cos(nwt) + B, sin(nwt). (4.5)
n=2

Beispiel: statische, kubische Nichtlinearitat

An einem Beispiel soll das Konzept der Beschreibungsfunktionen verdeutlicht werden. Hierzu wird das
statische, nichtlineare Ubertragungsverhalten

y(x) = c1w + c3x® (4.6)

mit der Anregung
z(t) = & sin(wt) (4.7
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4.1. Beschreibungsfunktionen sinusférmiger Anregung

betrachtet. Einsetzen von (4.7) in (4.6) ergibt durch Anwendung der Additionstheoreme
. . 3 3. 1 5.
y (& sin(wt)) = 12 sin(wt) + 16% sin(wt) — 1638 sin(3wt) (4.8)

fiir das Ausgangssignal [73]. Fiir die Fourier-Koeflizienten folgt nach (4.3)
L3 .3
a;=0 und B =i+ 168 ) (4.9)

womit sich fiir die BF nach (4.4)

N (%,w) = %

3
=c + 1csfc? (4.10)
ergibt. Unter Anwendung der BF in (4.10) folgt fiir das statische, nichtlineare System aus (4.6) das Model
in Abb.4.2.
Das tatséchliche Ausgangssignal y (& sin(wt)) setzt sich aus der Fundamentalen y; (£, w) und dem Re-
siduum aus (4.5) y, (&, w) zusammen. Fiir dieses Beispiel folgt fiir die Fundamentale des Ausgangssignals

y1 (Z,w) = N (&,w) 2 sin(wt) (4.11)

mit der Beschreibungsfunktion N (£,w) aus (4.10). Um das Ausgangssignal y (Z sin ¢, fwsin) des tat-
séchlichen nichtlinearen Systems in Abbildung 4.1 zu beschreiben, miissten die vernachlassigten Harmo-
nischen - in diesem Fall nur die 3. Harmonische -

(o)
1
yr (B,0) = Z B sin(nwt) = — = c32 sin(3wt) (4.12)
n=2 4

zur Fundamentalen y; (,w) addiert werden (vgl. Abb.4.2). Dies ist jedoch fiir kompliziertere nichtli-
neare Systeme nicht mdoglich. Die Einton-BF sind hingegen auch fiir stark nichtlineare Systeme - wie
z. B. einer Hysterese - analytisch berechnen. Eine Auflistung verschiedener Nichtlinearitdten findet sich
in [40, Anhang BJ]. Neben der guten Berechenbarkeit der BF auch fiir starke Nichtlinearitdten wird in
[40] als weiterer Hauptvorteil die Einsatzmoglichkeit als Entwurfswerkzeug genannt. Eine approximative
Moglichkeit Systemeigenschaften analytisch gegen Systemparameter darzustellen sei wertvoller als eine
exakte analytische Methode, die nur eine gewisse Information unter gewissen Umstdnden enthalte. Da-
her ist es wenig verwunderlich, dass diese Methode auch heute noch als Stabilitdtskriterium [5, 127], zur
Analyse von Grenzzyklen [89] sowie zum Oszillatorentwurf [99, 152] angewendet wird.

4.1.2. Zweitonanregung

Eine wesentliche Einschrankung des Konzepts der Beschreibungsfunktionen ist, dass das Eingangssi-
gnal der Nichtlinearitdt vorab angenommen werden muss. Fiir den Fall, dass kein reiner Sinus mehr
angenommen werden kann, ist die Einton-BF nicht mehr anwendbar. Als einfachste Erweiterung der
Eintonannahme kann eine additive Uberlagerung zweier Sinusfunktionen der Form

x(t) = 2 sin(wyt + 01) + &2 sin(wat + 02) (4.13)

: Nichtlineares

: System

|

|

x = Zsin(wt) | y(Z sin(wt), Zw cos(wt))
N(%,w) >
|
I

Abb. 4.2.: Modellierung eines nichtlinearen Systems mit dem Konzept der Beschreibungsfunktion [40]
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4. X-Parameter

am Eingang erwartet werden. Fiir dieses Eingangssignal fithren Gelb und Velde [40] als konsequente
Erweiterung die Zweiton-BF ein. Die zweite auftretende Frequenz ws neben der anregenden Frequenz wq
kann eine nicht gefilterte hohere Harmonische wo = yw; mit 4 € N\{0, 1} oder eine unabhéngige Frequenz
Wy = Yywi mit v € RT sein, die z. B. durch Auftreten eines Grenzzyklus entsteht. Fiir den allgemeineren
letzteren Fall kann das entstehende Ausgangssignal durch die zweidimensionale Fourier-Reihe [86]

y(t) = y(d1sin gy + dasingpy) = > Y g cos(kipy + o) + By sin(kiby + 1)) (4.14a)

m=0n=0
mit
Y1 =wt und Py = ywt + 0 (4.14b)

beschrieben werden. Darin sind

T T
1
Ukl] = 55 / / y(t) cos(kpr + Ipa)diprdiby, (4.14c)
1 7T T
B = 5.3 / / y(t) sin(kepr + (o) diprdyps (4.14d)

die reellen Fourier-Koeffizienten der Reihe. Sobald diese fiir die beiden Fundamentalfrequenzen wy bzw. ws
bekannt sind, kénnen als Quasilinearisierung des nichtlinearen Systems unter Zweitonanregung die beiden
Beschreibungsfunktionen

Ny (21, 22,w,7,0) = w, (4.15a)
1
Iy
No(#1,22,w,7,0) = w (4.15b)
2

berechnet werden. Im Fall einer htheren Harmonischen wy = yw; mit v € N\{0, 1} vereinfacht sich (4.14)

u (4.2). Im Fall einer Subharmonischen wy = yw; mit v € Q" ergeben sich die gleichen Beschreibungs-
funktionen wie fiir den harmonischen Fall des Kehrwerts wy = <& mit % € N\{0, 1}, wobei dabei die
Rollen der héheren und niedrigeren Frequenzen vertauscht werden miissen. In diesem Fall kann eine Un-

tersuchung mit Hilfe der Beschreibungsfunktion No(&1,&2,w,y,0) durchgefiithrt werden, unter welchen
Bedingungen Subharmonische auftreten [40, Beispiel 5.1-1].

4.1.3. Beriicksichtigung hoherer Harmonischer

Die Einton-BF ersetzt das urspriingliche nichtlineare System in Abb. 4.1 durch ein quasilineares System,
das den ersten Fourier-Koeffizienten in Abhéngigkeit der Amplitude Z und der Frequenz w abbildet.
Damit dieser Ansatz Giiltigkeit hat, muss das Eingangssignal als rein sinusférmig angenommen werden
(vgl. Abschnitt 4.1.1). Als Erweiterung dieses Ansatzes ersetzen die Zweiton-BF aus dem letzten Ab-
schnitt das nichtlineare System durch ein quasilineares Pendant, das die beiden Fourier-Koeffizienten
der Fundamentaltone in Abhéngigkeit der Eingangsamplituden &;, i € {1,2}, der ersten Fundamentalfre-
quenz w, dem Verhéltnis der beiden Fundamentalténe v und der Phasenverschiebung 6 beschreibt. Sowohl
die Einton- als auch die Zweiton-BF vernachléssigen daher héhere Harmonische der Grundfrequenz(en)
und die Zweiton-BF im Fall nichtproportionaler Erregerfrequenzen, d. h.y € R* in (4.14b), die zusiitzlich
auftretenden Intermodulationsprodukte.

Einen anderen Ansatz verfolgen Nuij, Bosgra und Steinbuch [87] in ihrem Konzept des harmonics
generator, um Beschreibungsfunktionen fiir hhere Harmonische messtechnisch zu bestimmen. In dem
Ansatz werden ebenfalls nur reine Sinussignale z(¢) = & sin(wt + ¢o) zugelassen und um virtuelle Har-
monische mit der gleichen Amplitude & und proportionaler Nullphase k¢ erweitert. Dabei wird die
Beschreibungsfunktion zum k-ten Fourier-Koeffizienten des Ausgangssignals berechnet iiber

Ni(2,w) = = (Br + jo). (4.16)

SN
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4.1. Beschreibungsfunktionen sinusférmiger Anregung

Diese Funktion beschreibt daher die k-te harmonische Verzerrung im Ausgangsspektrum des zeitinvarian-
ten, nichtlinearen Systems in Abhéngigkeit der Amplitude Z und Frequenz w des anregenden Sinussignals.
Obwohl sich mit diesem Ansatz hohere Harmonische des Ausgangssignals y(¢) beschreiben lassen, bleibt
der Eingang wie bei der Einton-BF auf reine Sinussignale beschrénkt. Fiir eine Riickkopplung des Aus-
gangssignals auf den Eingang muss daher ebenso wie fiir (4.4) eine Filterung der hoheren Harmonischen
stattfinden.

Eine Beriicksichtigung der hoheren Harmonischen sowohl im Eingangs- als auch im Ausgangssignal
findet sich im Ansatz der Beschreibungsfunktionsmatriz von Mees [79]. In diesem Ansatz wird die Idee
der Einton-BF auf eine bestimmte endlich Anzahl an Harmonischen verallgemeinert. Betrachtet wird das
allgemeine nichtlineare System aus Abb. 4.1 mit dem erweiterten periodischen Eingangssignal

1 & ;
z(t) = 3 Z Xeltet (4.17a)

l=—00

und dem - unter Vernachldssigung von Subharmonischen - ebenfalls als periodisch angenommenen Aus-
gangssignal
1 = jkwt
y() = 3 k; Yyedket, (4.17D)

Darin sind X; = X*, die komplexen Fourier-Koeffizienten des reellen Eingangsignals bei der I-ten Har-
monischen und Yj, = Y*, die des reellen Ausgangssignals bei der k-ten Harmonischen. Diese lassen sich
jeweils in vektorieller Schreibweise fiir ein einseitigen Spektrum zusammenfassen zu

wZ(Xo,Xl,XQ,...)T und y:(YELYl,}/Q,...)T mit a:,yE(COO. (418)
Die unendliche Matrix N verkniipft diese beiden unendlichen Vektoren in der Form
Nzx=y (4.19)

und wird daher als BF-Matrix bezeichnet. Die Elemente der Matrix werden iiber die sukzessive Vorschrift

_ Yi(w) = Yi(®i1)

N
ki X,

(4.20)

berechnet. Darin ist Y (x;) der Fourier-Koeffizient der k-ten Harmonischen im Ausgangssignal y(t), das
durch ein auf | Harmonische beschriinkte Eingangssignal mit x; = (X, X1, ..., X;)T € C'*! hervorgeru-
fen wird. Wenn eine Harmonische im Spektrum nicht vorhanden ist, wird

Nkl =0 fir Xl =0 (421)

festgelegt, da ebenfalls Yy (2;) — Yi(x;—1) = 0 gilt. Fiir eine praktische Anwendung muss die maximale
Lénge der Fourier-Reihe L festgelegt werden, damit die Approximation von (4.19) der Lange L

NL.’BL :yL(GCL) (422)

bestimmt werden kann. Darin ist Ny = {Ny|k,! < L} nur eine Funktion der Fourier-Koeffizienten der
ersten L Harmonischen x; = (Xg, X1,...,X). Wire Ny # 0 fiir X; = 0 (vgl. (4.21)), so wére (4.22)
nicht wahr fiir alle L [79]. Sobald die Anzahl der beriicksichtigten Harmonischen um J verlangert werden
soll, bleibt die fiir L bestimmte Matrix N, als linke obere Untermatrix der neuen BF-Matrix

(N W,
NL”_(VJL UJ) (4.23)

erhalten. Mit Hilfe einer derartigen Approximation ist es ab einer gewissen Lange L moglich, vorherzu-
sagen, ob ein System schwingungsfihig ist [79].

Unabhéngig von Mees [79] BF-Matrixansatz verallgemeinerten Peyton Jones und Billings [101] den
Zweiton-BF-Ansatz aus Abschnitt 4.1.2 fiir eine allgemeine Mehrtonanregung z(t) = %Zf:_ 5 Xjedrt

mit X; = X*; und insbesondere den - auch in dieser Arbeit - wichtigen Fall der polyharmonischen
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4. X-Parameter

Anregung w; =1-woVI €N

L
1 .
w(t) =3 > Xpelot mit X; = X7, (4.24)
l=—L

Anders als bisher werden die Beschreibungsfunktionen in [101] nicht aus den Fourier-Koeffizienten be-
rechnet, sondern iiber eine endliche Volterra-Reihe (vgl. Abschnitt 3.1) angendhert. Auf diese Weise wird
der Vorteil der Volterra-Reihe genutzt, relativ einfach mehr als ein oder zwei spektrale Komponenten zu
beriicksichtigen. Allerdings erbt die {iber die Volterra-Reihe gefundene BF auch deren Beschrankung auf
schwach nichtlineare Systeme. Dies erkannte auch Verspecht im Anhang [142] seiner Dissertation [141].
Darin und weiterfiihrend in [149] wird ebenfalls unabhéngig von Mees [79] BF-Matrix eine allgemeine
Interpretation der BF fiir hohere Harmonische eingefiihrt. Bei einer polyharmonischen L-Tonanregung
(4.24) soll der k-te Fourier-Koeffizient des Ausgangssignals Y} als allgemeine komplexe Funktion Fj al-
ler komplexen Fourier-Koeffizienten des Eingangssignals x; aufgefasst werden, d.h. es gilt unter der
Annahme eines reinen Wechselsignals mit Xg =0

Yk:Fk(Xl,...,XL). (425&)

Dabei wird chaotisches Verhalten genauso wie das Auftreten von Subharmonischen vernachléssigt. Durch
die Annahme eines zeitinvarianten Systems kann ein Fourier-Koeffizient als Phasenreferenz herangezogen
werden. Dadurch kann mit X; = |X;|P, und P, = eI*

Yy =P F(|Xal, ..., |XL], Pa,. .. Pr). (4.25Db)

erhalten und somit die Abhéngigkeit von Fj um eine Variable reduziert werden. Im Vergleich zur (un-)
endlichen BF-Matrix in (4.19) bzw. (4.22) ergibt sich Fj als Multiplikation der k-ten Zeile mit dem
Eingangsvektor @ bzw. xy,

Frp ~ N1 X1+ NpoXo+ -+ -+ N X1 (4.26)

Da die allgemeinen Beschreibungsfunktionen Fj nicht ohne weiteres bestimmbar sind, werden in [142,
149] verschiedene Modellansétze zur Approximation von Fj gewahlt. Dabei handelt es sich um ein all-
gemeines Polynom - nur in [142] -, ein VIOMAP-Polynom (vgl. [135, 136]) und eine rationale Funkti-
on, die fiir jeweils unterschiedliche Komplexitidten verglichen wurden. Wie der Titel ,, Black box model-
ling of hard nonlinear behavior in the frequency domain® von [149] zeigt, soll dieser Ansatz als Black-
boz-Verhaltensmodell eingesetzt werden, das in [149] im Sinne der Zweitorbetrachtung auf ein nichtlinea-
res Zweitor (vgl. Abb. 3.4) erweitert wird. Aus denselben Griinden wie im linearen Fall der S-Parameter
- u. a. gute Messbarkeit bei hohen Frequenzen - werden dabei die Streuvariablen eingesetzt. Diese werden
im nichtlinearen N-Tor (vgl. Abschnitt A.1) durch die BF

Bmk = ka(A117A12,...,AQl,A227...) (427)

verkniipft. Mit Hilfe einer spektralen Linearisierung von F,; werden ,verninftige Grofsignal-S-Para-
meter definiert [140]. Aufbauend auf den Arbeiten [137, 143, 145] wird diese iiber die Jahre gereifte
Konzept unter dem Namen polyharmonische Verzerrung - englisch: polyharmonic distortion (PHD) - von
Verspecht und Root [139] zusammengefasst. Aus diesem Ansatz, der im folgenden Abschnitt weiterfiih-
rend betrachtet wird, wurde Jahre spiter der Begriff X-Parameter geboren [116].

4.2. PHD-Ansatz

In diesem Abschnitt wird mit dem Ansatz polyharmonische Verzerrung - englisch: polyharmonic distortion
(PHD) - [139] das wesentliche Konzept hinter den X-Parametern vorgestellt. Der PHD-Ansatz wiederum
nimmt die Beschreibungsfunktionen hoherer Ordnung aus (4.27) als mathematische Grundlage. Wie
die Streuvariablen am Tor m fiir ein nichtlineares N-Tor in Abb.4.3 aus den Torstrémen 4,,(t) und
-spannungen ., (t) bei polyharmonischer Anregung ohne Gleichanteil (Us,, = 0) am Tor n

L
| L '
us”(,g):5 > U™ mitne{l,2,...,N} und Us, =US,
I=—L,
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nichtlineares

—1 1o+  N-Tor

Dl w2

bn

IN

Abb. 4.3.: Nichtlineares N-Tor in Betriebsschaltung

(vgl. (4.24) bzw. (A.2)) errechnet werden, zeigt Anhang A.1. Der PHD-Ansatz nutzt die in (4.25) ange-
deutete Phasennormierung zur Reduzierung der unabhéingigen Variablen in F,,;. Unter Annahme eines
vorherrschenden Grofssignals kann die ordnungsreduzierte Beschreibungsfunktion F,,; im sog. Grofisignal-
arbeitspunkt - englisch: large signal operating point (LSOP) - spektral linearisiert werden.

4.2.1. Phasennormierung der mehrdimensionalen Beschreibungsfunktion

Der Ausgangspunkt der Betrachtungen im nachfolgenden Abschnitt sind die allgemeinen spektralen Abbil-
dungsfunktionen F),) aus (4.27). Diese sind wie die S-Parameter des linearisierten nichtlinearen Systems
abhéngig vom DCOP [116] und der Fundamentalfrequenz wy [114]. Die Funktionen F,,; beschreiben fiir
jeden DCOP den Zusammenhang

Bmk:ka (DCOP,Wo,All,Alg,...7A21,A22,...,A"l,"')7 m,nG{l,...,N} (428)

zwischen dem komplexen Fourier-Koeffizienten B, der harmonischen Frequenz k - wg der ricklaufenden
Streuvariablen am Tor m aus (A.7b) und aller auftretenden komplexen Fourier-Koeffizienten A,; # 0. Im
Allgemeinen gelten unter Beachtung von (A.4) bei reellen Signalen fiir die Frequenzindizes ||, || € [1, 00).
Im Fall von angepassten Quellenimpedanzen gilt aufgrund von (A.8) am Tor n fiir den Frequenzindex
I €[1, Ly]. Im Fall von zeitinvarianten Systemen kénnen die nichtlinearen Beschreibungsfunktionen Fj
aus (4.28) sinnvoll normiert werden, was allgemein in (4.25) angedeutet wurde und nachfolgend fiir die
spezielle Form (4.28) gezeigt wird.

Die Abhéngigkeit der Funktionen F,,;; vom DCOP und der Fundamentalfrequenz wy, die das Frequenz-
gitter (vgl. (A.7)) festlegt, wird dabei zugunsten der Lesbarkeit nicht wiederholt. Allgemein bedeutet die
Eigenschaft Zeitinvarianz, dass ein um T zeitverzogertes Eingangssignal 2:(t — T) zu einem ebenso zeitver-
zogertem Ausgangssignal y(¢t — T') fiihrt. Fiir die durch F,; verkniipften Fourier-Koeffizienten aus (A.7)
bedeutet die Zeitverzogerung um T' im Frequenzbereich eine Phasendrehung von e =3« (vgl. z.B.[125])
gemaf

L7 L7
Ape il = — / an(t)ed o= qr = — / an (t — T)elwotdt, (4.292)
To To
0
To To
: 1 . 1 ,
Bge kol = — / b (£)ed @0t =Ddt = — / b (t — T)edl@otdt, (4.29b)
To To
0 0

Durch die Zeitverzogerung T gilt daher fiir die Abbildung aus (4.28)

—jkwoT __ —jwoT —jlwoT * L +jweT
Bmke Jreo *ka(Alle Jwo a'“aAnle Jeo 7"'7Alle Jeeo )7 (430)
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worin die Zeitverzogerung 7' beliebig sein kann. Sofern der Zusammenhang

day, =arg{An} =woT (4.31a)
gilt, ergibt sich mit .
Apje %4 = | Ay | (4.31Db)
und mit ‘
P — ol%an (4.31c¢)
aus (4.30) die Abhéngigkeit
B = P¥ - Fop (JAu1], A12P72, 0 AP L) (4.32)

Auf diese Weise sind die Beschreibungsfunktionen F),,; von einem Parameter weniger abhéngig, allerdings
ist dies, wie eingangs erwahnt, nur fiir zeitinvariante Systeme der Fall.

4.2.2. Linearisierung der mehrdimensionalen Beschreibungsfunktion

In diesem Abschnitt soll gezeigt werden, wie die spektrale BF aus (4.32) linearisiert werden kann. Damit
eine komplexe Funktion differenzierbar ist, muss sie analytisch in ihren Variablen sein [36, 53]. Die BF F,,j
aus (4.32) ist dies i. A. jedoch nicht [139]. Daher miissen Real- und Imaginérteil von A,,; als unabhéngige
Variablen betrachtet werden. Durch die Phasennormierung in (4.32) ist F,; bereits nur abhéingig von
|A11| € RT. Alle anderen A,,; werden aufgeteilt, sodass sich [143]

Bpg = P" - Fpp (JA11],Re (412P72) ,Im (A12P7?) ... ,Re (A4 P7Y) ,Im (4 P7Y),...)  (4.33a)
bzw. mit der Aquivalenz

Ay P~ 4 A% P!

Re (A P7") = 5 (4.33b)
Ay Pt — A* P!
Im (Aan*l) = % (4.33¢)
j
die Form [139]
By = P Fop (JAn1|, A1aP72 AL P? L Ay P AL P L) (4.33d)

ergibt. Durch diese Aufteilung sind F},; analytische Funktionen in all ihren Argumenten [117].

Im PHD-Modellansatz von Verspecht und Root [139] wird weiterhin angenommen, dass nur ein Grof-
signal auftritt und alle anderen Eingangssignale am nichtlinearen N-Tor aus Abb. 4.3 klein gegeniiber
diesem Grofiignal sind. Als das Grofsignal wird meist die Fundamentale am ersten Tor definiert, d. h. es
gilt fiir die Fourier-Koeffizienten aus (A.7a)

‘A11| > ‘Anl| v (n,l) #* (1, 1). (4.34)

Der Systemzustand, den das Grofssignal in Verbindung mit dem DCOP hervorruft, wird als Grofssignal-
arbeitspunkt - englisch: large signal operating point (LSOP) - bezeichnet. Darin sind die nichtlinearen
Effekte harmonische Verzerrung und Kompression sowie die Verschiebung des DCOP, auch DC-shift
genannt [107], infolge der Grofisignalanregung beriicksichtigt. Jeder Spektralanteil im LSOP wird folglich
iiber die Beschreibungsfunktion (4.32) ohne Kleinsignale A,; =0V (n,1) # (1,1)

Bukisop = P+ Four (|A11],0,...,0). (4.35)

beschrieben. Durch das Hinzufligen der weiteren Signale A,; ¥V (n,l) # (1,1) unter der Annahme in
(4.34) konnen die Einflisse dieser Kleinsignale unabhéngig voneinander dem LSOP spektral iiberlagert
werden. Mathematisch gesehen, werden die spektralen BF (4.32) im LSOP mit einer mehrdimensionalen
Taylor-Reihe, die nach der ersten Ordnung abgebrochenen wird, entwickelt. Da hierfiir die komplexen
Funktionen F,,; partiell abgeleitet werden, miissen sie analytisch [36, 53] in Bezug auf alle Kleinsignale
A, sein, was durch die separate Betrachtung der komplex Konjugierten A, in (4.33) gewahrleistet
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wurde. Die Phasennormierung in (4.32) erfordert, dass der Phasor P~! mit beriicksichtigt wird. Dadurch
ergibt sich mit (4.35) und

Fotesor = Four (JA11] .., APl AR PHL | (4.36)
(]A111,0,...,0)
die lineare Approximation von (4.32) zu [117, 150]
N L
[ OF OFmik
Bk =~ By, MKLSOP An Pk—l MRLSOP A * Pk+l 4.37
k kLsop T ;l_l (aAan 1 l + 8A* P+l nl ( )
ezlEl
(n,l)#(1,1)
Die partiellen Ableitungen werden durch die X-Parameter
() OFmkes
X’rnk nl(|A11D 814 ;)21; ) (438&)
(T) OFmkisor
Xt (| A11]) = DA pH (4.38b)
und der Grofsignaleinfluss durch den X-Parameter
X521 An]) = Four (|A11],0, ..., 0) (4.38¢)
ersetzt, sodass sich aus (4.37) die neue Schreibweise
R (AP + ZZ ( (AN ) A PP X T (A1) A, Pk“) (4.39)
n=1[=1
——
(n,D)#(1,1)

ergibt. Die eingefiihrten X-Parameter der Fundamentalfrequenzen (k,! = 1) gehen fiir eine Kleinsignal-
betrachtung in die linearen S-Parameter aus (2.15) {iber bzw. verschwinden [116, 117]

x$(An)

= Sm1, 4.40
|[Anl=0 A1 ' (4.40a)
im XS L (An]) = S V> 1, (4.40D)
|A11111|n Xml n1(|A11D (440C)

Die einzelnen spektralen Einfliisse im PHD-Ansatz sind fiir das Beispiel B, = P Fp(|A11], A12, A13)

By = erk)Pk —&-XSLHAHP’“ ? ng) 12 Pk+2 +X7<nk 12A13Pk - Xr(yﬁ)leTstH (4-41)
——
Bmkpsop Bikiy Brikyg

in Abbildung 4.4 dargestellt. Darin sind die einzelnen Eingangssignalanteile am Tor 1 in der iiblichen
spektralen Aufteilung nach Betrag und Phase gezeigt. Ein resultierendes B, ist als prinzipielle Zeiger-
addition der einzelnen Anteile von (4.41) in der komplexen Ebene veranschaulicht. Der LSOP-Anteil
Bikisop ist dabei in griin und die Einfliisse der Kleinsignale A1 bzw. A3 sind in blau (Bjk,,) bzw. rot
(Bmk,s) dargestellt. Die Anteile der Kleinsignale By, sind dabei jeweils in den Einfluss von A,,; und
A?, unterteilt.

An dieser Stelle sei angemerkt, dass theoretisch eine Beschreibung der DC-Komponenten B, iiber
die X-Parameter anFO), ang , und anTO)nl moglich ist, um so den DC-shift [107] zu beriicksichtigen.
Aufgrund der Linearitiit der Heaviside-Transformation (A.1) bzw. (A.7) kénnen daraus die Gleichstrome
und -spannungen am Tor m berechnet werden. Bei niedrigen Frequenzen lassen sich diese allerdings auch

ohne den Einsatz der Streuvariablen messen. Daher werden in [117, Abschnitt 3.2.2] X-Parameter zur
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| A1 (w)] Im (B
A A
T)
Xff;i,mAl:st’_g
T * :
X Binkis X 10 AT PP

1 2 3'0%0 Bk Bk
¢A1(w)
A ®

ka,mAl?Pkf2
Bmk’Lsc)P
1 2 3 2 Re (B,

Abb. 4.4.: Harmonische Uberlagerung im PHD-Ansatz [139]

Beschreibung der Torstrome anF I), ng) oy und -spannungen X,g U), anzlz y eingefiihrt. Diese sind nur

notig, wenn die Tore eine Gleichstrom- und/oder -spannungsversorgung erhalten. In dieser Arbeit wird
zugunsten der Einfachheit auf diese DC-Betrachtung verzichtet, da sowohl DC-freie Quellenspannungen
(A.2), (A.4) als auch gleichstromentkoppelte Toreingéinge angenommen werden.

Die einzelnen X-Parameter aus (4.38) sind neben dem explizit gezeigten |A;1| noch vom DCOP und
der Fundamentalen wy abhingig (vgl. (4.28)). Daher miissen sie nur in Abhéngigkeit dieser Parameter
bestimmt werden. Nach welchen Prinzipien dies in der Praxis erfolgen kann, zeigt der néachste Abschnitt.

4.3. Bestimmung der X-Parameter

In Abschnitt 1.1 der Einleitung dieser Arbeit wurde bereits darauf eingegangen, dass frithe Ansétze einer
Erweiterung der S-Parameter fiir nichtlineare Zwei- oder N-Tore - insbesondere bei der Berticksichtigung
von HD und IM - Probleme mit der messtechnischen Umsetzung hatten. In der linearen Messtechnik
werden die S-Parameter nur iiber ein Verhéltnis der Streuvariablen bestimmt. Erst die Erweiterung der
verfiigharen VNA zu VNNA bzw. LSNA und NVNA sowie deren kommerzielle Verfiigbarkeit inkl.der
notigen Kalibrierungstechnik ermdoglichte eine messtechnische Erfassung der absoluten Streuvariablen im
nichtlinearen N-Tor [112, 117, 133, 141].

In diesem Abschnitt werden zwei unterschiedliche Methoden erldutert, mit denen die X-Parameter in
(4.38) aus Messdaten berechnet werden konnen. Die erste ist die sog. Frequenz-Offset- [114, 117] und die
zweite die Phasen-Offset-Methode [45, 117]. Die Frequenz- und Phasen-Offset-Methode besitzen jeweils
Vor- und Nachteile in realen Messumgebungen. Da sie beide gleich viele Messungen erfordern, finden
beide Anwendung [117]. Dem Verfasser dieser Arbeit stand weder ein geeignetes Messgerit - LSNA oder
NVNA - noch der Simulator Advanced Design System (ADS) [61] von Keysight, in dem die X-Parameter
implementiert sind, zur Verfiigung. Stattdessen wurden in dieser Arbeit die theoretischen Prinzipien bei-
der Methoden in Verbindung mit Frequenzbereichssimulationen auf Basis der HB aus Cadence Virtuoso
Design Framework verwendet.

4.3.1. Frequenz-Offset-Methode

Bei der Frequenz-Offset-Methode [114, 117] wird dem Grofsignal A;; bei wy ein Kleinsignal A,,; bei
w; =1 -wg + € tberlagert. Durch den mdoglichst kleinen Frequenz-Offset € < wy werden die resultierenden
spektralen Uberlagerungen im Ausgangsspektrum als separate Intermodulationsprodukte

Winix = kwo + Aw; = kwo + AMlwp +€) mit k, A € Z (4.42)
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= A |Bm1LSOP
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Abb. 4.5.: Spektraldarstellung zur Frequenz-Offset-Methode

erhalten, was in Abb. 4.5 dargestellt ist.
In Tab. 4.1 sind fiir [ = 2 beispielhaft zugehorig zu den X-Parametern die Werte von « gezeigt. Durch

die Kleinsignalannahme (4.34) lassen sich die Seitenbénder tiber A = £1 begrenzen. Aus diesen kénnen
S

anschliefiend die zugehorigen X-Parameter der Kleinsignale berechnet werden, genauer gesagt X~ .l AUS
den oberen Seitenbéndern kwg + € [114, 117]
X8 = % (4.43a)
und Xr(r:sc),nl aus den unteren Seitenbdndern kwg — €
(T) Bni_ (4.43b)

mk,nl - AankJ,-l .

Dariiber hinaus kénnen aus den Harmonischen k - wg die X-Parameter des LSOP X (F) berechnet werden

mk

X5 = Brokesor PF. (4.43¢)
Sofern die Phase des Grofisignals ¢4,, = 0 bzw. P = 1 ist, vereinfachen sich diese Ausdriicke. Durch den
Frequenzoffset € konnen zwar die einzelnen Anteile an (4.39) unabhéngig ermittelt werden. Allerdings wird
dabei davon ausgegangen, dass die ermittelten X-Parameter st,i’nl und X,(nTk)m denen des Grenzwerts
€ — 0 entsprechen. In der Messtechnik muss daher ein Kompromiss zwischen einem mdglichst kleinen
Offset € und den damit verbundenen langeren Messzeiten durch grofere Einschwingzeiten der verwendeten
Filter [117] und dem zwangslaufigen Fehler bei zu grofem e eingegangen werden. Dieser Kompromiss ist
fiir jedes nichtlineare System unterschiedlich zu bewerten. In manchen Frequenzbereichsimulatoren, wie
z.B. der HB, konnen - aufer fiir A,1, n # 1 - die einzelnen Spektralanteile auch ohne Frequenzoffset,
d.h.e = 0, ermittelt werden, was in dieser Arbeit ausgenutzt wird.

4.3.2. Phasen-Offset-Methode

Eine zweite Moglichkeit die X-Parameter zu bestimmen besteht in der Phasen-Offset-Methode [45, 117],
die vom Prinzip eine numerische Weiterentwicklung der grafischen Methode von Mazumder und Puije
[77] darstellt. Zunéchst wird hier das System nur durch das Grofsignal A;; angeregt. Aus den gemessenen
Brikysor 1assen sich die Grofssignalparameter X Sk) = Bukisop P~F berechnen. AnschlieRend wird je ein
Kleinsignal A,,; ohne Frequenz-Offset € bei ganzzahligen Vielfachen der Fundamentalfrequenz [ - wy dem
Grofssignal Ap; iiberlagert. Durch Subtraktion der Grofisignalantwort von der Gesamtantwort kann der
Einfluss des Kleinsignals A,,; erhalten werden

Bmknl = Bmk - Bkasop' (4.44&)
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Tab. 4.1.: Spektralanteile von By, (w) der Frequenz-Offset-Methode (4.42) und zugehorige X-Parameter

Bo(Wmix) | wmix k | A | X-Parameter X fn)k
Bno, Ot+e |21 X5 02
B wp—€ | 3| -1 XT(VRM

Binivsor Wo 110 x &)
Bpi, | wote |-1|1 X8
Buo. | 2wo—e| 4 |-1 X

Binaisor 2w 210 X,(:;)
Brma, 2wo+e | 0] 1 Xv(z),m
Bps_ | 3wo—€| 5 | -1 XS

Bmsisor | 3wo | 3]0 x!F)
Bus, |Bwo+e| 1|1 X&)

(T)

mk,nl
tens zwei unterschiedliche Werte fiir das Kleinsignal A,; = |A,;|e/®4n eingestellt werden. In der Pha-
sen-Offset-Methode wird dies iiber unterschiedliche Phasen ¢4,, des Kleinsignals erreicht. Fiir M > 2
unterschiedliche Phasen ergibt sich ein Optimierungsproblem, das z. B. mit der Methode kleinster Feh-
lerquadrate gelost werden kann, wodurch der Einfluss von Ausreiffern in den Messergebnissen minimiert
wird. Es ergibt sich ein {iberbestimmtes Gleichungssystem der Form

Damit die beiden Kleinsignalparameter XS ,3 oy und X berechnet werden kénnen, miissen mindes-

An Pk—l A* Pk+l
H nht X5 (1 Au) B
: ’ - : , (4.44D)

X(T) A
mk:,nl(‘ 11|) Bmknz,M

Anl7MPk_l A:l,MPk-H
das sich mit Hilfe eines geeigneten Algorithmus 16sen lésst. In dieser Arbeit wird dafiir die Methode
der kleinsten Fehlerquadratsumme [6, 30] in MATLAB verwendet (vgl. dazu auch Abschnitt 7.2.5). An-
schlieffend werden die berechneten X-Parameter in einer MATLA B-Structure fiir die weitere Verwendung
gespeichert. Die berechneten X-Parameter werden in den kommerziell verfiigharen Lisungen in einem
einheitlichen Format mit der Dateiendung .znp gespeichert [117], wie es fiir lineare S-Parameter mit
dem Touchstone-Format .snp [58] {iblich ist. Dabei kommt schnell eine riesige Anzahl an X-Parametern
zusammen - je nach Anzahl der eingestellten Parameter, wie zum Beispiel des DCOP, der Fundamen-
talfrequenz wy oder der Grofsignalamplitude [A;;|, der Anzahl der Tore N sowie der Anzahl L, der
beriicksichtigten Frequenzen an jedem Tor aus (A.2).

4.4. Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde ein kurzer Uberblick iiber den mathematischen Hintergrund der X-Parameter
gegeben, die sich in den letzten Jahren als kommerziell verfiighare Erweiterung der S-Parameter fiir stark
nichtlineare N-Tore etabliert haben. Die X-Parameter basieren auf dem Prinzip der mehrdimensionalen
Beschreibungsfunktion (BF). In der gesamten zugrunde liegenden Literatur [114, 139, 140, 142-150]
wird allerdings nie der Zusammenhang zur aus &lterer Literatur bekannten quasilinearen Einton- und
Zweiton-BF (vgl. z. B. [40]) hergestellt. Dies wird daher in Abschnitt 4.1 erstmals getan. Da die mehrdi-
mensionalen BF fiir mehrere Eingangssignale nicht mehr zu bestimmen sind, wurde mit dem PHD-Ansatz
in Abschnitt 4.2 eine Moglichkeit zur Linearisierung der BF betrachtet. Dabei wird ein Signalanteil als
sehr grofs gegeniiber den anderen Signalanteilen angenommen, das den sog. LSOP festlegt. Dieser wird
durch die X-Parameter X'*) beschrieben. Alle weiteren auftretenden Signalanteile werden als kleine St6-

mk
rungen des LSOP betrachtet und durch die X-Parameter X ) und X\ beriicksichtigt. Diese konnen

mk,nl mk,nl
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4.4. Zusammenfassung

folglich auch als Empfindlichkeitsfunktionen des N-Tors auf diese kleine Storung interpretiert werden.
Abschliefend wurden zwei unterschiedliche Methoden zur Bestimmung der X-Parameter aus Mess- bzw.
Simulationsdaten gezeigt. Die so gewonnenen X-Parameter konnen als Verhaltensmodell gespeichert wer-
den und in System-Level-Simulationen zur Beschleunigung des Entwicklungsprozess eingesetzt werden.
Aufierdem gibt es erste Ansitze einer Verwendung als analytisches Entwurfswerkzeug [33, 92-98].

Im nachfolgenden Kapitel soll die wesentliche Aussage der X-Parametererfinder ausfiihrlicher betrach-
tet werden als das in der zugehdrigen Arbeit mit dem Titel Describing Functions Can Better Model Hard
Nonlinearities in the Frequency Domain than the Volterra Theory [142] geschehen ist. Dabei wird ein
direkter Vergleich der X-Parameter dieses Kapitels mit den Volterra-reihenbasierten S-Parametern [157]
aus Kapitel 3 durchgefiihrt. Letztere hatten in der Betrachtung von Verspecht [142] keine Beachtung
gefunden. Aus den gewonnenen Erkenntnissen dieses Vergleichs sollen darauffolgend Moglichkeiten zur
Erweiterung der X-Parameter untersucht werden, wodurch entweder die Modellgenauigkeit erhdht oder
die gesamte Modellkomplexitéit verringert werden kann.
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte
S-Parameter im Vergleich

In Kapitel 3 wurden die Volterra-reihenbasierten S-Parameter als Erweiterung der linearen S-Parameter
und in Kapitel 4 die X-Parameter, die auf der mehrdimensionalen Beschreibungsfunktion (BF) fundieren,
eingefiihrt. Dieses Kapitel soll als Fortsetzung von [160] genauer untersuchen, welche Gemeinsamkeiten
und Unterschiede die beiden Ansétze besitzen. Dazu werden zunéchst die mathematischen Zusammenhén-
ge der beiden Ansétze betrachtet und anschlieffend anhand eines Beispiels diskutiert. Bereits im Anhang
[142] seiner Dissertation stellt Verspecht [141] fest, dass die BF starke nichtlineare Systeme im Frequenz-
bereich besser charakterisieren kénnten als die Volterra-Reihe. Allerdings nutzt er in dem rudimentéren
Vergleich nur den bestehenden VIOMAP-Ansatz seiner Kollegen Verbeyst und Vanden Bossche [135,
136]. Wie der Name Volterra input-output map (VIOMAP) vermuten lasst, handelt es sich dabei um ein
Black-Box-Modell, das der Volterra-Reihe dhnlich ist. Allerdings erlaubt erst die Betrachtung der Vol-
terra-Reihe, wie sie in diesem Kapitel durchgefithrt wird, ein besseres mathematisches Verstandnis der
Zusammenhénge. Im Anhang B von [117] wird ein dhnlicher Vergleich durchgefiihrt. Jedoch wird auch
hier weder der Ansatz von Weiner und Naditch [157] (vgl. Kapitel 3) beriicksichtigt noch wird die géngige
Notation der Volterra-Reihe verwendet. Stattdessen wird ein Ansatz von Peyton Jones und Billings [101]
zitiert, der die urspriingliche BF [40] als Quasilinearisierung mit der Volterra-Reihe in Verbindung bringt,
was ebenfalls bereits von Chua und Ng [27] beispielhaft gezeigt wurde. Am Ende dieses Kapitels werden
die gewonnenen Ergebnisse restimiert und die Moglichkeiten zur Erweiterung der X-Parameter in den
nachfolgenden Kapiteln genannt.

5.1. Mathematische Zusammenhange beider Ansidtze

Die X-Parameter basieren auf der Linearisierung der spektralen BF héherer Ordnung fiir nichtlineare, zei-
tinvariante N-Tore nach dem PHD-Modellansatz [139]. Wie sich in Abschnitt 4.2 inkl. Anhang A.1 zeigte,
werden in diesem Ansatz alle Strome und Spannungen als periodisch angenommen, sodass sie durch ihre
komplexe Fourier-Reihe bzw. -Koeffizienten représentiert werden konnen [145]. Folglich werden Eingangs-
signale nur an ganzzahligen Vielfachen einer Fundamentalfrequenz wqg beriicksichtigt. Weiterhin wird das
fundamentale Eingangssignal am ersten Tor A, als einziges Grofsignal angesehen. Der Systemzustand
infolge der Grofssignalanregung A;; wird als Grofisignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating
point (LSOP) - bezeichnet, der sowohl die Fundamentalantwort als auch die harmonische Verzerrung
bertiicksichtigt. Zusétzliche Eingangssignale A,,; am Tor n und der I-ten Harmonischen, d. h.[-wg, werden
als klein gegeniiber A;; betrachtet. Dadurch kann deren Einfluss auf den LSOP als lineare Uberlagerung
angesehen werden. Mathematisch handelt es sich beim PHD-Ansatz um eine Taylor-Reihenentwicklung
der mehrdimensionalen spektralen BF (4.28), wodurch sich der Name polyharmonische Verzerrung ab-
leitet. Als Ndherung fiir die resultierenden Streuvariablen B,,; am Tor m und der k-ten Harmonischen
k - wo werden iiber die Modellgleichung (4.38)

N L,
S — * ;
B = X ([Au) PP+ 33 (XS4 Au PP+ X (A A7 PR

n=1[=1
——
(n,0)#(1,1)
beschrieben, worin die X-Parameter anFk) , XSBC . ¢ 7(732 n dber A;; vom LSOP abhingen. Infolge einer

Phasennormierung P = e?411 (4.31) beschriinkt sich die Abhingigkeit in (4.38) auf den Betrag |A;1].
Als zweiter Ansatz, nichtlineare Zweitore mit Hilfe von Streuvariablen bzw. -parametern zu beschreiben,

wurden in Kapitel 3 der Volterra-reihenbasierte Ansatz von Weiner und Naditch [157] aus dem Jahr 1976

betrachtet. Insbesondere in Abschnitt 3.2 wurde gezeigt wie diese nichtlinearen S-Parameter fiir den in
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

dieser Arbeit wichtigen Fall der polyharmonischen Anregung in (3.14) bzw. (3.22) genutzt werden konnen,
um die reflektierten Streuvariablen am Tor m bei der k-ten Harmonischen B,,; zu berechnen. Aus dem
allgemeineren Fall in (3.13) wird fiir den angepassten Fall und identische charakteristische Impedanzen
an allen Toren, d.h. Z; = Zy und Zy, = Z,

2Hs 1 (liwo) — 1 m=1ANd=1
Sm1,a(liwo, - - . lawo) =4 _, ' £1 ) (5.1a)
247072 ms,d(llw()a ceey ldwo) sonst,
1 /d
Sm;ld (Z1WO7 ceey ldwo) = 27 (q) Sml’d(llo.)o, ceey ldw()) (51b)
und
d
Bm’d(llo.)o + ...+ ldwo) = Sm;ld(llo.)o, ey ldwo) H Allp~ (510)
p=1

Durch Summation aller Anteile bis zur maximalen Ordnung D an der Frequenz kwy, die die Bedingung
liwo + -+ - + lgqwo = kwp aus (3.23c) erfiillen, ergibt sich als Volterra-Reihennéiherung

D d
Bmk ~ Z Z Sm;ld (lle, . ,ldwo) H Allp- (51d)
p=1

d=11l1++lg=k

Nachfolgend wird betrachtet, wie die Modellgleichungen zusammenhéngen bzw. welche Unterschiede be-
stehen. Dazu wird zunéchst anhand der Eintonanregung iiber das Grofisignal A;; ein Vergleich der

Grofssignal-X-Parameter X 7(5,2 zu den Volterra-reihenbasierten S-Parametern durchgefiihrt, der anschlie-
Bend fiir eine Zweitonanregung auf die weiteren X-Parameter X 7(: ,;nl und X r(nT k)’nl erweitert wird. Anhand

eines Beispiels werden Vor- und Nachteile der beiden Ansétze herausgearbeitet.

5.1.1. Eintonanregung

In diesem Abschnitt werden die X-Parameter (4.38) basierend auf dem PHD-Ansatz [139] mit den Vol-
terra-reihenbasierten S-Parametern in (5.1) anhand einer Eintonanregung am Eingangstor von Abb. 3.4

us(t) = g1 cos (wot + P, ) , (5.2)

verglichen. Das X-Parametermodell aus (4.38) besteht in diesem Fall lediglich aus dem Grofsignal-X-Pa-
rameter ng) (4.38¢c) und dem Phasor P = el?411 = eJ?®s1 (4.31)

By = X3 (|An]) PE. (5.3)

Zur Berechnung der Streuvariable B, geméf der Volterra-reihenbasierten S-Parameter (5.1) werden
alle Anteile B, 4 an kwp aufsummiert. In Tab. 5.1 sind beispielhaft bis einschlieflich der Ordnung d = 4
verschiedene Anteile By, 4 einzeln mit der Notation aus (3.26a) gezeigt (vgl.z.B.[9]). Fiir die ersten
k Harmonischen ergeben sich unter expliziter Beriicksichtigung der ersten beiden Summanden mit der
vereinfachten Notation aus (3.26b) und (3.10)

Bp1 = Syt (wo) A11 + Siis (—wo, 2{wo}) A%l 1+ 0(5), (5.4a)
Bpa = Sz (2{wo}) A3} + St (—wo, 3{wo}) A3, A%, + O(6), (5.4b)
Bins & Spias (3{wo}) ATy + St (—wo, Hwo}) AT Afy + O(7), (5.4¢c)
Bunk & Spn (k{wo }) AFy + 8,12 (—wo, (k + 1) {wo}) AfT AT + O(k + 4). (5.4d)

Aus der Definition des Phasors P in (4.31) ist Ajy = |A11|-Pund A}, = |A11]- P~ sowie AY, = |Aq|F - P*
und AN1A%L = |Ap1[F2 - P, woraus mit einem Koeffizientenvergleich von (5.3) und (5.4) die Zusam-
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5.1. Mathematische Zusammenhéange beider Ansétze

Tab. 5.1.: Summanden der Streuvariablen By, 4 aus (5.1) bis zur 4. Ordnung fiir eine Eintonanregung

q = (g-1,q1) | Kreisfrequenz | Streuvariable By, 4
d=
(1,0) —wo Sm;11 (—wo) ATy
(07 1) wo Sm;ll (w())An
d=2
(2,0) —2wo Sz (—wo, —wo) (41)°
(1,1) 0 Sm;12(—wo, wo) ATy A1t
(0,2) 2w Sz (wo, wo) A3
d=3
(3,0) —3wo S 13( wo, —wo, —wo) (Afy)°
(2,1) —wo mi13 (—wo, —wo, wo) (A7;)* A
(1,2) wo Son; 13( —wo, Wo, wo) AT ATy
(0,3) 3wp mi18 (Wo, wo, wo) A%
d=14
(4,0) —4wy Sm; 14( wo, —wo, —wo, —wp) (Af;)*
(3,1) —2wy m;14 (—Wwo, —wo, —wo, wo) (Aﬁ)g An
(2,2) 0 mi1s (—wo, —wo, wo, wo) (A%;)? A%,
(1,3) 2wo m14( —Wo, wo, wo, wo) Afy A
(0,4) 4wy Spms14 (Wo, wo, wo, wo) AT

menhénge
Xr(rljl (|A11]) = Sm;ll (wo) [A11] 4 Smi13 (—wo,2{wo}) |A11|3 + O(5), (5.5a)
X5 (|A11]) = Sz (2{wo}) [A11[* + Sy (—wo, 3{wo}) [An|* + O(6), (5.5b)
X8 (JA11]) = Smas B{wo}) [A11 > + Spaas (—wo, 4{wo}) [An|* + O(7), (5.5¢)
XE (1A = s (K{wo DA [F + Spaoesn (—wo, (k + 1) {wo})[ A1 [F+2 + O(k + 4) (5.5d)

folgen. Daraus ist ersichtlich, dass sich die Grofisignal-X-Parameter X, (F ) fiir schwach nichtlineare Systeme
als Polynom in |A;;| mit den Volterra-reihenbasierten S- Parametern. Smyld () als Koeffizienten darstel-
len lassen. Dabei ist die niedrigste Potenz immer dem Frequenzindex k entsprechend. Davon ausgehend
werden die Potenzen mit der Schrittweite 2 vergrofert, sodass abhéngig von k nur gerade oder ungerade
Polynome vorliegen. Je hoher die maximale Ordnung D der Volterra-Reihe ist desto starker nichtlinear
kann das System sein. Eine Erhéhung von D zieht allerdings einen enormen Rechenaufwand nach sich.
Da die X-Parameter immer fiir eine festgelegte Fundamentalfrequenz und verschiedene Werte |A11| be-
stimmt werden, wird meistens wie in (5.5) nur die Abhéngigkeit von |A;;| angedeutet. Folglich ist jeder
X-Parameter geméfs (4.28) eine Funktion des DCOP, der Frequenz wy und des Grofsignals |A;;]. Die
Volterra-reihenbasierten S-Parameter sind nur vom DCOP und den anregenden Frequenzen abhingig.
Wie in (5.5) gezeigt, konnen die Grofsignal-X-Parameter X (F) i iber komplexe Polynome in |A1;| mit den
Volterra-S-Parametern S,,,.14 als Koeflizienten approximiert werden.

5.1.2. Zweitonanregung

Die Ergebnisse des letzten Abschnitts zeigten, wie die Grofisignal-X-Parameter Xv(an) mit Hilfe der Vol-
terra-reihenbasierten S-Parameter beschrieben werden konnen. In diesem Abschnitt soll mit Hilfe einer
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

Tab. 5.2.: Zusétzliche Terme der Streuvariablen B, 4 aus (5.1) bis zur 4. Ordnung bei Zweitonanregung,
die vom PHD-Ansatz aufgrund des linear vorhandenen |A;s| beriicksichtigt werden

q = (g-2,9-1,q1,¢2) | Kreisfrequenz | Streuvariable By 4

d=1
(0,070, 1) 2(,00 Sm;11 (2(,00)A12

d=2
(1,0,1,0) 0 Sm;12 (—2wo, wo) AT A1r
(0,1,0,1) wo Smi12 (2wo, —wo) A12 AT}
(0,0,1,1) 3wo Smi2 (2wo, wo) A12A11

d=3
(1,0,2,0) 0 Sims13 (—2wo, wo, wo) AT AT,
(0,2,0,1) 0 Spmie (2w, —wo, —wo) (Af;)? A1z
(0,1,1,1) 2o Smis (2wo, wo, —wo) A12A7 A1y
(0,0,2,1) 4wg Smi13 (2wo, wo, wo) ATy A1z

d=4
(0,27 1, 1) wo Sm;14 (2&}0,—0}0,—(,00,600) (A’{l)Q A11A12
(0,1,2,1) 3uwo Simi1a (2wo, —wo, wo, wo) Aj; A% A
(0,0,3,1) 5wo S (2wo, wo, wo, wo) Ay A1o

beispielhaften Zweitonanregung gezeigt werden, wie die Kleinsignal-X-Parameter stli’nl und ng)’nl

ebenso mit den Volterra-reihenbasierten S-Parameter in Verbindung gebracht werden kénnen.

Wie in der Grundannahme (4.34) der spektralen Linearisierung (4.38) soll das zweite Signal als klein
gegeniiber dem Grofsignal (5.2) angenommen werden. Mit einer Uberlagerung am Eingangstor - nur
an diesem wurden in [157] sinnvolle Volterra-reihenbasierte S-Parameter definiert - bei der doppelten
Frequenz wy, = 2wq folgt mit dg; > Uso

us(t) = ts1 cos(wot + @, ) + Us2 cos(wit + @y, )- (5.6)
Mit dieser Zweitonanregung ergibt sich das X-Parametermodell aus (4.38) zu
B ~ X5 (1A ]) P+ X8 1 (1A ) A PP 2 4+ X0Y 1, (|An ) AL PR, (5.7)

worin das Kleinsignal iiber A;5 bzw. A, linear zu der Streuvariable B, beitrégt.

In Folge der Zweitonanregung miissen in der Volterra-Reihe deutlich mehr Terme als in (5.4) bzw. Tab. 5.1
beriicksichtigt werden. In Tab. 5.2 sind beispielhaft bis einschliefslich der Ordnung d = 4 verschiedene An-
teile Bpg,q einzeln mit der Notation aus (3.26a) gezeigt (vgl. z. B.[9]). Dabei wird sich zum Vergleich mit
(5.7) auf eine lineare Abhéngigkeit des Kleinsignals A5 beschrankt.

Es ergeben sich fiir die ersten drei Harmonischen der Streuvariablen B,,; unter Beriicksichtigung der
Approximation (5.5) mit der Notation aus (3.10) folgende Ausriicke

By X557 (JA1) P+ (Smaz ({200}, {—wo D[ A11| + Smirs ({200}, 2{~wo}, {wo})[Auf + ... ) A P!

+ (Smat({—2w0}, 3{wo})[An > + Sppas ({—2wo}, {—wo}, Hwo D[ A1 [” + ... ) AT, PP, 550
5.8a

Bz #X 50 (|11 ) P2 + (Smir ({2w0}) + Spns ({20}, {—wo'}, {wo D Aua]* +...) A1

+ (Spmrs ({—2wo ), A{wo )| An [ + ... ) Al P, (5.8b)
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5.1. Mathematische Zusammenhéange beider Ansétze

Buns X3 (A1) P? + (Smaz ({200}, {wo D) Av1] + Smas ({200}, {—wo, 2{wo DA * +...) A12P?
+ (Sm;ls({—mo}, 5{wo})|An|® + .. ) Al P?,
(5.8¢)

Erneut kann anhand eines Koeffizientenvergleichs von (5.7) und (5.8) gezeigt werden, wie die X-Para-
meter und die Volterra-reihenbasierten S-Parameter zusammenhéngen. Fir die Kleinsignal-X-Parameter
folgen mit der Notation aus (3.10)

XB) L(1An]) = Smaz ({200}, {—wo )| Anr] + Spmrs ({200}, {wo}, 2{—wo D[ A11 P + O(B),  (5.92)

XS§,12(|A11\) = Sy ({2w0}) + Smaas ({2wo }, {wo}, {—wo}) 411 |* + O(4), (5.9b)
X8 15(1A1]) = Sz ({200}, wo) [ A11] + Spmaa ({2w0}, 2{wo }, {~wo})|Au1[* + O(5), (5.9¢)

Xr(r?g:,m(mll‘) = Sm;l’“—l({QwO}v (k - 2){“0})|A11|k72
+ Sprrer ({2w0}, (k = Dfwo}, {—wo})|Aua|* + Ok + 2) (5.9d)

bzw.

X7(”,1T1),12(‘A11|) = Smat({—2wo}, 3{wo)|An]® + Smie({—2wo}, {—wol, 4{woP)|A> + O(7), (5.10a)

X0 15(A1]) = Smas ({—2wo}, 4{wo}) | A1 [* + O(6), (5.10b)
XS (AN = Smae({—2wo}, 5{wo})|An ° + O(8), (5.10¢)
X (1 Au]) = Sparss ({—=2wo}, (k + 2){wo DI An [F2 + Ok + 4), (5.10d)

worin sich die Restgliedordnung O(-) jeweils auf die Potenz von |A1;| bezieht.

5.1.3. Polynomieller Ansatz der Beschreibungsfunktionen

Ubertragen aus den Zusammenhingen der nichtlinearen Volterra-reihenbasierten S-Parameter und den
X-Parametern in (5.5), (5.9) und (5.10) konnen fiir eine Approximation der X-Parameter iiber ein Poly-
nom folgende Gleichungen formuliert werden:

oo

XA = Spnaznsry (b + k) {wo}, h{—wo}) [Aug |[**+* (5.11a)
h=0

XS u(Au)) = > S(mprzntie-uy (lwo, ifwot, h{—wo}, [k — U] {sgn(k — wo}) [ Ay PP HE (5.11b)
h=0

XS 001A1]) = Spnznsrsiny (=lwo, h{—wo}, (h+ k + D{wo}, ) [Agg [+ (5.11c¢)
h=0

Ahnliche Aussagen werden mit einer anderen Herleitung im Anhang B von [117] getroffen. Aus diesen
Zusammenhéngen ldsst sich schlussfolgern, dass jeder X-Parameter iiber stiickweise definierte Polynome
endlichen Grades approximiert werden kann. Dabei variiert die minimale Ordnung |x| je nach Art des
X-Parameters und der zu beschreibenden Frequenzkomponente, was in (5.11) mit h = 0 abzulesen ist.
Dies lasst sich auch iiber |s| aus der Frequenz-Offset-Methode (4.42)

Wmix = kwo + Ae = kwo + AMlwg +€) & w=k— A (5.12)

erhalten und in einer verallgemeinerten Darstellung von Tab. 4.1 wiederfinden, die in in Tab. 5.3 darge-
stellt ist. Darin sind K(XS,C)) =k, |/€\(XS,2M) = |k — | und /Q(Xf;rk)’nl) =k+1
Bei der minimalen Ordnung |x| startend werden die Polynompotenzen um zwei erhdht, sodass sich
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

Tab. 5.3.: Allgemeine Spektralanteile der Frequenz-Offset-Methode wmix = kwo + A(lwp + €) und zugehs-
rige X-Parameter

B (Wiix) Winix K A | X-Parameter X 'r(n)k
B | kwo—¢ | k+1]-1 X
Bkasop kwo k 0 Xff;g
Bk, | kwote | k—1] 1 xS

abhéngig von || ein Polynom endlichen Grades mit geraden oder ungeraden Potenzen bis zur maximalen
Potenz K € Nmit (K —x) mod 2=0

X5k (A1) = e | A + epeppalAn 12 4+ - oxe A K (5.13)
ergibt. Fiir eine Approximation der Funktionen Xy(r;)k(|A11\) miissen je M > K_TM -+ 1 verschiedene

Wertepaare (|A11], Bk, .,) aufgenommen werden. Damit lésst sich iiber (4.43) jeweils das iiberbestimmte
Gleichungssystem

(Al (A K\ [ Xr(ﬁ)lcl
: : = : (5.14)
|Ap a0 A B cx XT(,‘LLM
Ay

aufstellen, das sich mit der Methode kleinster Fehlerquadrate 16sen lasst (vgl. z. B. [6]). Der Platzhalter ()

fiir die drei Fille (F), (S) bzw. (T) in By, und auf der rechten Seite des Gleichungssystems in Xr(n)k sind
entsprechend (4.43) bzw. Tab. 5.3 zugehorig. Auf eine zusétzliche Indizierung der Polynomkoeffizienten
bzw. der minimalen Ordnung || zur Unterscheidung der unterschiedlichen Falle (F), (S) bzw. (T) wurde
zugunsten der Lesbarkeit verzichtet. Es sei an dieser Stelle daran erinnert, dass die X-Parameter komplexe
Gréfen sind, d. h. XT(,‘L),C(|A11\) € C. Folglich miissen in der Approximation iiber (5.14) die Koeffizienten
¢; € C sein, da |A11] € R.

Bei der Approximation der X-Parameter mit stiickweise definierten polynomiellen Ansédtzen ist dar-
auf zu achten, dass die jeweiligen betrachteten Intervalle A11 € [A11,minA11,max] Dicht zu grof werden.
Anderenfalls kann die Ansatzfunktion das Verhalten der X-Parameter iiber A;; nicht abbilden, ohne
grofse Fehler einzufiihren. Anhand zweier beispielhaften Darstellung soll dies genauer ausgefiihrt wer-

den. In Abb.5.1 ist der Verlauf der Groftsignal-X-Parameter Xz(lf) der Beispielschaltung aus Abb.5.3
fiir fo = 300 MHz gezeigt. Die iiber die Frequenz-Offset-Methode aus Abschnitt 4.3 bestimmten numeri-
schen Werte werden mit den aus (5.14) berechneten polynomiellen Ansétzen verglichen. Dabei wird das
urspriingliche Intervall zusétzlich in kleinere Intervalle unterteilt, deren polynomielle Ansétze ebenfalls
dargestellt sind. In der komplexen Darstellung in (a) ist zu sehen, dass der polynomielle Ansatz iiber

das gesamte Intervall im Bogen bei XQ(I;) = 0.02 4 0.1j vom numerischen Verlauf abweicht, was so in der
Darstellung des Betrags in dB (b) nicht zu sehen ist, jedoch in der Betrachtung des relativen Fehlers

X0 x0
mk,n;(nzv) mk,poly | 100 % (515)

mk,num

axi -

mit Hochstwerten von rund 6 % auffillt. Bereits eine Aufteilung in zwei Teilintervalle (7 = 2) fiihrt zu
einer deutlichen Reduzierung des relativen Fehlers. Die Polynome der Teilintervalle wurden hier ohne Ne-
benbedingung bestimmt. Um den Einfluss der Intervallgrenzen so gering wie moglich zu halten, werden
die Teilintervalle tiberlappend fiir die Approximation gewahlt. In diesem Bereich kann dann der Appro-
ximationswert mit dem kleineren relativen Fehler ausgewiihlt werden. Um einen stetigen Ubergang der
Teilintervalle zu erreichen, miisste die Berechnung des Gleichungssystems (5.14) iiber eine Optimierung
mit Gleichheitsnebenbedingung [6] erfolgen. Durch diese Bedingung wird durch das gefundene Optimum
im restlichen Intervall ein groferer Fehler begangen als durch eine unbedingte Optimierung. Daher wird

48



5.1. Mathematische Zusammenhéange beider Ansétze
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Abb. 5.1.: X-Parameter-Vergleich numerischer Datenpunkte und auf 7 = {1, 2, 3, 4} Intervalle aufgeteilte
polynomielle Ansétze aus (5.14): komplexe Darstellung Xg) (a), der Betrag ‘Xg)‘ (b) sowie

der relative Fehler der polynomiellen Ansétze (c) iiber 4g1 = |A11] - 24/ Z0.
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

hier auf eine bedingte Optimierung verzichtet. Die Polynomansétze (5.13) sind zur maximalen Ordnung
K = 7 gewdhlt, sodass pro Teilintervall vier Koeflizienten ¢; berechnet werden miissen. Eine Erhéhung der
Polynomordnung zur Verbesserung der Approximation ist aufgrund der schlecht konditionierten Matrix
Aj1, die der Vandermonde-Matrix dhnlich ist, nicht ratsam. Aus den urspriinglichen 100 numerischen
Werten von Xz(f) ergibt sich durch die polynomiellen Ansétze in Abhéngigkeit der Teilintervallanzahl T,
der kleinsten |x| und der maximalen Potenz K eine Koeffizientenanzahl

M(T, |5, K) = T (K; LI 1) . (5.16)

Im Beispiel aus Abb. 5.1 ergeben sich M.(T,1,7) = 47. Durch die Polynome kann die Modellkomplexi-
tét folglich u. U. drastisch verringert werden. Auferdem erméglicht ein Polynom durch Funktionsauswer-
tung eine schnelle Berechnung von Werten zwischen den gemessenen Stiitzstellen. Bei einer numerischen
Look-up-Table miissen Zwischenwerte iiber ein geeignetes Verfahren, z. B. lineare Interpolation, berechnet
werden.

In Abb.5.2 ist als zweites Beispiel der Kleinsignal-X-Parameter X S,)H auf dieselbe Weise dargestellt,

wie X2(I;) in Abb.5.1. Im unteren Bereich von dg = |Aj1| - 2v/Zp dhnelt der Verlauf Xl(i)lz in (a)

bzw. |X£§?12| in (b) dem von Xg). In der Mitte des Intervalls bei @1 ~ 250mV gibt es einen klei-

nen Bereich mit einem starken Betragsanstieg. Anschliefsend flacht der Verlauf ab, nimmt leicht ab, um
anschliefend erneut zuzunehmen. Der Blick auf die relativen Fehler der polynomiellen Approximations-
ansitze in Abb.5.2¢ zeigt, dass eine Erhohung der Teilintervallanzahl 7 nicht zwangslaufig zu einer
besseren Approximation fithren muss. So erstreckt sich das zweite von 7 = 3 Teilintervallen {iber den
Bereich starker Zunahme und anschliefender Abflachung. Dadurch liegt der relative Fehler deutlich iiber
dem des ersten von 7 = 2 Teilintervallen. Dieser wiederum begeht im unteren Bereich des ersten Teil-
intervalls aufgrund sehr kleiner absoluter Zahlenwerte, die in der Least-square-Approximation nicht so
AX(a| > 30%.

Aus der Betrachtung von Abb. 5.1 und Abb. 5.2 kann zusammengefasst werden, dass eine Approximati-
on der einzelnen X-Parameter {iber ein komplexes Polynom in |A11| der Form in (5.13) mdoglich ist. Dabei
sollte das Verhalten jedes X-Parameters tiber |A;1| vor der Approximation bewertet werden und in Teilin-
tervalle unterteilt werden, die nicht zwangslaufig gleich lang sein miissen. Durch eine Approximation tiber
das komplexe Polynom kénnen weitere Modellparameter eingespart werden. Wenn das Verhalten eines
X-Parameters viele Teilintervalle erfordert, dass eine kleine oder keine Modellreduktion erfolgt, kann eine
Kombination von Approximation und Look-up-Table erfolgen. Im nachfolgenden Abschnitt werden die
Erkenntnisse dieses Abschnitts anhand eines Schaltungsbeispiels diskutiert.

stark gewichtet werden, einen grofien relativen Fehler

5.2. Beispiel: LNA

In diesem Abschnitt wird anhand des Beispiels unsymmetrischer rauscharmer Verstérker - englisch: low
noise amplifier (LNA) - (vgl. z. B.[68]) in Abb. 5.3 gezeigt, welche Vor- und Nachteile die beiden Ansétze
gegeniiber dem jeweils anderen besitzen. Dazu werden die Testfélle der beiden letzten Abschnitte, Ein-
und Zweitonanregung, angewandt. Zunichst wird der LNA mit der Eintonanregung (5.2) angeregt. Die
Streuvariablen By,; werden iiber die X-Parameter in (5.3) und tiber den Volterra-reihenbasierten S-Para-
metersatz in (5.8) beschrieben. Aus der Vergleichssimulation, die mit der Harmonic Balance in Cadence

Virtuoso Design Framework gewonnen wird, kann der Grofisignal-X-Parameter X 1(? fiir jeden Wert von
|Aq1| fiber (4.43) direkt bestimmt werden. Uber eine Variation von s = |A11]-2v/Zp € [10mV, 500 mV]
werden verschiedene Datenpunkte fiir eine Approximation mit einem Polynom in |A1;| der Ordnung 7 aus
(5.11a) gewonnen. Die Koeffizienten dieses Polynoms werden mit Hilfe des iiberbestimmten Gleichungs-
systems (5.14) berechnet. Die aufwéndige Berechnung der Volterra-Reihe iiber das in Abschnitt 3.1.2
vorgestellte Verfahren ist hingegen auf die Ordnung D = 3 beschréinkt. In Abb. 5.4 sind die zugehdrigen
Simulationsergebnisse zu sehen. Fiir kleine Amplituden gy ~ |A11| sind die Verldufe der Volterra-reihen-
basierten S-Parameter und der polynomiellen X-Parameterapproximation nahezu gleich der Vergleichssi-
mulation aus Cadence Virtuoso Design Framework. Im Ubergangsbereich ab ig; = 150 mV weichen die
Verldufe von der Vergleichssimulation ab. Durch die Welligkeit des Polynoms ist dabei zunéchst sogar
der Volterra-reihenbasierte Ansatz niher an der Vergleichssimulation als die X-Parameterapproximation.
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——numerisch
T =1
T=2
AT =3
——T =4
-0.02 1 1 1 1 1 1
-0.03 -0.02 -0.01 0 0.01 0.02 0.03 0.04

-10 T T T T T T T T T

20

30

(X{f}u’ in dB

—numerisch
T=1
-60 T=2 -
AT =3
—+T =4
70 I I I I I I I I I

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

s, in 'V

(b)

70

60

rel. Fehler ‘AXS)R‘ in %
Do L =S ot
o o o o

—_
(=}

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
Ug, in 'V

(c)

Abb. 5.2.: X-Parameter-Vergleich numerischer Datenpunkte und auf 7 = {1, 2, 3, 4} Intervalle aufgeteilte
polynomielle Ansétze aus (5.14): komplexe Darstellung X {?,)12 (a), der Betrag ‘X 1(?12‘ (b) sowie
der relative Fehler der polynomiellen Ansétze (c) iiber 4g1 = |A11] - 24/ Z0.
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich
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Abb. 5.4.: |By1| iiber i1 = |A11] - 2/ Zp, Vergleich der Volterra-reihenbasierten S-Parameter und X-Pa-
rameterapproximation mit Cadence Virtuoso Design Framework.

Allerdings kénnen letztere das nichtlineare Verhalten bei groferen Signalamplituden nachbilden. Damit
die Volterra-reihenbasierten S-Parameter ebenfalls diesen Verlauf abbilden kénnen, miisste die Reihen-
ordnung weiter erhdht werden, was bedingt durch die Berechnung tiber das Kronecker-Produkt (3.11)
zu einem viel groferen Rechenaufwand fithren wiirde. Dabei ist die Konvergenz der Volterra-Reihe im
betrachteten Wertebereich stets vorausgesetzt. Ab einem bestimmten Signalwert g ist auch das nicht
mehr gewahrleistet, da der Haupttransistor M; den aktiven Bereich verldsst und sein Verhalten nicht
mehr schwach nichtlinear ist. In Abb. 5.5 ist beispielhaft die Streuvariable By; in der komplexen Ebene
vergleichend fiir vier verschiedene Werte der Amplitude s ~ |A11] und variierende Werte der Phase
®a,, €[0°, 360°] dargestellt. Der in Abb. 5.4 beobachtete Trend spiegelt sich auch in dieser Darstellung
wider.

Im Folgenden wird die Zweitonanregung aus (5.6) am Eingangstor des LNA angelegt. Daraus ergibt

sich fiir die X-Parameter der Ansatz (5.7). In Abb. 5.6 ist der Einfluss der zweiten Harmonischen am
Eingang sy ~ |A12| auf die reflektierte Streuvariable By; in der komplexen Ebene unter Variation der
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x107*
| i
AL i
= |
A=
—~ 0 B 1
g
E Ll l
Ak |
6} 1
O Cadence
—— Volterra .
- - -X-Parameter| _4 -2 0 2 4 6 8
Re(By1) in vW X0
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Abb. 5.6.: By; in der komplexen Ebene fiir sy = 120mV und verschiedene sy = 30mV (schwarz),
Gis2 = 60mV (blau), dss = 90mV (griin), tiss = 120mV (rot).
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5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

Tab. 5.4.: Zusétzliche Terme bei positiven Frequenzen der Streuvariablen B, q bis zur 3. Ordnung fiir
eine Zweitonanregung, die vom PHD-Ansatz aufgrund héherer Ordnung von |A;s| nicht be-
riicksichtigt werden

q Frequenz Bk,d

d=2
(1,0,0,1) 0 o1z (200, —2wp) Aty Ara
(0,0,0,2) 4wg Sz (wr,w1) Ay

d=3
(1,0,1,1) wo Sim:13 (—2wo, 2wo, wo) A A12A11
(1,0,0,2) 2wo S:13 (—2wo, 2wo, 2wg) Ao A%,
(0,1,0,2) 3wo Spi1s (—wo, 2wo, 2w ) Aj A2,
(0,0,1,2) 5wo Sm.13 (wo, 2wo, 2wy ) A11 A2,
(0,0,0,3) 6wo Spmi13 (=20, —2wo, —2wo) (A%)°

Phase ¢ 4,, € [0°, 360°] betrachtet. Da die LSOP aus (5.5) der beiden Ansétze leicht unterschiedlich sind
(vgl. Abb. 5.4), wurden die Verldufe zugunsten der besseren Vergleichbarkeit um die Differenz zum LSOP
der Vergleichssimulation verschoben. Fiir den vergleichsweise kleinen, festen Wert von 4g; = 120mV
ergeben sich fiir verschiedene Werte tiso = 30mV (schwarz), dgss = 60mV (blau), dss = 90mV (griin),
Gisa = 120mV (rot) unterschiedliche Ergebnisse. Fiir kleine tigo = |Aj2]| - 2+/Z, sind beide Ansitze na-
hezu identisch. Je grofer die Amplitude der zweiten Harmonischen wird desto mehr weicht der X-Para-
meteransatz von der Vergleichssimulation ab, wohingegen die Volterra-reihenbasierten S-Parameter das
Verhalten der Vergleichssimulation sehr gut abbilden kénnen. Das liegt daran, dass in der vollstdndigen
Volterra-Reihe dritter Ordnung zusétzlich zu den Termen in (5.9) bzw. (5.10) noch Terme vorhanden
sind, die mindestens quadratisch im zusétzlichen Signal A5 sind. Im Fall des Beispiels auf der Funda-
mentalfrequenz By ist dieser zusitzliche Term der sog. desentization-Anteil dritter Ordnung [9]

Bi1,des = (Sm13 (wo, 2wo, —2wo) - |A11]) [Ar2]? - P. (5.17)

In Tab. 5.4 sind weitere nicht vom PHD-Ansatz beriicksichtigten Terme dritter Ordnung aufgelistet. Auf-
grund der spektralen Linearisierung der zugrunde liegenden Beschreibungsfunktion sind die X-Parameter
(4.38) nur linear in den zusétzlichen Signalanteilen A,,;, wodurch sie den Verlauf der Streuvariablen B,
bei einer Verletzung der Annahme |A11| > |An| V (n,1) # (1,1) aus (4.34) nicht mehr folgen kénnen. In
Abb. 5.7 ist dieser Trend iiber uso am Beispiel By; zu beobachten.

In Abhéngigkeit des Kleinsignals Ajo ist der Volterra-reihenbasierte S-Parameteransatz {iber einen
grofieren Wertebereich giiltig als die X-Parameter, fiir deren Giiltigkeit die Bedingung (4.34) gelten sollte.
Andererseits ist es mit Hilfe der X-Parameter leichter moéglich das Grofssignalverhalten eines nichtlinearen
Systems in Folge der Anregungsamplitude |A11| zu beriicksichtigen, wie der letzte Abschnitt zeigte. In
Tab. 5.5 sind die Vor- und Nachteile der Volterra-reihenbasierten S-Paramter und in Tab.5.6 die der
X-Parameter zusammengefasst. In vielen Féllen sind die Vorteile des einen Ansatzes die Nachteile des
anderen und umgekehrt.

5.3. Schlussfolgerungen und Erweiterung der X-Parameter

In diesem Kapitel wurden als Fortsetzung von [160] die in Kapitel 4 betrachteten X-Parameter mit den
Volterra-reihenbasierten S-Parameter aus Kapitel 3 auf Gemeinsamkeiten und Unterschiede verglichen.
Es wurde festgestellt, dass im Falle schwach nichtlinearer Systeme - auf die die Volterra-Reihe beschréankt
ist - eine Aquivalenz der beiden Ansitze erreicht werden konnte, sofern die Ordnung der Volterra-Reihe
ausreichend grof ist. Dariiber hinaus wurden die jeweiligen Vor- und Nachteile in einer Tabelle zusam-
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Abb. 5.7.: |By1| iiber s = |A12] - 24/ Zy bei iy = 180 mV, Vergleich der Volterra-reihenbasierten S-Pa-
rameter und X-Parameterapproximation mit Cadence Virtuoso Design Framework.
Tab. 5.5.: Vor- und Nachteile der Volterra-reihenbasierten S-Parameter
Vorteile Nachteile

Amplitude der zusétzlichen Signale &hnlich
groft wie beim Grofisignal

Nur fiir schwach nichtlineare Systeme giiltig

Keine Beschrankungen der Eingangsfrequenzen

Nur fiir angepasste Zweitore sinnvoll

Genauigkeit kann durch Erhéhung der Ordnung
verbessert werden

Stark steigender Berechnungsaufwand fiir hohe-
re Ordnungen

White-Box-Ansatz ermoglicht theoretisch Be-
riicksichtigung von Schaltungsparametern

Analytische Berechnung noch aufwéndiger

Tab. 5.6.: Vor- und Nachteile der X-Parameter nach dem PHD-Ansatz

Vorteile

Nachteile ‘

Verhaltensmodell stark nichtlinearer Systeme

Amplitudenbeschriinkung |A,;| < |A11]

Lineare Abhéngigkeit der spektral iiberlagerten
Kleinsignale A,

PHD-Ansatz liasst nur ganzzahlige Vielfache
der Fundamentalen wg zu

Numerische Berechnung aus Mess- oder Simu-
lationsdaten (Black-Box-Ansatz)

Genauigkeit hdngt vom Berechnungsansatz ab
(Frequenz- oder Phasen-Offset-Methode)

Kommerziell verfiigbar in Messtechnik und Si-
mulation durch Keysight [62]

Black-Box-Ansatz beriicksichtigt keine Schal-
tungsparameter

55



5. X-Parameter und Volterra-reihenbasierte S-Parameter im Vergleich

mengefasst.

Die wesentliche Annahme des zugrunde liegenden PHD-Ansatzes ist, dass die X-Parameter nur vom
Betrag eines Grofssignals |A;1| abhéngen und alle zusétzlich auftretenden Signalanteile bei ganzzahligen
Vielfachen der Fundamentalfrequenz wy viel kleiner sind, d. h. |A,;| < |A411]. Abgeleitet aus einer allgemei-

nen spektralen Beschreibungsfunktion F),; kénnen die X-Parameter X Sk) das stark nichtlineare Verhal-
ten infolge der Grofssignalanregung, d. h. den sog. Grofsignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating
point (LSOP) -, abbilden. Die Stérung des LSOP wird iiber die X-Parameter ij,i n1 DZW. Xf:,;) y linear
in den weiteren Signalen |A,;| beriicksichtigt. Hier liegt der wesentliche Unterschied und gréﬁte Vor-
teil gegeniiber der Volterra-Reihe, die den Gleichstromarbeitspunkt - englisch: direct current operating
point (DCOP) - als Entwicklungspunkt hat und mit Reihengliedern hoherer Ordnung die Stérung des
linearisierten Systems infolge des schwach nichtlinearen Verhaltens beschreibt. Aus der mathematischen

Aquivalenz im Kleinsignalfall wurde in Abschnitt 5.1 festgestellt, dass sich die X-Parameter an)k als
komplexe, in |A11| polynomielle Funktionen approximieren lassen. Damit das stark nichtlineare Verhal-
ten des LSOP mit der Volterra-Reiha wie mit den X-Parametern abgebildet werden kénnte, miissten -
Konvergenz der Reihe vorausgesetzt - in (5.5) unendlich viele Reihenglieder hinzugezogen werden.

Fiir grofer werdende | Ay € |A11] sind die X-Parameter aufgrund der linearen Berticksichtigung |A,]
nicht mehr fahig das Systemverhalten abzubilden, wohingegen die Volterra-reihenbasierten S-Parame-
ter durch Terme héherer Ordnung von |A,;| dazu in der Lage sind. Voraussetzung dafiir ist allerdings,
dass das System schwach nichtlineares Verhalten aufweist. Es kann zwar eine Situation |Ay;| =~ |A11]
abgebildet werden, allerdings fiir nur fiir kleinere Werte |A11]| als bei den X-Parametern. Aus dieser Er-
kenntnis lassen sich die X-Parameter gezielt erweitern. Ein erster Ansatz zur quadratischen Erweiterung
der X-Parameter findet sich in einer der Vorgéngerarbeiten noch unter der Bezeichnung Hot Sao [144].
Darauf aufbauend fiihrt die Arbeitsgruppe aus Dublin um Cai und Brazil [15, 16, 18] neue Ansitze ein,
in denen weitere X-Parameter eingefiihrt werden, durch die die Kleinsignale A,; quadratisch eingehen.
Daher werden z. B. Terme der Volterra-Reihe wie S,,.13(wo, 2wo, —2wo) A11 A12A75 berticksichtigt. Aller-
dings fehlt all diesen Ansétzen die mathematische Legitimation. So werden zwar fiir die unterschiedlichen
Kleinsignale Terme héherer Ordnung eingefiihrt, allerdings werden diese unabhéngig von anderen Klein-
signalen - wie im linearen Fall - dem LSOP iiberlagert. Die Betrachtung mit der Volterra-Reihe zeigt,
dass bei mehr als einem Kleinsignal A,,; neben dem Groftsignal A;; Terme vorkommen, die die verschie-
denen A,; verkniipfen. So trégt bei Beriicksichtigung der Signale Ai5 und A;3 der Term 2. Ordnung
Smi12(—2wo, 3wy ) A A13 direkt zum Fundamentalsignal B,,,; bei. Sobald die vermeintlichen Kleinsignale
A, nicht mehr viel kleiner sind als das Grofisignal A1, gewinnen diese Terme an Einfluss, den das X-Pa-
rametermodell und auch die erweiterten Ansétze [15, 16, 18] nicht abbilden koénnen. In diesem Fall ist
eine vollstiandige Ordnungserhdhung der Taylor-Reihenentwicklung von F,,,; aus (4.28) notig. Dies wird
im nachfolgenden Kapitel 6 behandelt.

Ein weiterer Vorteil der Volterra-reihenbasierten S-Parameter ist, dass beliebige Frequenzen betrachtet
werden koénnen. Anders als bei den bisher betrachteten X-Parametern kénnen Spektralanteile, wie z. B.
Smi12 (kwo, lwi) Ay (kwo) A (lwr) mit wy # kwo und k € N, beschrieben werden, die nicht bei ganzzahligen
Vielfachen einer Fundamentalfrequenz liegen. Es existiert allerdings eine Erweiterung der X-Parameter
zur Beriicksichtigung derartiger Frequenzen, um z. B. Mischer zu modellieren [117, 166]. Diese X-Para-
meter werden fiir zwei unabhéngige Fundamentalfrequenzen in Kapitel 8 betrachtet und mit Hilfe der in
diesem und der nachfolgenden Kapitel gewonnenen Erkenntnisse erweitert.
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6. X-Parameter hoherer Ordnung

In diesem Kapitel wird die Bedingung |A1]| > [An| V (n,1) # (1,1) aus (4.34) als Grundvoraussetzung
fiir die Anwendbarkeit der X-Parameter durch Ordnungserh6hung der Taylor-Reihenentwicklung der
spektralen Abbildungsfunktion (4.27) abgeschwiicht. In der Arbeit von Verspecht [144] wird auf Basis
des Konzepts Hot-Sao - einer Vorstufe der X-Paramerter - die Moglichkeit der Ordnungserh6hung im
Zusammenhang mit der Beschreibungsfunktion (BF) F,,; genannt. In den Arbeiten von Cai und Brazil
[15, 16] wird darauf aufbauend die Ordnung des polyharmonische Verzerrung - englisch: polyharmonic
distortion (PHD)-Ansatzes erhoht und als quadratische polyharmonische Verzerrung - englisch: quadratic
polyharmonic distortion (QPHD)-Ansatz bezeichnet.

Dabei wird in [15] festgestellt, dass die Mischterme der Kleinsignale und derer komplex konjugierter,
d.h. A, A, vernachléssigt werden kénnen, wodurch eine geringere Modellkomplexitét resultiert, was
als reduziertes Polynom - engl.: reduced polynomial (RP) bezeichnet wird. In der kurz darauf erschiene-
nen Arbeit [16] wurde der komplette QPHD-Ansatz verwendet und durch einen empirisch bestimmten
Wichtungsfaktor aumk ni(|A411], L) an die Lastimpedanz angepasst. Die Lastabhéngigkeit wird im Detail
in Abschnitt 7 betrachtet.

6.1. HOPHD-Ansatz: Kleinsignale ohne Wechselwirkung

Im Folgenden soll zunéchst der Fall untersucht werden, dass nur ein weiteres Kleinsignal A,,; neben dem
Grofsignal Aq; vorhanden ist. Die spektrale Abbildungsfunktion aus (4.33) wird mit

A= Anlpil und B'm,k: = Bmkpik (61&)

in diesem Fall zu ~ o
Bmk = ka, (‘A11| ;Anla A:Ll) . (61b)

Zur Erhohung der Genauigkeit des X-Parametermodells mit grofer werdendem |A,;| mit (n,1) # (1,1)
wird anders als in (4.37) die zweidimensionale Taylor-Reihenentwicklung [80] um den Grofsignalarbeits-
punkt - englisch: large signal operating point (LSOP) - nicht nach der ersten Ordnung abgebrochen,
sondern bis zur D-ten Ordnung fortgesetzt

D d
- 1 0 -~ a -
B ~ E — — A, + — - Frokisops 6.2

T <8Anl oAy, l) frso 02

wobei o
kaLSop = ka(|A11‘ 7A7Lla A:l)

(lA11],0,0)

wie in (4.36) gilt. Der Differentialoperator aus (6.2) ist wie folgt anzuwenden

0
o - o -
(MlAnl Ry nl> Fnksor = Fmkisor: (6.3a)
n nl
1
o - 0 ~ 8ka ~ 8ka 1
G At LA Frpen, = Sombisor g Olmkisor fe 6.3b
<8Anl Sy l) fsor T g A, M 9Ar, M (6.3b)
o - o -\ 02 Foison <3 PFosos « +n 0 Fokeos =
—An P >rkzl Frkisor = mNQLSOP AELZ +2—=" L§(,:P AnlA;kLl + ?117*14520}’(14:[)2, (636)
04 047, 042, 0A0A", a(Ar,)
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d

d
o - o d\ 9F,. 0
— A+ — . F,, :§ &A q ). 6.3d
(aAnl 1 8Aj;l l> kLsop = < )8Ad qa(A:l) ( l) ( )

Die partiellen Ableitungen konnen als Erweiterung von (4.38) mit % (Z) = W ersetzt werden durch

S
XS 141D = Frkoor = X5 (140 )), (6.4a)
S 10%F,1
ank)nl(|A11|) = gﬁ, (6.4b)
nl
T2) 1 0%Fou
Xv(nk n(lAnl) = 58([17;;;?’ (6.4c)
nl
0*F,,
XS (|An ) = o, (6.4d)
0A,0A%,
d—qmq 1 6dFm
Xt (An1]) = (6.4¢)

(d—q)lq! 9A% 99(Ax )a

Durch die Substitution von (6.3d) mit (6.4e) wird (6.2) zu

D d
s sd-aTa) .
B 33 X5 (A A (A (6.5)

d=0 q=0

Daraus ergeben sich mit D = 1 fiir die bisher betrachtete Signalkombination aus dem Grofssignal Aq;
und dem einzelnen Kleinsignal A,,; aus (6.1) die X-Parameter aus (4.38), wobei die Doppelsumme iiber
n und [ wegfillt.

Sobald mehr als ein weiteres Kleinsignal in der X-Parametermodellierung héherer Ordnung beriick-
sichtigt werden soll, gibt es zwei Moglichkeiten. In der ersten kénnen die Einfliissse hoherer Ordnung
jedes Kleinsignals dem LSOP ebenso wie beim PHD unabhéngig von anderen Kleinsignalen iiberlagert
werden. Daher wird dieser Ansatz im Folgenden als polyharmonische Verzerrung héherer Ordnung - eng-
lisch: higher order polyharmonic distortion (HOPHD) - bezeichnet. So ergibt sich in (6.5) zusétzlich die
Doppelsumme iiber n und [ wie in (4.38)

Ln

D d
aa
ZZka nl : |A11|)Ad q( nl)q‘ (66)

n=11=1 d=1q=0

——
(n,0)#(1,1)

N
Bk HOPHD ~ X |A11 + Z

Mit D = 2 ergibt sich daraus der QPHD-Ansatz aus [16]

Boi.qrup ~X () (1A ) + ZZ XS0 (A A + X5 (1A Az,
n=1 (=1

(6.7)
(n)#(1,1)
+ XS (1ANDAZ, + XS (1AnD (A2 + XD (1A )| A
mknl 1) A2, mknl 11 ket (A1) [ At [

Im allgemeineren, zweiten Fall muss - anders als fiir (6.6) - angenommen werden, dass sich die Kleinsi-
gnale A,; untereinander beeinflussen und Mischterme erzeugen. Im folgenden Teilabschnitt wird gezeigt
welche Anderungen an (6.6) vorzunehmen sind, um diese Mischterme zu berticksichtigen.
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6.2. MIT-Ansatz: Kleinsignale mit Wechselwirkung
Ausgangspunkt der Betrachtungen in diesem Abschnitt ist wie im vorherigen Abschnitt die BF aus (4.33)
Bk = Font (|An1] Az, Aty Aty Ay ) (6.8)

mit der in (6.1a) eingefithrten Kurzschreibweise flnl, Bmk fiir die Kleinsignale am Tor n bei der [-ten
Harmonischen der Grundfrequenz wy.

Anders als im letzten Abschnitt sollen die unterschiedlichen Kleinsignalanteile Einfluss aufeinander
ausiiben. Daher muss die zweidimensionale Taylor-Reihe aus (6.2), die fiir jedes Kleinsignal A,y ein-
zeln im LSOP entwickelt wurde und anschliefend in (6.6) additiv {iberlagert wurde, in eine allgemeine
mehrdimensionale Taylor-Reihe mehrerer Verénderlicher iiberfithrt werden. Dazu wird im Folgenden die

Multi-Index-Notation |7, 121] fiir den Variablenvektor & = (z1,...,z) € C* verwendet:
a=(ay,...,ar) e Nk heifit ein Multi-Index, (6.9a)
ol =1+ -+ ar seine Ordnung, (6.9b)
al=aq!---ar! a-Fakultdt, (6.9¢)
x® =t aft heiftt das Monom vom Exponenten «, (6.9d)
atp=(ag£p1,...,ar+8L) Addition /Subtraktion von Multi-Indizes, (6.9¢)
olel )

Mit dieser Notation ergibt sich fiir die analytische Funktion f(x) : Ccl = C die Taylor-Reihe der

Ordnung D im Entwicklungspunkt &y = (xq,, ..., %o, ) 2u
1., o
fl) = D =0 f(wo) (@ — a0) (6.10)
le|<D

Angewandt auf die Beschreibungsfunktion (6.8) wird der Variablenvektor & = (A, A*) in zwei Teilvek-

toren mit den komplexen Amplituden der Kleinsignale A und deren komplex Konjugierte A aufgeteilt.
Fiir die Kleinsignalvektoren gilt

A:(A12?"'7Anl7"'7ANLN) und
(6.11)

~%

N
A = (A5, Ay, Ay,,) eCrh mitL:ZLn—L
n=1

wobei L,, die jeweils hochste Harmonische am Tor n des N-Tors aus (A.8) ist und die —1 das Grok-
signal Ay ausschlieft. Durch die zugehorige Aufteilung des Multi-Index ldsst sich das Monom von
umschreiben

= (A, A)=A"(A") mito=(,...,ar) und 7= (ap1,...,a21) € NE. (6.12)

Unter Beachtung der Definitionen in (6.9) ergibt sich fiir die Fakultit des Multi-Index ! = o!7! und fiir
die partielle Ableitung 0% = 9797 = (07" --- 97 =) (9,51 -+ - 92L ). Daraus folgt fiir die Beschreibungs-

funktion aus (6.8) mit dem LSOP aus (4.36) als Entwicklungspunkt, was o = 0 in (6.10) entspricht,

o, =%

1 o T 1 T
Bk = Z ﬁa 9 kaLS()PA (A ) . (6.13)
lo|+|r|<D ~ "

Durch eine Ersetzung der partiellen Ableitungen - wie in (4.38) bzw. (6.4e) - konnen mit der Notation
der Multi-Index-Taylor-Reihe (MIT) aus (6.9)ff. X-Parameter hoherer Ordnung

ST 1 o T
X( )(|A11D = ma 0 FrnkLsop (614&)

mk
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6. X-Parameter héherer Ordnung

Tab. 6.1.: Allgemeine Spektralanteile der Frequenz-Offset-Methode wmix = kwo + A(lwp + €) und zugehs-
rige HOPHD X-Parameter

B, (Wmix) Winix K A X-Parameter X 'r(n)k

Bk, kwo —2¢ | k+20 | —2 (™) (6T

mk,nl> mkmnl> *
Bk kwo—e | E+1 | -1 X'r(“r;Fk)nUX?(??l;F:L)l’
Bk, kwo k 0 X7(7]1?k)7 Xf(nsl;r,zzl’
B, kwy + € k—1 1 Xfflznl,XSkB,
Briys | hwo+2¢ | k=20 | 2 | x50 xE1
definiert werden. Mit diesen kann die BF aus (6.8) durch
Bganr ~ Y XS (An)AT(AT) (6.14b)

lo|+|r|<D

iiber einen grofsen Giiltigkeitsbereich approximiert werden, was im Folgenden als MIT-Ansatz bezeichnet
wird.

6.3. Berechnung der X-Parameter héherer Ordnung

In diesem Abschnitt werden die im Vergleich zu Abschnitt 4.3 nétigen Erweiterungen zur Berechnung
der X-Parameter hoherer Ordnung gezeigt. Dazu wird zunéchst der HOPHD-Ansatz (6.6) betrachtet.

6.3.1. HOPHD-AnRsatz

Beim HOPHD-Ansatz werden die Kleinsignale A,,; dem Grofssignal Aq1 - wie beim PHD-Ansatz - einzeln
iiberlagert. Sowohl der Abb. 6.1 als auch Tab. 6.1 ist zu entnehmen, dass die Frequenz-Offset-Methode aus
Abschnitt 4.3.1 allein nicht ausreicht, um alle Parameter des HOPHD Ansatzes zu bestimmen. Bereits
fir D = 2, d.h.dem QPHD-Ansatz aus (6.7), muss der Term ka nz|Anl|2 beriicksichtigt werden, der
ohne Frequenz-Offset e direkt dem LSOP iiberlagert ist:

Biko = Bmkrsop + Brmis = X0 (1Au]) + XS5 (141 ]) - | A% (6.15)

mk,nl

Dieser entspricht der sog.desensitization [9] in der Volterra-Reihe, mit z. B. H3(wy, lwo, —lwp) . Fiir die
Berechnung der X-Parameter erster Ordnung basierend auf dem PHD-Ansatz mittels der Frequenz-Offset-
Methode in Abschnitt 4.3.1 wird davon ausgegangen, dass A,; < Aj; gilt. Dadurch ist Bk, = Bmkisops

woraus X, (F )(|A11 |) direkt bestimmt wird. Im Fall der X-Parameter hoherer Ordnung soll die Einschran-
kung fiir die Signale A,,; nicht gelten. Zur Bestimmung des Parameters ka nl(|A11|) muss in Anlehnung
an die Phasen-Offset-Methode aus Abschnitt 4.3.2 fiir jeden Wert des GroﬁSIgnalS |A11| ein Gleichungs-
system von M > 2 unterschiedlichen Anregungen A,;mit P = konst. aufgestellt werden

1 [Apa]? B,
. ‘ .l,ll F)(lAlll) .ko,1

. . A
1 |Auar)? mk ot ([A11]) JZI

Anders als in der Phasen-Offset-Methode aus (4.44) zur Bestimmung der X-Parameter X ( ,1 ny und X (T)

veréndert eine Variation der Phase ¢4,, die Koeflizientenmatrix nicht, weshalb die Amphtude des zu-
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6.3. Berechnung der X-Parameter héherer Ordnung

A ‘Bm(w” |Bm/~"}\'s|
B
| B _| Brbrsorl g |
B | Bkea
mk_o
> w—k
—2¢ —€ 0 € 2¢ v wo

Abb. 6.1.: Prinzipbild zur Frequenz-Offset-Methode mit zwei Tonen: k-te Harmonische kwy mit Seiten-
béndern bis zur 2. Ordnung: Anteile des PHD-Ansatzes (schwarz), Anteile des QPHD-Ansatzes
(magenta)

satzlichen Signals |A,;| angepasst werden muss. Fiir M = 2 ergibt sich eine quadratische Koeffizienten-
matrix bzw.ein bestimmtes Gleichungssystem. Sofern zunichst iiber die Elntonanregung mit A;; und
A,; = 0 der LSOP BkaSOP = X(F)(|A11|) ermittelt wird, kann iiber BkaS 0 = Bmko — BkaSOP aus der
Uberlagerungsmessung mit A,; # 0 der Parameter

Bmkxs,o
[ At [?

xE0 (1An]) =

mk,nl

(6.17)

berechnet werden. Im QPHD-Ansatz kénnen die weiteren Parameter hoherer Ordnung aus der Fre-
quenz-Offset-Methode direkt berechnet werden (vgl. (6.7), Tab. 6.1 und Abb.6.1)

X8 (An) = Ve (6.18a)
nl
Bmk,
A —Z, 6.18b
mknl(‘ 11|) (A:LZ)Q ( )

Ab Ordnungen D > 3 kommen auch bei den Seitenbéndern By, , By, etc. weitere Modellparameter
hinzu, sodass hier ebenfalls ein Gleichungssystem zu 16sen ist:

A A = A ~
Ao (Al o (O Q40D g,
X . . (5T .
: : : X ([Anl) [ = : ; (6.19a)
(A;’kll,]\/f)2 (A;l,M)2|Anl,M|2 s : Bmk_g,M
- (T) -
A:Lz v AnlAna Ko ([A11]) Bk_
: [ XSEAnD | = : : (6.19b)
A:zl,M Aq*u,M|Anl7M|2 : Bok_
_ _ A -
Aua AualAual? - Xoa(l4n Bk,
(8T
: : XD (A | = . (6.19¢)
At Apm|Aum* ... . Bk, ar
] ) 5|4 )
(A (Aun)2l A ) " T)' nb Bk,
: : X ([A11]) | = : : (6.19d)
(Ania)? (Aninn)? A |? Bonkioar
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6. X-Parameter héherer Ordnung

Tab. 6.2.: Spektralanteile der Frequenz-Offset-Methode fiir eine Dreitonanregung
Wmix(A) = kwo + A1 (liwo + €1) + M (lawp + €2) zur Bestimmung der zusétzlichen X-Para-
meter des MIT-Ansatzes der Ordnung D = 2.

Bk, Wnix K A1 Aoy | X-Parameter X fn)k
g(0,0)(1,1)
Bk | kwo—€1—ex | K+ 41 | =1 | -1 T(nk )
g0, (1,0)
Bmk7+ kwo—€1+e€ | K+l -1 | —1 1 Szk T )
S(L.O)p(0,1)
Bmk+, kwo+e1—€ | k=11 + 12 1 —1 Snk T )
SO T(0,0)
Bk, kwo+e1+e | k—11—12 1 1 7(nk )

Damit auf denselben Frequenzanteil weitere Anteile fallen, muss die zugehorige Ordnung des Anteils um
zwei erhoht werden.
Alternativ kann auch im Sinne der Phasen-Offset-Methode ein Gleichungssystem mit allen X-Parame-

tern aufier den LSOP-Parametern X gk), die wie oben beschrieben zuvor bestimmt werden, aufgestellt

werden. Mit der in (6.1a) eingefiihrten Kurzschreibweise A,; und Bmknl = Bk — anFk) ergibt sich

X5 (A1)
" ~ ~ ~ X0 (An]) i
Ani A;kzl,l (Ani)? (A:l,1)2 [ Ania]? Xﬁf;?nz(lAul) Bmkusa
; ‘ : : : ; = : . (6.20)
i PN e 2 e XD An) -
Apne Aby v (Au)® (A5 00)7 (A - mk,nl Bk
ST
A X0 (1An)

Durch eine reine Variation der Phase ¢4, stehen in der fiinften Spalte der Koeffizientenmatrix A,
der konstante Betrag | A,;|?. Mittels einer zusitzlichen Erhéhung des Betrags |A,,;| werden in dem Opti-
mierungsproblem Datenpunkte beriicksichtigt, bei denen das Modell durch die Terme héherer Ordnung
dominiert wird, was folglich zu einer hoheren Genauigkeit iiber einen groferen Wertebereich von |A,,|
fiihrt.

6.3.2. MIT-Ansatz

Zur Bestimmung der zusitzlichen X-Parameter des MIT-Ansatzes (6.14) ist eine Erweiterung der Fre-
quenz-Offset-Methode nétig. Der Entwicklungsordnung der Multi-Index-Taylor-Reihe (MIT) entspre-
chend miissen dazu D verschiedene der L zusétzlichen Signale aus Ain (6.11) gleichzeitig dem Grofssignal
Aqq iberlagert werden. Damit die entstehenden Mischprodukte eindeutig zugeordnet werden kénnen, miis-
sen die unterschiedlichen Signale A,,; unterschiedliche Frequenz-Offsets bekommen w;, = l;wo + €;, sodass
sich die Mischprodukte bei den Frequenzen

D D D
wmix()\) = k'(.U() + Z )\iq = RWyo + Z /\iwli = RWo + Z )\i(liwo + Ei) (621)

i=1 i=1 i=1

ergeben, wobei k € No, I; € N, A= (A1, Aa,...,Ap), \; € Z und ‘Zi’; Ai| < D sowie k =k — 22 Al

gelten. In Tab. 6.2 ist beispielhaft fiir zwei zusétzliche Signale A= (flnll, Anlz) und der MIT-Ordnung
D = 2 dargestellt, aus welchen Frequenzanteilen die zusétzlichen X-Parameter des MIT-Ansatzes (6.14)
bestimmt werden kénnen. Abb. 6.2 zeigt die zusétzlichen Frequenzanteile des MIT-Ansatzes in griin, die
Anteile des PHD-Ansatzes in schwarz und die zusétzlichen des QPHD-Ansatzes (6.7) in magenta. Bezlig-
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A | B (Wmix) |
Bk Bk
| m ‘ ‘Bmkur, ‘ | mk_ ¢ | ‘Bmqu+ ‘
> w— k
—262 —261 —€gy —€1 0 €1 €2 261 262 v wo
—€] — €9 €] — € €3 — €] €1 + €2

Abb. 6.2.: Prinzipbild zur Frequenz-Offset-Methode mit drei Tonen: Harmonische bei kwy mit Seiten-
béndern bis zur 2. Ordnung: Anteile des PHD-Ansatz (schwarz), Anteile des QPHD-Ansatz
(magenta), Anteile des MIT-Ansatz (griin)

lich der Frequenz-Offsets €1 # €2 miissen in einer Messumgebung - wie fiir die Frequenz-Offset-Methode
flir zwei Signale in Abschnitt 4.3.1 - Kompromisse eingegangen werden. Wieder gilt fiir eine Berechnung
der X-Parameter aus einem Frequenzbereichssimulator, dass die Offsets ¢; = 0 sein kdnnen, sofern alle
Signale bei unterschiedlichen Frequenzen vorliegen, d.h.l; #1und l; #1; V4,5 € {1,...,D}.

Sofern einem Mischprodukt bei wp,jx nur ein MIT-X-Parameter zugeordnet werden kann, wird dieser wie
zuvor im PHD-Ansatz (4.43) bzw. QPHD-Ansatz (6.18) berechnet. Fiir die vier zusétzlichen X-Parameter
des MIT-Ansatzes im Beispiel aus Tab. 6.2 ergeben sich aus (6.14)

(S(UTO)T(IJ)) Bmkf,

s o (6.220
niy nia
(0,1)m(1,0) Bm
(s5DTED) _ Dmhy (6.22b)
A:LllAmz
(1,0)(0,1) Bm
(s2OTOD) _ Dmhs (6.22¢)
AnllA’tLlQ
(1,1)m(0,0) Bm
(omen) _ e (6.22d)
A’nllAle

Sobald fiir D > 2 mehr als ein X-Parameter dem Mischprodukt wpix(A) mit A = (A1, g, ..., Ap) =0 — 7
aus (6.21) zugeordnet werden kann, muss wie fiir den HOPHD-Ansatz in (6.19) ein Gleichungssystem
gelost werden, dessen Zeilen mit Bk, = B (wmix(A)) durch

S XETVAYAY) = By, (6.23)

o—T=\

gebildet werden. In dem o. g. Beispiel fiir zwei zusitzliche Signale A = (Ayg, Ais) ergibt sich fiir
Bmk++ = B (wmix(A = (1,1))

(S(Ll)T(O,O))
mk

_ o o 5
A1z Afp Az Al A2 A1, AT - X(S:’“T“’“)) Bk, 4
m

. . . (S(LZ)T(OJ))
A A 12 A A * A A2 A *
A Az Aty yAism Al A2 At AT - mk Bk s

(6.24)
Darin ist wie in (6.19) zu sehen, dass eine Erhohung der Ordnung um zwei notig ist, um weitere Parameter
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Tab. 6.3.: Spektralanteile

der

Frequenz-Offset-Methode
wmix()\) = RWo + )\1(11&)0 —+ 61) + )\1(l2&]0 —+ 62)

X-Parameter der Ordnung D = 3.

zur

fur

eine
Bestimmung der

Dreitonanregung
zusétzlichen MIT

Bk, Wiix K Al Ao X-Parameter X 751)k
T §(0,0)p(0,1) ST? g(1,0)p(1,1)
Biko | hwo—€a | k4+lo | 0 | —1 Xr(nk),nlg - 1(nk )a T(nk,n227 r(nk )7 T
T ST? §(1,0)(2,0) g0, 1) p(1,1)
By | kwo—er [ k+0 | —1] 0 | X\ X;hgl = x5 ) X8 )
S ST §(2,0)(1,0) g1, 1) P(0,1)
Bmk+0 kwo+e | k=1 1 0 Xr(nlz iy Xr(nk,nl)l = r(nk ), 7(nk ),
(s §(1,0)(0,0) ST (s(1:DT (1.0
Bmk(pr kwo+e€x | k— 1y 0 1 Xmlz,nlz = 7(nk ), X’IS’L’C,’H,?Q’ mk Y e

dem Anteil Bk, zuordnen zu kénnen. Zur tabellarischen Veranschaulichung sind in Tab. 6.3 weitere
Anteile gezeigt.

Ebenso wie fiir den HOPHD-Ansatz kann auch fiir den MIT-Ansatz die Phasen-Offset-Methode be-
nutzt werden. Dazu muss der Unbekanntenvektor des Gleichungssystems (6.20) um die zusétzlichen

X-Parameter erweitert werden. Aus (6.20) wird fiir A =

Anl =

A * A * A * A A A %
A12,1A13,1 A12,1A13,1 A12,1A13,1
Ap13= : : :
N* N* ~>k 1 A ~>k
A12,MA13,M A12,MA13,M A12,1A13,M
A A A A 2 2
Anl,l A:Ll,l (Anl 1) (A:Lm) |Anl,1|
Aune Ay (Auan? (A ) Auael?
El n ) n ’
nl, M I,M nl,M I,M nl, M

(Alg7 Alg) mlt

Ai2,14131

Aro A1z v

und ka,nl =

(%)
ka nl
(ST)
mk,nl
(T?)
mk,nl

fiir das betrachtete Beispiel das erweiterte Gleichunssystem zur Berechnung von (6.14)

(A12 Ay

A12,13)

ka,l?
Xonk13

Bmknl,l

Bmknz,M

(6.25a)

(6.25b)

Anders als beim HOPHD-Ansatz miissen Datenpunkte (fi, Bm}c,KS) in das Gleichungssystem einbezogen
werden, bei denen alle Elemente des Kleinsignalvektors A von null verschieden sein miissen, d. h. A,,; # 0.

Alternativ zur Berechnung iiber das Gleichungssystem mit allen Kleinsignal-X-Parametern X ,(msk

) kann

auch erst der HOPHD-Ansatz iiber die Vorgehensweise des letzten Abschnitts bestimmt werden und
anschlieffend kénnen die zusétzlichen MIT-X-Parameter mit Hilfe eines weiteren Optimierungsproblems
berechnet werden. Fiir das gezeigte Beispiel ergibt sich mit (6.6)
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)
S(o 1)(1,0) )
’)
)

S(o 0)p(1,1)

S(l ,0)p(0,1)

S(l 1)m(0,0)
nk

Bmkrl

Bmk}\/]

— Bk, HOPHD,

— Bk, HOPHD
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6.4. Beispiel: Klasse-C-Verstarker

In diesem Abschnitt werden die oben eingefiihrten Ansétze zur Ordnungserweiterung der X-Parameter
am Beispiel eines Leistungsverstérkers mit Source-Follower-Ausgangsstufe, wie er in Abb. 6.3 gezeigt ist,
qualitativ verglichen. Dabei kénnen iiber den Spannungsteiler Ry, R unterschiedliche Verstérkerklassen
eingestellt werden. Die Schaltung wird im Folgenden in einem Arbeitspunkt der Klasse C in Cadence
Virtuoso Design Framework aufgebaut und mit Hilfe der Harmonic Balance simuliert.

lUDD R

R, —

- :jck

Zy i . —| is
Cic F—
i Ug i Uy Rs Ry Uo l Zo
% I L X

Abb. 6.3.: MOS-Leistungsverstéarker mit Source-Spannungsteiler und Source-Follower-Ausgangsstufe.

Die Wechseleingangsspannung wird mit drei harmonischen Signalen eingestellt
us(t) = 1Us1 cos(wot + Gs1) + Usa cos(2wpt + Gg2) + Tisz cos(3wot + @g3), (6.26)

sodass die Beschreibungsfunktion (6.8) mit den Streuvariablen aus Anhang A.1 in diesem Fall zu

Bk = Foni (14111, Ava, Ay, Arg, A7 ) (6.27)

wird. Diese Dreiton-Beschreibungsfunktion wird mit den Ansétzen polyharmonische Verzerrung - eng-
lisch: polyharmonic distortion (PHD) - aus (4.39)

5 F S 1 T res
Bugpp ~ X5 (1An]) + X8 (1A Az + X5 (1AL AT,

~ i (6.28)
S T .
+ Xr(nk):,ls(lAll )A1s + Xr(nk),w(‘AllDAlsv

quadratische polyharmonische Verzerrung - englisch: quadratic polyharmonic distortion (QPHD) - [16]
aus (6.7)

Brk,qpap =Bk PHD

82 - T2 . 2
e x00, 140D A%+ X000, (40D (Ai) + XS0, (AnD146?  (629)

s? ~ T? o\ 2 ST
#2805 040 A+ X000 (40D (A) + XS0 (A 4wl
dem Ansatz reduziertes Polynom - engl.: reduced polynomial (RP) - aus [15]

B ip = Brkgrin — Xop 1o ([An]) [An? = X505 (A1) |Ass (6.30)

dem in Abschnitt 6.2 eingefiihrten Ansatz der Multi-Index-Taylor-Reihe (MIT) (6.14) fiir D = 2 und
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6. X-Parameter héherer Ordnung

A= (;112,;113)
Bmk,MIT :Bmk,QPHD

(S(lwl)T(mO)) g(0,0) (1, 1))

+ Xk (JA11]) A2 Ays + X( (|A1]) A%, ALy (6.31)
(1,0)m(0,1) (0,1)m(1,0) - -
Fx ><\A11|>A12A13+X(S ™) (A AppAus

und in Anlehnung an den RP-Ansatz mit einem multi-index reduced polynomial (MIRP)-Ansatz

Bk MIRP = Bkt — stg)lg (IA11]) [Ar2]? — ka 15 (| A11]) [Ass)? (6.32)

angenahert. Dies geschieht anhand der Ergebnisse fiir die Komponenten der Streuvariablen am Eingangs-
und Ausgangstor bei der Fundamentalfrequenz wy und der fiinften Harmonischen 5wq, d. h. By1, Bo1, B1s
und Bss. Bei diesen Frequenzen wird der Einfluss der Kleinsignalinteraktion durch einen Mischterm
zweiter Ordnung

cos(2wot + ds2) - cos(3wot + ds3) = %(cos(wot — P52 + ¢s3) + cos(bwot + dsa + Ps3)) (6.33)

besonders deutlich. In allen Simulationen gilt fiir das Grofisignal @45, = 95mV und ¢s; = 60° bei der
Fundamentalfrequenz fy = 52 = 300 MHz, woraus sich fiir ein an Z, angepasstes Eingangstor iiber (A.9)
und U,y = 204651 die komplexe Streuvariable A1 = \/%emsl ergibt. Aus (4.31) ist ersichtlich, dass

daher P = €10 fiir ein Z, € R gilt. Des Weiteren werden die Kleinsignale immer so gewihlt, dass fiir
ihre Amplituden w45 = ts3 und ihre Winkel ¢43 = —%({)32 gelten.

In Abb.6.4 werden die Betrége der untersuchten Streuvariablen |Bii], |Bai|, |B1s| und |Ba2s| in Ab-
héngigkeit der Amplituden g3 = g2 und s € [10mV,100mV] dargestellt. Der Verlauf von |Bj| in
Abb. 6.4a weist nur eine Anderung um wenige 10 mdB auf. Im qualitativen Verlauf lisst sich feststellen,
dass die MI-Ansétze iiber einen groferen Bereich nahe der Vergleichssimulation liegen als die anderen
Ansétze. Ab einer Amplitude von etwa 60 mV ist zusétzlich noch zu erkennen, dass die Anséitze QPHD
und MIT ihr Verhalten im Vergleich zu ihren RP- Pcndants dndern und nach oben abknicken. Der Un-
terschied der Ansitze besteht in den Termen XSF

mk nl
X 7(5]3 le kann es zu numerischen Problemen kommen (vgl. Abschnitt 6.3), wenn - wie in diesem Fall - der
Einfluss des Signals so gering ist, dass er in der Groflenordnung der Messgenauigkeit liegt.

Im Gegensatz dazu steht der Verlauf von |Bg;| in Abb.6.4b. Darin entspricht der RP-Ansatz (6.30)

nahezu den X-Parametern erster Ordnung aus dem PHD-Ansatz (6.28). Die Terme XS n)l (|A11]) |Ant|?
lassen den QPHD-Ansatz (6.29) und MIT-Ansatz (6.31) iiber den gesamten Bereich niiher an der Ver-
gleichssimulation liegen. Ab einer Amplitude von etwa 40mV gewinnen die Multi-Index-Terme stérker
an Einfluss, sodass dariiber hinaus der MIRP-Ansatz (6.32) ndher an der Vergleichssimulation liegt. Der
MIT-Ansatz weicht sogar fiir die héchste Amplitude g = 100mV, was grofer ist als das vermeintliche
Grofssignal ig1, nur um weniger als ein Dezibel ab.

Die Ergebnisse fiir |Bys| und |Bgs|, dargestellt in den Abbildungen 6.4c/d, weisen einen qualitativ

(JA11]) |Ani|?. Bei der Bestimmung der Parameter

ahnlichen Verlauf auf. Anders als fiir |Ba;| haben die Parameter Xm5 o1 (|A11]) | einen vernachléssigba-
ren Einfluss, da die Ansétze RP und MIRP den gleichen Verlauf besitzen wie ihre erweiterten Pendants
QPHD bzw. MIT. Letzterer ist iiber den gesamten Variationsbereich ndher an der Vergleichssimulation
als der QPHD-Ansatz, der wiederum bei grofen Amplituden der Kleinsignale den X-Parametern des
PHD-Ansatzes iiberlegen ist.

Die erhohte Genauigkeit der Multi-Index-Ansétze wird in der komplexen Darstellung von By, Bay, Bis
und Bys fiir eine Variation der Phasen ¢,2 € [0°,360°] und ¢35 = —3 @2 deutlich, die jeweils fiir sechs un-
terschiedliche Amplituden gy = g3 durchgefiihrt wurde. In Abb. 6.5a sind die Ergebnisse der Streuvaria-
blen By fiir die Amplituden o = @53 = 1 mV dargestellt. In diesem Fall ist die Annahme |A11] > |Ay]
aus (4.34) des PHD-Ansatzes [139], dass die zusétzlichen Signale sehr viel kleiner sind als das Grofsi-
gnal, mit g = Us3 K Uy erfiillt. Folglich ergeben sich fiir alle Ansétze gleiche qualitative Verlaufe.
Jedoch ist bereits hier eine konstante Verschiebung der Ansédtze QPHD und MIT gegeniiber den anderen
Ansitzen, die die Vergleichssimulation sehr genau abbilden, zu erkennen. Diese Verschiebung wird mit
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Abb. 6.4.: B, lber s, = g3 fiir feste Winkel ¢z = 7%(]552 im Verstarker der Klasse C,

Us1 = 95mV, ¢s1 = 60°, fo = 300 MHz

steigenden Amplituden in den Abbildungen 6.5b-f immer deutlicher. Wie bereits fiir die entsprechende
Amplitudenvariation in Abb. 6.4a erldutert, liefern die Terme X S?l (|A11]) |Ani]? einen phasenunabhén-

gigen Anteil, der u.U.- bedingt durch numerische Probleme - falsch berechnet wird. In diesem Fall
wurden Xﬁ% und X{?Tlé zu grofs berechnet. Durch die mit 42 = .3 wachsende phasenunabhéngige
Verschiebung der Vergleichssimulation gegeniiber den Ansétzen RP und MIRP ist ersichtlich, dass die
Terme XSTH)I (|A11]) |Ani|? nétig sind. Ohne diese entspricht der RP-Ansatz auch in dieser Darstellung
dem PHD-Ansatz. Abgesehen von der zu grofsen oder nicht vorhandenen Verschiebung sind die Multi-
Index-Ansétze in der Lage fiir grofsere Amplituden das qualitative Verhalten von Bj; abzubilden. Wie
bereits in der Diskussion zu Abb. 6.4a bemerkt, liegt die Grenze mit etwa gz = Us3 = 40mV deutlich
iiber der der anderen Ansétze.

Abb. 6.6 zeigt die Ergebnisse der komplexen Streuvariablen Bs; fiir die gleichen Amplitudeneinstel-
lungen wie zuvor. Fiir die kleinsten Amplituden g = ;3 = 1mV in Abb. 6.6a liefern alle Ansétze die
gleichen Ergebnisse und bilden die Vergleichssimulation genau ab. Auch fiir die néchstgréferen Amplitu-
den 44 = Gs3 = 5mV sind sich alle Verldufe sehr dhnlich. Fiir grofere Amplituden 4o = 443 ergeben
sich #hnliche Beobachtungen wie fiir By; in Abb.6.5. So entspricht der RP-Ansatz fiir alle betrachte-
ten Amplituden den X-Parametern 1. Ordnung (PHD-Ansatz). Beide Multi-Index-Ansétze konnen das
qualitative Verhalten der Vergleichssimulation bis etwa w0 = tis3 = 40mV abbilden. Anders als fiir By
wurden die zusétzlichen Terme des QPHD-Ansatzes X{?Tn)l (|A11]) |Ani|? ohne numerische Probleme be-
stimmt. Dies wird besonders deutlich im Vergleich zwischen den beiden Multi-Index-Ansétzen, da der
MIT-Ansatz (6.31) der Vergleichssimulationauch quantitativ nahe kommt.

In den Abbildungen 6.7 und 6.8 sind die Ergebnisse fiir die Streuvariablen By und Bss zu sehen,
die dhnliche Tendenzen aufweisen und daher gemeinsam diskutiert werden. Anders als zuvor Bj; und
By1 weichen die X-Parameter 1. Ordnung bereits fiir die kleinsten Amplituden g = ts3 = 1mV von
den anderen Ansétzen und damit auch von der Vergleichssimulation ab. Ein weiterer Unterschied zu den

Ergebnissen der Fundamentalfrequenz besteht darin, dass die Terme X Sj;)l (|A11]) |An|? fiir die durchge-
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6. X-Parameter héherer Ordnung

Tab. 6.4.: Beispielhafter Vergleich der Anzahl M der Modellparameter X S,: ) der Ordnung D = 2 und
der Linge L des Signalvektors A € CL aus (6.11), die zur Berechnung jedes B,y nétig sind.

Ansatz | Gleichung | Anzahl M
PHD | (6.28) 5
QPHD | (6.29) 11
RP (6.30) 9
MIT (6.31) 15
MIRP (6.32) 13

fithrten Simulationen keinen Einfluss besitzen, da hier B,k rp = Bmi,qrup aus (6.30) und (6.29) sowie
By mirp & Byt (6.32) und (6.31) sind. Dartiber hinaus sind die Multi-Index-Ansétze in der Lage
fiir Amplituden 159 = 53 =40mV das qualitative Verhalten von |Bis| bzw. ts = tis3 = 60mV von
| Bos| anzundhern. Der QPHD-Ansatz weicht bereits fiir 452 = @53 = 20mV von der Vergleichssimulati-
on ab.

6.5. Modellkomplexitat

In Tabelle 6.4 sind vergleichend fiir alle Ansétze die Anzahlen M der Modellparameter fiir das vorherge-
hende Beispiel dargestellt. Allgemein kénnen die Modellparameteranzahlen mit Hilfe der Kombinatorik
berechnet werden. Die Anzahl der zur Berechnung jedes komplexen Signals B, notigen X-Parameter
des PHD-Ansatzes werden linear aus der Liinge L des Signalvektors A € CL aus (6.11) und dem Grofssi-

gnalparameter X () berechnet. So gilt

mk

Mvpup (L) =1+2L, (634)

worin sich der Faktor 2 aus der Beriicksichtigung der komplex konjugierten Signalanteile aus A e CF,
d.h. den X-Parametern ank) a1 ergibt. Fiir den MIT-Ansatz aus (6.31) ergibt sich ein vollsténdiges
Kombinationsproblem mit Wlederholung

D —
Mrr(L, D) = Z (2L - 1) Zl, H 2L — 4), (6.35)
=0 d 5=

d=0

worin D die Ordnung der Taylor-Reihenentwicklung aus (6.14) ist. Beim allgemeinen HOPHD-Ansatz
der Ordnung D aus (6.6) fehlen im Vergleich zum MIT-Ansatz die Kombinationen aller Elemente aus A
und A ohne Wiederholung, die durch den Binomialkoeffizienten (QdL) bertiicksichtigt werden, aufier den

Kombinationen A,;A},, die L-mal vorkommen. Dadurch ergibt sich fiir die Anzahl

2L +d—1 2L
MHOPHD(LD)—1+2L+Z( +d >—(d>+L VY 2L>D, (6.36)
d=2

wobei sich die Einschriankung 2L > D aus der Tatsache ergibt, dass sonst der zweite Binomialkoeffizient
nicht definiert ist. In dieser Arbeit wird weitestgehend der Spezialfall der Ordnung D = 2 verwendet, fiir
den sich

MQPHD (L) = MuopruD (L, 2) =1+4+5L (637)
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Abb. 6.5.: By in komplexer Ebene fiir ¢ € [0°,360°], ¢s3 = —2¢,> und unterschiedliche Amplituden
Ugg = Ug3, Verstarker der Klasse C, 51 = 95mV, ¢4 = 60°, fo = 300 MHz
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Abb. 6.7.: Bys in komplexer Ebene fiir ¢5o € [0°,360°], ¢s3 = —%(1552 und unterschiedliche Amplituden
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ergibt. Die reduced polynomial Ansétze RP und MIRP wurden fiir die im Beispiel betrachtete Ordnung
D = 2 eingefiihrt. Thnen fehlen die Terme X (ST) (|A11]) |Ani]?, die L-mal vorhanden sind, sodass gilt

mk,nl

2
2L -1
Muirp (L) = Z ( +dd ) — L=1+2L+2L% (6.38a)
d=0
2
oL +d—1 2L
MRP(L)_Z< +d )—(2>—1+4L. (6.38b)
d=0

In Abb.6.9 werden die Modellparameteranzahlen der unterschiedlichen Ansétze fiir die Ordnung D = 2
und verschiedene Signalanzahlen vergleichend dargestellt. In dem Beispiel aus Abschnitt 6.4 mit L = 2
gibt es, wie auch aus der Tab. 6.4 zu entnehmen ist, im MIT-Ansatz lediglich 4 Parameter mehr als im
QPHD-Ansatz. Bei L = 4 ist Myrr(4) = 45 bereits mehr als doppelt so grof wie Mqpup(4) = 21 und fiir
L = 6 nahezu dreimal so groff, und zwar genauer My (6) = 91 und Mqpup(6) = 31. Bei den genannten
Zahlenwerten ist zu beachten, dass dies die Modellparameter zur Berechnung eines jeden komplexen
B,k sind. Die gesamte Modellkomplexitat errechnet sich aus der Multiplikation der Parameteranzahl
Mays jedes Ansatzes, der Anzahl der Tore N, der maximal beriicksichtigten Harmonischen K., und
der Anzahl M4,, an verschiedenen Grofssignalwerten, bei denen die X-Parameter bestimmt wurden, zu

Mges,Ans = NKmaxMAnSMA11 . (639)

Wenn anstatt M,4,, numerischer Werte fiir jeden X-Parameter stiickweise definierte Polynome in Aj;
verwendet werden (vgl. Abschnitt 5.1.3), kann die Gesamtmodellkomplexitét Mges ans nOCh weiter gesenkt
werden.

100 T T T T
— Mpup
90F —— Mqpup
Mgp i

(09}
(e}
T

— Myt

— Myirp

Anzahl M der Modellparameter X & ")

Lange L des Vektors A

Abb. 6.9.: Vergleich der Modellparameteranzahlen M der unterschiedlichen X-Parameteransétze fiir ver-
schiedene Anzahlen der zusétzlichen Signale L € {1,2,3,4,5,6} und der Ordnung D = 2.

6.6. Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden verschiedene Ansétze zur Erweiterung des X-Parametermodells, das auf dem
PHD-Ansatz (vgl. Abschnitt 4.2) basiert, unter dem Oberbegriff X-Parameter hoherer Ordnung einge-
fithrt und qualitativ verglichen. Im PHD-Ansatz [139] wurden die zugrunde liegenden spektralen Be-
schreibungsfunktionen F,;, im sogenannten LSOP (4.36) mittels Taylor-Reihe linearisiert [150] und da-
her in diesem Kapitel als X-Parameter 1. Ordnung bezeichnet. Im Giiltigkeitsbereich der Linearisierung,
d. h. fir kleine zusétzliche Signale A,,; geméfs (4.34), konnen die Einflisse jedes Kleinsignals dem LSOP
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6. X-Parameter héherer Ordnung

additiv tiberlagert werden. In Kapitel 5 wurde festgestellt, dass der wesentliche Vorteil der X-Parameter
gegeniiber der Modellierung mit der Volterra-Reihe in dem LSOP als verwendeten Entwicklungspunkt
liegt. Die Einschréankung der zusétzlichen Signale |A,;| < |A11]| ist fiir die lineare Berticksichtigung der
zusétzlichen Signale A,,; erforderlich.

In [15, 16] wurden zwei Ansétze vorgestellt und in Abschnitt 6.1 genauer betrachtet, die der Linearisie-
rung quadratische Terme hinzufiigt und so den Giiltigkeitsbereich des zugehorigen X-Parametermodells

erweitert. Dabei wurden die zusétzlichen Kleinsignale A,,; separat betrachtet und die analytische Be-
schreibungsfunktion F,x (|A11| ,/L,,l, A;ﬁ) nach dem quadratischen Term abgebrochen. Dadurch lassen

sich nichtlineare Effckte wie z. B. die desentization - vgl.z. B. Hs(wo, lwg, —lwg) [9] - beriicksichtigen. Der
quadratischen Erweiterung aus [15, 16] mangelt es an der mathematischen Betrachtung der Modellerweite-
rung. Denn durch die Beibehaltung des Uberlagerungsgedankens des PHD-Ansatzes wurden Mischterme
der Kleinsignale, wie sie durch die Taylor-Reihe héherer Ordnung der eigentlichen spektralen Beschrei-

bungsfunktion F, <|A11| ,2112, A’{Q ey flnl, fl:;l, .. ) entstehen, nicht beriicksichtigt. Dazu zéahlen z. B.

Terme zweiter Ordnung S,,,.12 (3wo, —2wo), wie sie in der Volterra-Reihenbetrachtung aus Kapitel 5 be-
schrieben sind. Dieser einschrankende Mangel wurde im Abschnitt 6.2 mit Einfiihrung der X-Parameter
auf Basis einer Multi-Index-Taylor-Reihe (MIT) aufgehoben. Die neu eingefiihrten Terme werden insbe-
sondere dann wichtig, wenn die vermeintlichen Kleinsignale A,,; dhnlich groft werden wie das Grofssignal
Ay, das den Entwicklungspunkt LSOP der MIT festlegt. Zusétzlich zu der hoheren Modellgenauigkeit
kann noch die bessere Implementierbarkeit der X-Parameter des MIT-Ansatzes durch die systematische
Multi-Index-Notation als Vorteil genannt werden.

In Abschnitt 6.4 wurden die verschiedenen Ansétze 2. Ordnung am Beispiel eines Klasse-C-Verstérkers
fiir eine Dreitonanregung am Eingangstor verglichen. Dabei wurde deutlich, dass mit steigender Ampli-
tude der zusétzlichen Signale A, eine Erhéhung der Modellkomplexitiit sinnvoll ist. Die Ansiitze RP
und QPHD aus der Literatur [15, 16] schaffen es zwar den Giiltigkeitsbereich gegeniiber den linearen
X-Parametern des PHD-Ansatzes zu vergrofern, allerdings féllt diese Erweiterung deutlich kleiner aus
als im Fall des in dieser Arbeit neu eingefiihrten MIT-Ansatzes.

Fiir das gezeigte Beispiel der Dreitonanregung (6.26) ergeben sich die Modellparameteranzahlen in
Tabelle 6.4. Im Vergleich zu den X-Parametern 1. Ordnung mit Mpyp = 5 sind die Parameteranzah-
len Mqpup = 11 mehr als verdoppelt und Myr = 15 verdreifacht. Dem gegeniiber steht ein deutlich
groferer Giiltigkeitsbereich der komplexeren Modelle. In Abschnitt 6.5 wurden weiterfithrend die X-Pa-
rameteranzahlen der unterschiedlichen Modellansdtze in Abhéngigkeit der Anzahl L der zuséitzlichen
Signale Ay, und der Entwicklungsordnung D der Taylor-Reihe untersucht. Die RP-Ansétze verzichten
gegeniiber ihren zugehorigen HOPHD- bzw. MIT-Ansétzen auf phasenunabhéngige Terme, die u. U.zu
einer nicht zu vernachléssigen Verschiebung relativ zum LSOP fithren. Aufgrund der nur wesentlich gerin-
geren Modellkomplexitat sind die RP-Ansétze daher wenig sinnvoll. Weiterhin wurde deutlich, dass die
Modellkomplexitdten der Ansétze hoherer Ordnung sehr schnell wachsen, wobei der MIT-Ansatz deutlich
schneller an Komplexitéit gewinnt als der HOPHD-Ansatz. Daher sollte fiir jede Anwendung zwischen
geringer Komplexitit und hoherem Giltigkeitsbereich abgewogen werden. Sobald die weiteren Signale
A, nicht mehr als Kleinsignale angesehen werden kénnen, sollten weitere Modellparameter hinzugefiigt
werden.

In der Literatur finden sich vorwiegend zwei Félle, in denen weitere Grofssignale betrachtet werden.
Zum einen ist das eine lastabhéngige Betrachtung der X-Parameter, vgl. z. B. [126], und zum anderen ist
das eine Beschreibung von Systemen mit nichtproportionalen Frequenzanteilen, d. h. f # kwg mit k € N,
wie z. B. Frequenzmischer. Im folgenden Kapitel wird zunéchst untersucht, wie eine Lastabhéngigkeit mit
den X-Parametern beriicksichtet werden kann, bevor in Kapitel 8 Untersuchungen zu Frequenzmischern
durchgefiihrt werden. In [166] wurde festgestellt, dass fiir Mischer eine Abhéngigkeit der X-Parameter

von zwei Grofssignalen nétig ist, z. B. XT(an)(|A11| ,|A21]). Durch eine Erhéhung der X-Parameterordnung

kann diese in die bekannte Abhéngigkeit von einem Grofisignal Xf:,g(|A11|) iiberfiihrt werden. Durch
die Verwendung der Multi-Index-Notation wird ein Einsatz von unabhéngigen Frequenzen f # kwg mit

k € N moglich.
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7. Lastabhangigkeit der X-Parameter

Die X-Parameter, wie sie bisher in dieser Arbeit betrachtet wurden, werden in einer Messumgebung
bestimmt, die mit der charakteristischen Impedanz Zy - meist 50 Q - der Streuvariablen aus Anhang A
abgeschlossen ist. Das Haupteinsatzgebiet dieser X-Parameter ist eine Verhaltensmodellierung in leicht
fehlangepassten Zweitoren. Durch die Partnerschaft mit der Maury Microwave Corporation wurde von
Agilent Technologies, deren Messtechniksparte spéter in der Firma Keysight ausgelagert wurde, eine Er-
weiterung der Messumgebung um Load-pull-Tunern [126] ermdoglicht. So konnen die X-Parameter fiir
verschiedene Lastsituationen Zp, (vgl. Abb.7.1) bestimmt werden. In diesem Kapitel soll zunéchst disku-
tiert werden, was mit den Begriffen (Fehl-) Anpassung und Lastabhéngigkeit in nichtlinearen Systemen
gemeint ist. Anschliefiend werden verschiedene Ansétze zur Beriicksichtigung eines stark fehlangepassten
Zustands in der Berechnung der X-Parameter vorgestellt. Dabei wird die Load-pull-Erweiterung der ur-
spriinglichen X-Parameter von Root u.a. [117] und einige darauf basierende ordnungsreduzierte Ansétze
einer Gruppe der Universitdt von Dublin um Tasker [103-105, 120, 161-163] betrachtet. Ein anderer
Ansatz der Cardiff-Universitat [161-163], der sich hauptsichlich mit der Beriicksichtigung der Funda-
mentalfrequenz beschéftigt und aus dem Kanon der X-Parameter herausfillt, wird an dieser Stelle nicht
weiter verfolgt. Nach der kurzen Einfiihrung der Ansétze werden die Unterschiede in der Berechnung der
Modellparameter im Vergleich zum angepassten Fall aus den vorherigen Abschnitten diskutiert und an-
hand einer beispielhaften Untersuchung verglichen. Die Ergebnisse dieses Kapitels sind eine Fortsetzung
von [82].

Zy I
Ay

C) lUS Uy l -— Zweitor
By

Abb. 7.1.: Belastetes Zweitor mit Frequenzbereichsbezeichnungen

7.1. Anpassungsbegriff fiir (nicht-) lineare Systeme

In diesem Abschnitt wird auf die Unterschiede bei der Betrachtung von linearen und nichtlinearen Zwei-
toren fiir unterschiedliche Lastsituationen eingegangen. Dabei werden die Begriffe Anpassung und Last-
abhéngigkeit diskutiert.

7.1.1. Lineare Systeme

Wie in Abschnitt 2.2 bzw. in (2.10b) erwédhnt, besteht zwischen den Streuvariablen und der Wirkleistung
P, am Tor n ein direkter Zusammenhang P, = %(|An|2 — |B,|?). Die aufgenommene Wirkleistung wird
maximal, wenn der als reflektierte Leistung bezeichnete Anteil |B,|> = 0 ist. In diesem Fall wird von
Leistungsanpassung gesprochen. Die ist dquivalent mit der Bedingung Zy, , = Zy », d. h. die charakteris-
tische Impedanz und die Lastimpedanz des Tores n stimmen {iberein. Ist diese Bedingung nicht erfiillt,
wird von Reflexion gesprochen, die iiber die Streuvariablen charakterisiert werden kann. In einem linearen
System findet kein Leistungstransfer in andere Frequenzen statt und es kénnen z.B.in einem Zweitor
vier verschiedene Reflexionsfaktoren (vgl.z.B. [43]) definiert werden. So ist z. B. der Lastreflexionsfaktor
I'y, das Verhéltnis der eingehenden zur ausgehenden Streuvariablen am Tor 2

- Ag(w) - ZL(UJ) — Z() 1

I‘L(W) - BQ(LU) o ZL(W) + Zy - Fout(w).

(7.1)
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7. Lastabhéngigkeit der X-Parameter

Wie in Abschnitt 2.2.3 kurz angedeutet wurde, kdnnen mit Hilfe dieser Reflexionsfaktoren u. a. Anpassnetzwerke
[42, Abschnitt 2.7] oder Oszillatoren [43] entworfen werden.

7.1.2. Nichtlineare Systeme

Durch das Auftreten harmonischer Verzerrungen (HD) und Intermodulationen (IM) in nichtlinearen Sys-
temen verkompliziert sich die Beschreibung der Lastsituation im Vergleich zu linearen Systemen deutlich.
Der Impedanzbegriff harmonisch angeregter, linearer Schaltungen in der komplexen Wechselstromrech-
nung lésst sich nicht einfach tbertragen. Jedoch ldsst sich unter der Annahme einer linearen Last am
quellenfreien Ausgang des nichtlinearen Zweitors fiir jede auftretende Harmonische eine Lastimpedanz

Ug(jkin)

S A7)

VkeN (7.2a)

definieren. Daraus lédsst sich mit (A.7) fiir nichtlineare Zweitore - dhnlich wie fiir lineare Systeme - ein
Reflexionskoeffizient fiir jede Harmonische mit Zy := Zy,(jkwo)

A Zuk — 2o

Iy = = -
T Bow  Zuk+ Zo

VkeN (7.2b)

definieren, wie es z. B. in [41, Kapitel 2.4] fiir die Fundamentale und die erste Harmonische oder in [34]
verallgemeinert geschehen ist. Die Reflexionskoeffizienten jeder Harmonischen kénnen zu einer Menge

FL = {th F22, ‘e } (72C)

zusammengefasst werden, die die Lastsituation des nichtlinearen Zweitors beschreibt. Von einem an-
gepassten nichtlinearen Zweitor kann nur gesprochen werden, wenn ein ohmscher Widerstand anliegt,
d. h. wenn die Bedingung

Zye=20 € R&Ty =0 VEEN (7.2(21)

erfiillt ist. Fiir nichtlineare Lasten, die in dieser Arbeit nicht untersucht werden, ist eine derartige Be-
trachtung nicht mehr méoglich.

7.2. Modellansatze

In diesem Abschnitt werden verschiedene Ansétze zur Beriicksichtigung einer Lastimpedanz ungleich
der charakteristischen Impedanz, z.B. Z;, # Zy = 50Q), in der Berechnung der X-Parameter betrach-
tet und verglichen. Dabei wird zunéchst der allgemeinste Fall lastabhéngiger X-Parameter nach Root
u.a. [117] gezeigt. Im Gegensatz dazu stehen die Ansétze modifizierte QPHD (MQPHD) [16], parame-
trischer Grofisignalarbeitskreis - englisch: parametric large signal operating cycle (PLSOC) -[19, 20] und
ein load-pull-basierter Optimierungsansatz zur Vergroferung des Geltungsbereichs der lastunabhéngigen
X-Parameter [13].

7.2.1. Load-pull-Ansatz

Die X-Parameter basierend auf dem PHD-Ansatz (vgl. Kapitel 4) wurden urspriinglich fiir eine mit der
charakteristischen Impedanz Z; abgeschlossenen Umgebung - typischerweise Zy = 50Q - entwickelt
und messtechnisch umgesetzt. Mit der Erweiterung des Messapparates um einen Load-pull-Tuner [126]
wurde die Moglichkeit fiir die Bestimmung der X-Parameter fiir verschiedene Lastsituationen geschaffen.
In [113] wird gezeigt, in welcher Weise die Lastabhingigkeit der X-Parameter zu beriicksichtigen ist.
Darauf wird in [117, Kapitel 5.2] ausfiihrlicher eingegangen. Unter der Annahme, dass die Reflexion auf
der Fundamentalen I's; zu einem weiteren Grofisignal Ao neben Aqq fiihrt, das im LSOP beriicksichtigt
werden muss, gibt es zwei Moglichkeiten die X-Parameter zu betrachten. Entweder kann die Abhéngigkeit
iiber das entstehende Grofssignal Aoq

LSOP = {DCOP, fo, [A11], A21} (7.3a)
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7.2. Modellansétze

oder iiber den Reflexionsfaktor I'9;
LSOP = {DCOP, fo, |A11],T21} (7.3b)

ausgedriickt werden. In dem erweiterten LSOP des letzteren Falls fiihrt die spektrale Linearisierung aus
Kapitel 4.2.2 zu [117]

N L,
By, PHDNX (|A11| I21) + ZZ S;,)ml (|A1], F21)AAnz+kanl(|A11| To1)AAL,

\N_./
(n,1)#(1,1) (7.4)
1 i _
mlt A/Inl _ |:A21 F21X21 (‘A11| Fgl)i| P fur (’ﬂ,l) = (2, 1)
A, P! sonst.

Hier kénnen die Giiltigkeitsbereiche der X-Parameter iiber die Ansétze aus Kapitel 6 ebenfalls erweitert
werden, sodass sich z. B. der QPHD-Ansatz ergibt zu

N L,
~ ~ 2 ~
Burqrip ~ Bugprn + 30> X (1An] To) AAZ, + X0 (| An] Do) (AAL,)?
n=1 =1 (75)
(n,D)#(1,1)
+ XS0 ([ An |, Dan) [AAL .

Weiterhin ist I's; ein komplexer Wert _
gy = [Ta1e’?, (7.6)

wodurch die X-Parameter X )(|Ay1|, |21, ©21) von drei Parametern neben dem DCOP und der Funda-
mentalfrequenz wy abhéngen. Diese lastabhéngigen X-Parameter lassen sich wie im angepassten Fall iiber
die Methoden in Abschnitt 4.3 berechnen. Dazu wird iiber den Load-pull-Tuner der fundamentale Reflexi-
onsfaktor I'y; und dariiber der LSOP aus (7.3b) eingestellt. Zur Bestimmung der Kleinsignal-X-Parameter
wird wie im angepassten Fall tiber die Quelle Uy, ein Kleinsignal As; eingespeist (vgl. Abbildung 7.2).

Ay
C) lUSl U, l_’ Zweitor
B,

Abb. 7.2.: Zweitor mit Load-pull-Tuner und aktiver Quelle am Ausgangstor

Da fiir jede Lastsituation der Reflexionsfaktor I'y; und damit der LSOP variiert, miissen die X-Para-
meter jedes Mal neu bestimmt werden. So ist ein enormer Mess- und Berechnungsaufwand erforderlich,
um das zu charakterisierende System zu modellieren. Aufgrund der Abhéngigkeit von zwei weiteren Para-
metern (|T'21], ©21) im Load-pull-Ansatz ergeben sich beim Erzeugen eines umfassenden Modells schnell
mehrere hundert Modellparameter. Daher existieren einige Ansétze die Parameteranzahl lastabhéngiger
X-Parameter zu reduzieren, die in den folgenden Abschnitten gezeigt werden.
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7. Lastabhéngigkeit der X-Parameter

7.2.2. MQPHD-Ansatz

In einem ersten Ansatz von Cai, King und Brazil [16] wird der QPHD-Ansatz aus (6.7) modifiziert, indem
vor den quadratischen Anteilen ein lastabhéngiger Korrekturfaktor cmi ni(]A11], L) multipliziert wird

N L,
By maenn & X500 ([An ) + D>~ X8 (1A A + X5 (1 An ) 4,
n=1 =
=2
(n,)A(1,1)

ST
+amk,nl(|A11|7fL)[ mknz(\AuD z+kanz(\A11\)( )2+X7(nk,21l(|A11D|Anl|2}'

Dabei ist anzumerken, dass die eigentlichen X-Parameter dieselben sind wie im QPHD-Ansatz des an-
gepassten Falls Z1, = Zy. Mit Hilfe dieser X-Parameter wird fiir jede Lastsituation (7.2) ein Korrektur-
faktor amk ni(|A11],TL) Uber eine Fehlerminimierung aus Messergebnissen verschiedener Phasenlagen
(vgl. Abschnitt 4.3.2) gewonnen [16].

7.2.3. PLSOC-Ansatz

In den Arbeiten von Cai u.a. [17, 19, 20] wird ein Ansatz vorgestellt, in dem auf die Abhéngigkeit
der X-Parameter von der Phase des Reflexionsfaktors verzichtet wird. Allerdings flieft anders als in
dem Load-pull-Ansatz von Root u. a. [117] der Betrag der Reflexionsfaktoren bei htheren Harmonischen
I'9; VI > 1 mit in die Modellierung ein. Dadurch wird der LSOP mit den Betridgen der Reflextionsfaktoren
der jeweiligen Harmonischen

Tr| ={[Ta1],[T2zl,... } (7.8)

als Menge der Reflexionsfaktorbetrige aus (7.2c¢) zum parametrischer Grofsignalarbeitskreis - englisch:
parametric large signal operating cycle

PLSOC = {DCOP, w, |A11],|T¢|}. (7.9)

Folglich sind die X-Parameter nicht nur in einem speziellen Punkt in der tiber (7.2) beschriebenen Lastebe-
ne giiltig, sondern auf einem Kreis. Die X-Parameter kénnen auf diesem PLSOC im Sinne verschiedener
Ansétze bestimmt werden. In [17, 20] wird sowohl der QPHD-Ansatz als auch der in dieser Arbeit nicht
betrachtete Padé-Ansatz [18] durch den PLSOC-Messansatz bestimmt. Zusétzlich wird in [19] der im
letzten Kapitel verworfene RP-Ansatz verwendet. In dieser Arbeit wird im Folgenden ausschlieflich der
PLSOC in Verbindung mit dem QPHD-Ansatz eingesetzt und daher synonym verwendet

N L,
B prsoc & X (|Au ], [TL]) + ZZ ,STS;.)CM (JAu|, [T A l+kanl(|A11| TL)A;,

= (7.10)
(n0)#(1,1)

ST
+ mknz(\All\ ITL))A z+kanz(|A11\ ITL)(A5)? + Xv(nkzmz(|A11‘»|FLD|Anl|2~

Im Vergleich zu den linearen X-Parametern des PHD-Ansatzes soll hier der Genauigkeitsverlust in Fol-
ge des Verzichts der ©x-Abhéngigkeit durch die Erhéhung der X-Parameterordnung zum QPHD-Ansatz
erzielt werden. Die Parameterberechnung wird auf die gleiche Weise durchgefiihrt, wie fiir den Ansatz
im folgenden Abschnitt. Dabei liegen lediglich unterschiedliche Messergebnisse zugrunde, die iiber die
sog. zufallige (,randomized“[13, 19, 20]) Phasen-Offset-Methode erhalten werden. Daher wird die Berech-
nung nachfolgend beschrieben.

7.2.4. Lastoptimierungsansatz

In diesem Ansatz von Cai und Yu [13] wird ein X-Parametersatz bestimmt, der fiir die gesamte Las-
tebene einen minimalen quadratischen Fehler nach sich zieht. Der Berechnung iiber ein Optimierungs-
problem liegen Datenpunkte zugrunde, die mittels Variation von |I'y| und ©r, im Sinne der zufilligen
Phasen-Offset-Methode [13, 19, 20| erhalten werden. Daher stellt dieser Ansatz eine Erweiterung des
PLSOC-Ansatz dar, der fiir jedes Element der Reflexionsfaktormenge |I'1,| einen Parametersatz nach sich
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7.2. Modellansétze

zieht. Der X-Parametersatz des Optimierungsansatzes wird folglich wie im angepassten Fall fiir jeden
Wert des Grofssignals am Eingangstors A;; nur einmal bestimmt.

7.2.5. Berechnung der Modellparameter

Ebenso wie die X-Parameter im angepassten Fall aus den vorherigen Kapiteln kénnen die Load-pull-X-Pa-
rameter aus (7.4) bzw. (7.5) tiber die Frequenz- oder Phasenoffset-Methode aus Abschnitt 4.3 berechnet
werden. Im Fall der Phasen-Offset-Methode wird zunéchst der LSOP bestimmt und anschliefsend durch
Variation der Kleinsignalphase ¢ ; =~ das Gleichungssystem (4.44) aufgestellt und gelost. Sobald dieses
iiberbestimmt ist, wird daraus ein Optimierungsproblem, welches mit Hilfe der Methode kleinster Fehler-
quadrate gelost werden kann. Dadurch kann der Einfluss von Ausreifsern minimiert werden. Dieses Vorge-
hen ermdglicht ein unabhéngiges Berechnen der X-Parameter X fn)k 1 jedes Kleinsignals A,,;. Im Fall der
X-Parameter hoherer Ordnung (7.5) missen entsprechend die Anpéssungen aus dem Abschnitt 6.3 vorge-
nommen werden. Fiir die Phasen-Offset-Methode aus Kapitel 4.3.2 muss neben einer Phasen- auch eine
Betragsvariation des Kleinsignals A vorgenommen werden, damit die Berechnung der Modellparameter
hoherer Ordnung mittels (6.20) zu einem sinnvollen Ergebnis fiihrt. Diese Grundidee zur Berechnung der

Modellparameter wurde in den Ansétzen von [13, 19, 20] adaptiert. Zur Minimierung des Einflusses von
Messfehlern kann dabei auch der Grofisignal-X-Parameter X an,g in die Optimierung mit einfliefen, dessen

Wert unabhéngig vom Kleinsignal A,,; konstant bleiben sollte. Ergeben z. B. die Optimierungsergebnisse

bei der Berechnung mit A,o vollig andere Ergebnisse fiir ng) als mit A;3 so kann davon ausgegangen

werden, dass ein systematischer Fehler vorliegt. Fiir den QPHD-Ansatz ergibt sich fiir M Messwerte das
Gleichungssystem

F

X5
I 7

Lo A Ay Any Al (4507 XTT’)’” Bk

A A * A2 1 2 1 2 mk,nl
1AM Anl,M Anz,M |Api, | (Anl,M) x (5T) Bk,

das mit A € CM*N 2 € CN*! und b € CM*! umgeschrieben werden kann zu
A -x=b. (7.11b)

Die Kleinsignalmatrix A kann durch die QR-Zerlegung A = Q - R mit der orthogonalen Matrix Q €
CM*M ynd der oberen Dreiecksmatrix R € CM*N ausgedriickt werden. Da fiir orthogonale komplexe
Matrizen das Matrixprodukt mit ihrer Hermiteschen die Einheitsmatrix E = Q - Q" ergibt, folgt das
Gleichungssystem

R-z = Q"b, (7.11c)

das durch Riickwértssubstitution gelost werden kann. Obwohl dieses Vorgehen langsamer ist als die von
Cai u. a. [13, 19, 20] eingesetze Normalform, ist die QR-Zerlegung vorzuziehen, da sie bessere numerische
Eigenschaften hat [30].

Der wesentliche Unterschied zwischen den einzelnen Methoden ist wie die der Berechnung von (7.11)
zugrunde liegenden M Wertepaare (flnl, Bmk) gemessen werden. Im Load-pull-Ansatz wird das Klein-
signal A, - wie im angepassten Fall - iiber eine Quelle Us, am Tor n dem iiber den Load-pull-Tuner
eingestellten LSOP tiberlagert (vgl. Abbildung 7.2). Durch M-fache Variation des Quellensignals in Phase
und/oder Betrag konnen die unterschiedlichen Wertepaare gemessen werden. Fiir den Load-pull-Ansatz
kann auferdem der in Abschnitt 4.3.1 vorgestellte Frequenz-Offset-Ansatz zur Berechnung verwendet
werden, da durch den Load-pull-Tuner nur der LSOP veréndert wird und die zusétzlichen Kleinsignale
A, mit dem notigen Frequenz-Offset tiber die Quelle Us, aktiv eingespeist werden kdnnen.

Die Ansétze von Cai u. a. [13, 19, 20] erzeugen die unterschiedlichen Wertepaare (flnl, Bmk) allein durch
passives Load-pull-Tuning, wie es in Abbildung 7.1 dargestellt ist. Dabei wird fiir den PLSOC-Ansatz [19,

20] nur die Phase des Reflexionsfaktors bei der [-ten Harmonischen Oq; variiert, sodass die X-Parameter
des durch |T'g| festgelegten PLSOC x

mk

(|A11],|T21]) gefunden werden. Beim Load-pull-Optimierungs-
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7. Lastabhéngigkeit der X-Parameter

ansatz [13] wird zusétzlich zur Phase auch noch der Betrag des Reflexionsfaktors |I'y| verandert, um die

fiir die gesamte Lastebene optimierten X-Parameter X () e ([A11]) zu erhalten.

Der Vorteil laut [20] ist: ,[...] no pertubation signal is required when generating this model simplifiy-
ing and reducing the cost of the extraction.” Daraus, dass keine weitere Kleinsignalquelle Uy, vorhanden
ist, ergeben sich allerdings auch Nachteile. Durch das implizite Veréindern des Kleinsignals A,,; iiber die
Phase des Load-pull-Tuners O1, kann es beim PLSOC-Ansatz insbesondere fiir kleine |T'y,| dazu kommen,
dass die Kleinsignalmatrix A einen zu geringen Rang fiir die Optimierung hat. Gleiches gilt fiir die Be-
stimmung der X-Parameter X ( ,1 1; etc., da die nétige Variation des Kleinsignals A;; am Eingangstor bei
einem angepassten Eingangstor nicht durch Load-pull-Tuning hervorgerufen werden kann. Fiir grofe |I'p|
kann die implizite Variation von A, iiber den Load-pull-Tuner zu einer starken Schwankung im Betrag
des Kleinsignals |A,;| fiihren. Dadurch werden die Modellparameter stark von der Wahl der Lastpunkte
abhéngig, wie [20] anhand unterschiedlicher Lastabtastungen zeigt. Auferdem kann dies u.U. zu einer
Verletzung der Grundannahme |A,;| < |A11] fithren, wodurch eine weitere Ordnungserhthung des Mo-
dellansatzes nétig wird, wie im Abschnitt 6 gezeigt wurde. Des Weiteren wird bei der fiir jedes Kleinsignal
A, separaten Berechnung der X-Parameter tiber (7.11) wie im PHD-Ansatz davon ausgegangen, dass
alle anderen Kleinsignale null sind. Diese Annahme setzt im passiven Load-pull-Tuning I's; voraus, dass
der Load-pull-Tuner nur die I-te Harmonische verandert und alle anderen Harmonischen angepasst sind.
Dies wiederum erfordert in der Realisierung des Load-pull-Tuners ein Filternetzwerk sehr hoher Ord-
nung, um die weiteren Harmonischen auf ein vernachléssigbares Niveau abzuschwéchen. Sofern dies nicht
moglich ist, muss das Gleichungssystem fiir alle betrachteten Kleinsignale im Modell in einem Schritt
gelost werden. Aus (7.11) wird im Fall des QPHD-Ansatzes mit

Xoh i
1 Xglg,nl Anl,l A:Ll,l Aim |f‘~1nl,1|2 (A:Ll,l)Q
1= Xonk,ni XS,:?nl und A, = : : : : :
1 X Aupr Ay Aiar Aw® (A ap)?
XS
(7.12a)
das erweiterte Gleichunssystem
Xl
Xomk,12 Boka
(1 A ... Ay ) : = : . (7.12b)
X mk,nt Bkt

Mit Hilfe dieses Gleichungssystems ist es zudem mdglich die X-Parameter zu den Kleinsignalen am
Eingangstor X 7(7'1),“11 mitzuberechnen.

7.3. Vergleich der Ansadtze

In diesem Abschnitt werden die zuvor beschriebenen Ansétze zur Beriicksichtigung der Fehlanpassung
anhand der bereits betrachteten Verstarkerschaltung aus Abb. 5.3 und Abb. 6.3 verglichen. Dazu werden
die Schaltungen, wie in Abb. 7.1 bzw. 7.2 angedeutet, um einen Load-pull-Tuner ergénzt und in Cadence
Virtuoso Design Framework simuliert [11].

7.3.1. Beispiel: LNA

In einem ersten Beispiel wird anhand des LNA aus Abb. 5.3 ein Vergleich der zuvor vorgestellten Ansétze
zur Berechnung der X-Parameter X ¢ )k o; des Fundamentalsignals am Ausgangstor As; durchgefiihrt.
Aufgrund dessen, dass der LNA ein Schmalbandverstéirker ist, wird angenommen, dass im Wesentlichen
die Anteile der Fundamentalfrequenz nétig sind, um das Verhalten des Systems zu beschreiben. Daher
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werden nur die Signalanteile der Fundamentalfrequenz fo = 52 = 2.4 GHz in diesem Abschnitt betrachtet.
Das Grofsignal am angepassten Eingangstor wird durch eine Signalquelle mit der Amplitude 4s,, =
500mV angeregt, was einer Eingangsleistung P,, = 4dBm und der Streuvariablen A;; = 35myW
entspricht.

Phasen-Offset-Methode

Zunéachst werden die verschiedenen Ansétze gezeigt, die die normale Phasenoffset-Methode aus den Ab-
schnitten 4.3.2 und 6.3 zur Berchnung der X-Parameter nutzen. Dies sind der Load-pull-Ansatz aus (7.4)

bzw. (75) mit (n,l) = (2, 1) und Azzlgl = Agl - FngéI;)(|A11| ,Fgl)i| ]371
B =x®(14,|,T X (1An],Ta)AAy + X (|A1q|, Tar)AAS
m1,PHD, =X 1 (A1), T21) + X7 o1 (JA11 ], To1) Adgr + X7 o1 (JA1n ], To1) AAS,

2 ~
Byui1,qrap, =Bmi,pup, + XS1,)21(|A11| ,Ta1)AAg
2 ~ ~
+ X1 (JAun |, Tan) (AA3)? + X1 (| 4w, Ta) | A Ay |

sowie der MQPHD-Ansatz aus (7.7)
B MQPHD = Bim1,pup, + 0tm1,21(|A11], T'21) [Bml,QPHDO - Bml,PHDo:| ;
wofiir die X-Parameter des angepassten PHD-Ansatzes (4.37)
B prng = Xpu! (1An]) + X070 0 (A1) Az + X000 (1412 ) A3,
und des angepassten QPHD-Ansatzes (6.7)

~ ~ 2 ~ 2 ~ ~
Bt qrine = Bimipin, + X5 o1 (1An]) Ao + X505 (1A D) (A5)? + X85 (1A )| A |?

notig sind. Diese werden daher ebenfalls in den Vergleich mit einbezogen.

Dem LSOP wurde mit einer Kleinsignalquelle geméfs Abb. 7.2 das zusétzliche Signal A,; iiberlagert,
das in Betrag und Phase (¢s,1 = [0°, 350°]) gedndert wurde. In Abb. 7.3 sind die resultierenden Verldufe
der Signale Bj; (a) und By (b) in der komplexen Ebene und der jeweilige relative Fehler jedes Ansatzes

Bm ad. — Bm ns.
|ABy| = |2 LA (7.13)
m1l,Cad.

im Vergleich zur Cadence-Simulation dargestellt (c-d). Dabei wurde der LSOP neben dem Grofsignal A1
durch den représentativen Lastreflexionsfaktor |T'a;| = 0.85 und ©9; = 90° eingestellt. In der komplexen
Darstellung in (a), (b) ist deutlich zu sehen, dass die X-Parameter des angepassten Falls Z1, = Z; - daher
der Index 0 in der Legende - deutlich von der Vergleichssimulation abweichen. Dabei verbessert die erhdhte
Ordnung des QPHD-Ansatzes - wie zu erwarten war - das Bild im Vergleich zum linearen PHD-Ansatz.
Der durch den lastabhéngigen Korrekturfaktor o(]Aq1|,I'21) davon abweichende MQPHD-Ansatz ver-
bessert die Approximation der Vergleichssimulation, wobei nicht die Genauigkeit der Load-pull-Ansétze
erreicht werden kann. In den Abbildungen (c), (d) ist zu sehen, wie grof die zugehérigen relativen Fehler

bei den beiden eingestellten Kleinsignalamplituden sind. Im Fall d,, = S+ = 5mV sind die Fehler der
Ansatze PHD (ABQLPHDO ~ 75 %), QPHD (ABQLQPHDO ~ 5.8 %) und MQPHD (ABQLMQPHD =~ 3%)
nahezu konstant, da alle Verldufe Kreise sind, die einen verschobenen Mittelpunkt haben. Im Fall der
grokeren Amplitude 4s,, = 168.3mV = 0.34,, sind deutliche Schwankungen {iber ¢g,, zu erkennen. Bei
der Beschreibung des Signals am Eingangstor Bi1 werden insgesamt kleinere Fehler begangen als am
Ausgangstor Bar, an dem die Last variiert wird. Dieses Verhalten ist auf Grunde der vergleichsweise klei-
ne Riickwirkung des LNA zu erwarten. Die Fehler am Ausgangstor sind dabei bis zu AB2; pup, ~ 12 %,
ABs1 qraD, ~ 8% und ABsi mqpruD & 6 %.
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Abb. 7.4.: LNA: By;- und Bsg;-Vergleich aller des PLSOC- und Optimierungsansatzes basierend auf dem
Load-pull-Phasen-Offset fiir drei verschiedene Werte |I'y;| = {0.25, 0.55, 0.85}.
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Abb. 7.5.: Verhalten des Betrags ‘Xz(f)‘ iiber die Reflexionsfaktorphase ©2; aufgetragen fiir verschiedene
ITL| und dg,, =500mV (|A11| = 35mvVW)

Zufillige Phasen-Offset-Methode

Zur Berechnung des PLSOC-Ansatzes aus (7.10) mit (n,l) = (2,1)

B prsoc = X5 (A, [Tar]) + X0 01 (|Aui ], [Tar ) Aar + X5 51 (1A, [Tasa]) A%y
g2 ~ T2 ~ ST
FX 8 (1An] D1 AZ + X570 (A ] T ) (A3)2 + XS0 (| A [Tar )| Aaa |2

ml

wird die Phase des Reflexionsfaktors ©2; von 0° bis 355° mit konstanter Schrittweite von 5° fir je-
den Betrag des Reflexionsfaktors |I'y;| variiert. Der lastoptimierte QPHD-Ansatz wird aus allen Daten-
punkten der unterschiedlichen |[T's;| = {0.05,0.15,...,0.95} berechnet, fiir die zuvor jeweils ein Para-
meterset des PLSOC-Ansatzes berechnet wurde. In Abb. 7.4 sind fiir drei exemplarische Werte |T'g;| =
{0.25,0.55,0.85} erneut die Verldufe und relativen Fehler zur Vergleichssimulation von Bj,; dargestellt.
In der komplexen Darstellung in (a), (b) ist zu sehen, dass sowohl der jeweils fiir einen Wert von |T's;| be-
stimmte PLSOC-Ansatz als auch der fiir die gesamte Lastebene optimierte QPHD-Ansatz zu einer guten
qualitativen Approximation der Vergleichssimulation fithrt. Aufserdem ist zu sehen, dass eine gleichver-
teilte Variation von ©2; nicht zu einer ebenso gleichverteilten Variation von B,,; fiihrt. Daher wird diese
Methode auch als zufillige (,yandomized” [13, 19, 20|) Phasen-Offset-Methode bezeichnet. Die Grundidee
dieser Methode wurde bereits von Miiller [83] fiir die urspriinglichen Grofsignal-S-Parameter eingesetzt.
Die relativen Fehler am Ausgangstor sind grofer als am Eingangstor, jedoch nicht grofer als 3% im
Fall des lastoptimierten QPHD-Ansatz fiir |T'a1| = 0.85. Dabei ist zusétzlich zu sehen, dass der relative
Fehler des lastoptimierten QPHD-Ansatz nicht umso grofer ist, je grofer |T'aq| ist. Im Vergleich zu dem
jeweiligen PLSOC-Ergebnis ist der relative Fehler zwar in dieser Betrachtung bis zu einem Faktor 10
grofser, jedoch werden fiir die Abdeckung der gesamten Lastebene auch 10 mal so viele Modellparameter
benstigt. Fiir eine weitere Bewertung aller Ansétze werden diese in der Folge fiir verschiedene Szenarien
miteinander verglichen.

Vergleich aller Ansdtze

Als erster Vergleich wird die Variation der Reflexionsfaktorphase ©91, wie sie zur Berechnung des lastop-
timierten und des PLSOC-Ansatzes angewandt wurde, auf die {ibrigen Ansétze erweitert. Da die Load-
pull-X-Parameter des (Q)PHDy - sowie des MQPHD-Ansatzes fiir jeden Reflextionsfaktor neu berechnet
werden miissen, wurde fiir diese Ansétze die Schrittweite A©y; = 45° gewéhlt. In Abb. 7.5 ist beispielhaft
der Verlauf des Grofisignal-X-Parameters Xg(lf) der verschiedenen Ansitze {iber O gezeigt. Fiir die |T'y1 |

abhéngigen Anséitze (Q)PHDy, und (Q)PHDprsoc sind zusétzlich die X-Parameter XQ(B;) fiir verschiede-
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ne Werte von |T'a;| € {0.25,0.45,0.65,0.85} dargestellt. Fiir den (Q)PHDy-Ansatz gilt X5t (|A11],Ta1),
d.h. es besteht sowohl eine Abhéngigkeit von |I'y1] als auch von ©9;. Daher veréindert sich der Wert

|X§If)| je nach |I'y;| mehr oder weniger stark, und zwar fiir |T'g;| = 0.25 zwischen —28dB und —31dB

sowie fiir |T'a1| = 0.85 zwischen —23.5dB und —33.5 dB. Die Werte des PLSOC-Ansatz XSP(\AM ,|T21])
sind {iber ©2; konstant, wobei kein Trend iiber |T's;| zu erkennen ist. Ebenso wenig ist der durch die

Optimierung aus allen Werten von Og; - fiir ein |I';| - berechnete Wert von Xg)(\AH\ ,|To1]) der

Mittelwert der Load-pull-Grofsignal-X-Parameter XQ(If)(|A11| ,I'21). Durch das Einbeziehen des Grofsi-
gnal-X-Parameters X (F) in die Optimierung der PLSOC X-Parameter mittels (7.11) wird dieser stark
abhéngig von der Wahl der Datenpunkte, wie Cai u.a. [20] selbst zeigten. Die gleichverteilte Variation
der Reflexionsfaktorphase ©9; fiihrt - wie in Abb. 7.4 zu sehen ist - zu einer Hiufung in einem Teilge-
biet. Die Grofssignal-X-Parameter X T(SZ der anderen Ansétze sind konstant fiir die gesamte Lastebene.
Der MQPHD-Ansatz besitzt die gleichen X-Parameter wie im angepassten Fall und nur die quadrati-
schen X-Parameter ng)(mn |) etc. werden mit dem lastabhéngigen Wichtungsfaktor aag 21 (|A11],'21)
skaliert. Der lastoptimierte QPHD-Ansatz weist einen zum angepassten Fall sehr d&hnlichen Wert von
X2(§)(|A11|) auf. Die auch als Empfindlichkeitsfunktionen ansehbaren Kleinsignal-X-Parameter )(2('1)721
sorgen fiir jeden Ansatz dafiir, dass die Systemantwort Bs; mehr oder weniger gut approximiert werden
kann.

Beispielhaft sind die Ergebnisse einer ©5;-Variation in Abb. 7.6 fiir den Fall dargestellt, dass der LSOP
iiber den passiven Tuner wie in Abb. 7.1 auf [T'3;| = 0.85 eingestellt wird. Dabei sind in (a) die komplexe
Darstellung Bsy, in (b) der Betrag | Bo; | in dB und in (c) die jeweiligen relativen Fehler der Ansétze geméf
(7.13) gezeigt. Die Verlaufe des PLSOC- und des lastoptimierten Ansatzes sind dadurch identisch zu den
in Abb. 7.4 fiir diesen |TI'y;|-Wert. Die Load-pull-X-Parameter wurden fiir [I's1| = 0.85 mit AGy; = 45°
bestimmt. Fiir diese LSOP nimmt sowohl der PHD- als auch der QPHD-Ansatz den Wert des Load-
pull-X-Parameters XQ(I;)(|A11| ,I'21) an. Theoretisch sollte der relative Fehler an den Berechnungsstellen
O = {0°,45°,...,315°} gegen null gehen, kann allerdings bedingt durch Messungenauigkeiten oder
in Folge des Einbeziehens in die Optimierung in (7.11) einen endlichen Wert annehmen, so wie es in
Abb. 7.6¢ fiir ©2; = 270° mit einem relativen Fehler des (Q)PHDy-Ansatzes ABs; ~ 1% der Fall ist.
Durch Abweichen von der Berechnungsstiitzstelle wird fiir die Load-pull-Anséitze (Q)PHDy, ein von null
verschiedenes Kleinsignal Aflgl erzeugt, das bei beiden Ansétzen einen nahezu identischen Verlauf Bsq
nach sich zieht. In diesen Zwischenrdumen der Berechnungsstiitzstellen vergrofiert sich der Fehler, bleibt
jedoch weitestgehend im Bereich von ABs; =~ 2% und nimmt bei ©5; = 25° jeweils einen maximalen
Wert von ABy; =~ 9.5% fiir den PHDy,- und ABy; ~ 6% fiir den QPHD;-Ansatz an.

Der MQPHD-Ansatz wurde ebenso fiir wenige Werte A©5; = 45° aus dem angepassten QPHD(-Ansatz
bestimmt. Zwar kann dadurch im Vergleich zum QPHDg-Ansatz der Fehler nahezu fiir alle Werte mehr als
halbiert werden, was jedoch immer noch einen Fehler von bis zu ABs; ~ 4% fiir den MQPHD-Ansatz
an den Berechnungsstiitzstellen bedeutet. In den Zwischenrdumen koénnen die relativen Fehler sowohl
kleiner als auch grofer als an den Stiitzstellen sein - maximal ABg; ~ 9.75 % bei A©y; = 345°.

Wie zu erwarten war, fithren die beiden Parametersétze aus der angepassten Messumgebung (Q)PHD,
bei der grofien Abweichung |T's1| = 0.85 zu einem recht hohen Fehler von iiber 10 %. Dabei ist es wider
Erwarten so, dass der PHD-Ansatz tiber den gesamten Bereich von ©; einen kleineren Fehler nach sich
zieht als der QPHD-Ansatz. Das liegt daran, wie der angepasste QPHDg-Ansatz aus der Phasen-Offset-
Methode berechnet wird. In diesem Fall wurde die Matrix A des Gleichungssystems (7.11) fiir verschie-
dene Phasen und Betrige des Kleinsignals A, erzeugt, wohingegen fiir den PHD-Ansatz nur fiir ein
sehr kleines A,y die Phase variiert wird. Dadurch kann es sein, dass letzterer Ansatz wie hier fiir sehr
kleine Werte von As; genauer ist als der QPHD-Ansatz. Abhilfe schafft hier ein sukzessives Berechnen
des QPHD-Ansatzes aus dem PHD-Ansatz, was wiederum aufwéndiger ist, als ein einmaliges Losen des
gesamten Gleichungssystems (7.11).

Die zuvor betrachtete Lastvariation zeigte, wie sich die Ansétze bei einer Variation der Phase O
fiir einen Wert des Betrags |I'a1| verhalten, an dem die verschiedenen Ansétze, d.h. PLSOC, MQPHD
sowie Load-pull-(Q)PHD, bestimmt wurden. In Abb. 7.7 wird die gleiche Untersuchung fiir |[T's1| = 0.8
durchgefiihrt. Dieser Wert liegt genau in der Mitte zwischen zwei zur Berechnung der lastabhéingigen
Ansétze herangezogenen Werten von |T'g1|. Fiir den relativen Fehler von (Q)PHDy, in Abb. 7.7¢ gilt sowohl
fiir den X-Parametersatz von |T'a1| = 0.75 als auch von |T'y;| = 0.85 wieder weitestgehend ABy; < 2 %. Die
lokalen Minima liegen in den zur Berechnung der X-Parameter verwendeten Werte von ©2;, der maximale
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Fehler liegt erneut bei ©9; = 25° und ist wider Erwarten kleiner als bei der vorherigen Betrachtung mit
dem passenden Betrag |T'y1| = 0.85. Die Verldufe der beiden Parametersitze des MQPHD-Aunsatzes sind
qualitativ dhnlich wie zuvor und weichen bei ©5; = 90° um 0.2 % sowie bei ©9; = 315° um 0.7% ab.
Der relative Fehler des fiir I's; = 0.85 bestimmte MQPHD-Parametersatz ist hier (|I'2;| = 0.8) teilweise
sogar niedriger als beim zugrunde liegenden Wert (|T'21| = 0.85).

Die beiden Parametersitze des PLSOC-Ansatzes fiihren im Vergleich zur vorherigen Betrachtung in
Abb. 7.6 zu deutlich hoheren Fehlern. Fiir das bei [T'a1| = 0.85 bestimmten Parameterset ist der Fehler im
Bereich 2.5 % < ABs; < 8% und fiir das bei |T's1| = 0.75 bestimmte sogar im Bereich 2.5 % < ABy; <
11%. Obwohl beide Parametersitze um A|T'2;| = 0.05 von dem zur Berechnung herangezogenen Wert
von |I'y;| abweichen, ist der relative Fehler beim Parameterset des kleineren Werts |I's1| = 0.75 deutlich
grofer. Dieser Umstand ist damit zu erkldren, dass bei der Berechnung iiber (7.11) in der Matrix A
eine grofere Wertestreuung in |Ag;| auftritt, je grofer |T'o;| ist. Im Vergleich zu den Parametersitzen
der angepassten Ansitze (Q)PHDg liefert der PLSOC-Ansatz in diesem Fall des maximalen Abstands
zu den zugrunde liegenden |T'y1|-Werten iiber einen grofen ©1-Bereich hinsichtlich des relativen Fehlers
nur unwesentlich bessere Ergebnisse. Im Gegenteil, {iber einen Teil des ©21-Wertebereichs ist der relative
Fehler grofer als fiir die angepassten Anséitze (Q)PHDy. Ein Blick auf die komplexe Darstellung in
Abb. 7.7a zeigt, dass im Bereich der grofsten Abweichung des PLSOC-Ansatz die geringste Punktdichte
vorliegt. Hier zeigt sich, wie bereits oben erwidhnt, dass die Modellparameter durch die Berechnung
mittels des Optimierungsansatzes (7.11) stark von der Verteilung der Messpunkte abhéngen [20]. Die
Verldufe der angepassten (Q)PHD(-Anstétze weisen qualitativ den gleichen Verlauf auf wie fiir den Fall
[T'21| = 0.85 in Abb. 7.6¢c. Quantitativ sind die Fehlermaxima rund 1% kleiner, was zu erwarten ist, da
die (Q)PHDg-Ansétze fiir [T'a1| = 0 berechnet werden.

Ahnlich wie bei den angepassten Ansitzen sind auch die Ergebnisse des lastoptimierten Ansatzes
QPHD,¢ fast unveréndert nah an der Vergleichssimulation aus Cadence Virtuoso Design Framework.
Damit sind sie in einem &dhnlichen Fehlerbereich wie die Load-pull-X-Parameter QPHDy,, wobei der
maximale Fehler sogar kleiner ist. Die Hohe der lokalen Fehlermaxima des QPHDy -Ansatzes ist abhéngig
davon bei wie vielen Lastsituationen die Load-pull-X-Parameter bestimmt wurden. Eine Quantisierung
der Lastebene mit A®y; = 90° fiithrt zu héheren und mit A©5; = 10° zu kleineren Fehlermaxima im
Vergleich zu der Betrachtung mit AG5; = 45°. Eine Verkleinerung der Quantisierungsschrittweite sowohl
in ©9; als auch |T'9;| zieht zwar bessere Ergebnisse nach sich, wird allerdings mit einer deutlich héheren
Anzahl an Parametern erkauft (vgl. Tabelle 7.1).

Die bisherigen Untersuchungen betrachteten eine Storung des LSOP {iber eine passive Variation der
Lastsituation, wie sie in Abb. 7.1 angedeutet ist. Eine Variation des Signalanteils As; iiber einen Ampli-
tuden-Sweep der aktiven Quelle us, () aus Abb. 7.2 bis zum Wert dsg,, = 0.51s,, = 250mV fithrt zu den
Ergebnissen in Abb.7.8. Die passive Last ist dabei iiber [T'y1| = 0.85 und ©5; = 90° eingestellt, wodurch
die lastabhéngigen LSOPs und die zugehérigen X-Parameter festgelegt sind. Erneut zeigt sich, dass der
PLSOC-Ansatz in der Nahe der Berechnungsgrundlage zu sehr guten Ergebnissen fiihrt, jedoch mit stei-
gendem g,, sehr schnell zu fehlerhaften Ergebnissen fithrt. Der MQPHD-Ansatz verbessert zwar den
Verlauf gegeniiber dem angepassten Fall QPHDy, allerdings muss - wie erwéhnt - der Korrekturfaktor fiir
jede Lastsituation ebenso wie die Load-pull-X-Parameter des (Q)PHDy,-Ansatzes neu berechnet werden.
Die X-Parameter des QPHD,,:-Ansatzes scheinen in dieser Betrachtung erneut der beste Kompromiss
aus Rechenaufwand und Genauigkeit zu sein. Im folgenden Abschnitt wird mit der lastabhéngigen Un-
tersuchung am Beispiel des Klasse-C-Verstérkers aus Kapitel 6.4 die Idee des QPHD,p-Ansatzes auf den
in dieser Arbeit in Abschnitt 6.2 eingefiihrten MIT-Ansatz iibertragen.

7.3.2. Beispiel: Klasse-C-Verstarker

In diesem Abschnitt wird die vorherige Betrachtung um den MIT-Ansatz aus (6.14) in Kapitel 6 erweitert.
Dabei wird zu Gunsten der Ubersichtlichkeit auf einige der Ansiitze aus dem letzten Abschnitt verzichtet,
deren Ergebnisse nicht zufriedenstellend (PLSOC) waren oder deren Berechnung zu zeitintensiv (MQPHD
und QPHDy,) ist. Letzterer lieferte fiir die gewdhlte Rasterung der Lastebene

A |F21| =0.1 und A@Ql = 450 (714)

im Vergleich zum linearen PHDy,-Ansatz nur unwesentlich bessere Ergebnisse und rechtfertigte des-
halb nicht die zusétzlichen X-Parameter. Diese Einschétzung gilt wohlgemerkt nur fiir die gewahlte
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Abb. 7.7.: LNA: By;-Vergleich aller Ansétze durch Variation der Reflexionsfaktorphase O9; fiir |T'a;| =
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0.8. Dieser Wert liegt zwischen |T'21| = 0.75 und 0.85, bei denen die Anséitze PLSOC, MQPHD
und (Q)PHDy, bestimmt wurden.



7.3. Vergleich der Ansétze
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Abb. 7.8.: LNA: | By |-Vergleich durch Variation von |Aa| bzw. dga1 fiir |T'e1| = 0.85 und O2; = 90°

Rasterung der Lastebene. Bei einer groberen Rasterung der Berechnungspunkte liefert der QPHD-
bzw. HOPHD-Ansatz bessere Modellierungsergebnisse als der lineare PHD-Ansatz. Der angepasste Fall
stellt dabei ein Extremum der Rasterung der Lastebene dar. Hierfiir wird ebenso wie fiir die durch die
zufiillige Phasen-Offset-Methode optimierten Anséitze nur ein Parameterset bestimmt.

Als Beispiel wird in diesem Abschnitt der in Abb. 6.3 gezeigte und bereits in Abschnitt 6.4 unter-
suchte Verstéarker der Klasse C herangezogen, fiir den zusétzlich zur Fundamentalfrequenz fo = 2.4 GHz
auch die Anteile bei 2fy beriicksichtigt werden. Das Grofssignal am angepassten Eingangstor wird durch
eine Signalquelle bei der Fundamentalfrequenz angeregt. Da das Eingangstor angepasst ist, wird an-
genommen, dass keine Kleinsignale A;; mit [ > 1 vorliegen. Daher ergeben sich unter Beriicksich-
tigung der zweiten Harmonischen am Ausgangstor die linearen Load-pull-X-Parameter aus (7.4) mit
AAQl = [Agl — F21X2(f)(|A11| ,Fgl) Pil zZu

Bk, pHD,, :XS;C)(|A11| ,Ta1) + st;z,)gl(‘Alﬂ ,To1)Ady + X$)21(|A11| ,Ta1)AA3,
+ XS2,22(|A11| ,To1)Aos + X,,(TT]C)’QQ(lAll‘ ,Ta1) A3,

Es ergeben sich fiir die X-Parameter des angepassten bzw. des lastoptimierten [13] PHD-Ansatzes (4.37)

F S e T e
B pDg o =X31) (A11]) + X o) o1 (|41 ) A2y + X0 o1 (1 A1) A3,y
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S ~ ~
+ X8 (1A Asz + X 0 (| A1) A3,

und des QPHD-Ansatzes (HOPHD mit D = 2) (6.7)

~ ~ s? = T? Ty ST
B QPHD oy =Bk PHD o, + Xy (1411 A2t + X0 ) (A1 ) (A5))% + XG0, (|An )| Az
g2 ~ T2 ~y ST
+ X0 (1A A2z + X (1A ) (A5)? + XS0, (|Au ) Aze .

Fiir den in dieser Arbeit eingefiihrten MIT-Ansatz aus (6.14) ergeben sich mit D = 2 und A= (Agl, 12122)
zuséatzliche X-Parameter, sodass die reflektierten Streuvariablen

~ ~ g(1,1)m(0,0) g(0,0)p(1,1) P
Bk MIT ) ope =Bmk,QPHDg 0 T Xr(nk ) (|A11]) Ag1 Ags + X( ) (|A11]) A5, A5y
§(1,0)p(0,1) (0.1 (1,0) N
+X7Sm )(|A11|)A21A22+X( ) (|A11]) A5y Ao

berechnet werden. Die jeweiligen X-Parameter der unterschiedlichen Ansétze werden dabei wie in Ab-
schnitt 7.2.5 beschrieben mittels (7.12) bestimmt.

Mit diesen Ansétzen ergeben sich fiir die Amplitude 4s,, = 900mV, was einer Eingangsleistung
Py, ~ 9dBm und dem Streuparameter A;; = 64 mv/W entspricht, die in Abb.7.9 gezeigten Ergebnisse
fiir die Streuvariablen am Ausgangstor Baj ans. der verschiedenen Ansétze. Zusétzlich zu der komplexen
und der Betragsdarstellung werden die nach (7.13)

Bm ad. — Bm ns. .
|ABy k| = h,Cad. kA firk=1,2
Bk, Cad.

begangenen relativen Fehler im Vergleich zur Cadence-Virtuoso-Simulation gezeigt. Fiir diese Vergleichs-
simulation wurde wie im vorherigen Abschnitt eine Variation der Reflexionsfaktorphase 0 < ©5; < 355°
mit AO9; = 5° durchgefiithrt, wobei der Betrag |T's1| = 0.9 eingestellt wurde. Die X-Parameter des
PHD{ -Ansatzes wurden fiir |I'a1| = 0.85 bzw. [I'a1| = 0.95 bestimmt, sodass die vorliegende Last betrags-
mékig genau in der Mitte der beiden Ansétze liegt.

Bei Betrachtung der komplexen Darstellungen féillt sowohl fiir By; in Abb.7.9a als auch fiir Bas in
Abb. 7.10a auf, dass es in einem grofsen Bereich von ©9; eine Wertehdufung gibt und sich nur fiir wenige
Werte eine vergleichsweise groke Anderung ergibt. Fiir By liegt dieser Bereich bei 0° < ©5; < 60° mit
dem Betragsmaximum bei ©2; = 30° (vgl. Abb. 7.9b) und fiir By zwischen 20° < ©9; < 85° mit dem
Betragsmaximum bei ©2; = 60° (vgl. Abb. 7.10b). Der Reflexionsfaktorbetrag [I'2;| = 0.9 wird in der
Simulation eingestellt. Fiir die zweite Harmonische ergibt sich der Reflexionsfaktor |T's2| &~ 0.9, da die
lineare Last nicht sehr steilflankig im Verlauf | Zp,(w)| ist. Aufgrund des hohen Betrags |I's1| = 0.9 werden
geméal (7.2) Ag = 'y By fiir | = 1,2 betragsméfig dhnlich grof und in der Phase variiert. Im Fall des
PHD¢ -Ansatzes wird in den Grofssignal-X-Parametern der Einfluss der Reflexion auf der Fundamentalen
ALSOP = FngLSOP bereits berticksichtigt. Im vorliegenden Fall heifit das X(F (JA11],T21 = 0. 85einds® )
bzw. X (|A11|, oy = 0.95¢im45°) mit n € {0,1,...,7}. Die Abweichungen A|F21| = 0.05 und in Oy

vom zugrunde liegenden LSOP wird hier durch das Kleinsignal AAy = [Azl I‘21X21 (|A11],To1)| P71

berticksichtigt. Durch die Subtraktion der komplexen Zahl I'y; -XQ(f) liegt das globale Maximum von AAsy
nicht genau bei dem gleichen Wert von ©,; wie das von As;. Vielmehr ergeben sich zwei nahezu gleich
grofe lokale Maxima bei Og1 = 25° bzw. ©9; = 60° sowohl fiir [I'a;| = 0.85 als auch |21 = 0.95. Die
globalen Maxima der relativen Fehler |A321| und |A322| nehmen die PHDy-Anséatze bei ©9; = 60°
an, da hier zusitzlich Aoy sehr groke Werte annimmt. Insgesamt gesehen bleibt der fiir T3] = 0.85
bestimmte X-Parametersatz deutlich unter den Fehlerwerten des fiir |F21| = 0.95 bestimmten Satzes.
Es ergeben sich die Maximalwerte |AB21(0.85)|max = 12.5% und |AB51(0.95)|max = 24.2% sowie
|Ang|max(O 85) = 30% und |A321|max(0 95) = 42 %. Diese recht hohen Fehler lassen sich damit er-
klaren, dass die vermeintlichen Kleinsignale AAs; und Ags #hnlich groft werden, wie das Grofsignal
am Eingangstor A;;. Umso verwunderlicher ist die Tatsache, dass im Bereich der maximalen Werte
von Ay der angepasste PHDg-Ansatz fiir Ba; (vgl. Abb. 7.9¢) teilweise einen kleineren relativen Feh-
ler begeht als der mit Termen héherer Ordnung erweiterte QPHDg-Ansatz, d. h. dem HOPHDy-Ansatz
der Ordnung D = 2, und der MITy-Ansatz aus Abschnitt 6.2, der zusétzlich durch weitere Terme die
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Abb. 7.9.: Klasse-C-Verstérker: Bsj-Vergleich aller Ansétze durch Variation der Reflexionsfaktorphase
©91 bei [Ty = 0.9. Dieser Wert liegt zwischen |T'a1| = 0.85 und 0.95, bei denen der Load-
pull-Ansatz PHDp, bestimmt wurde. Die Ansidtze HOPHD und MIT werden mit der Ordnung

D = 2 bestimmt.
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Abb. 7.10.: Klasse-C-Verstéirker: Boo-Vergleich aller Ansétze durch Variation der Reflexionsfaktorphase
91 bei |T'o1| = 0.9. Dieser Wert liegt zwischen |T'y1| = 0.85 und 0.95, bei denen der Load-
pull-Ansatz PHDp, bestimmt wurde. Die Ansétze HOPHD und MIT werden mit der Ordnung
D = 2 bestimmt.
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Abb. 7.11.: Klasse-C-Verstérker: Vergleich der angepassten Ansétze durch Variation der Quellenphasen
P00 = —%Qﬁs,zl fiir 4g,, =900mV, ts,, = 450mV und us,, = 300mV. Die Ansétze HOPHD
und MIT werden mit der Ordnung D = 2 bestimmt.

Wechselwirkung der Kleinsignale A,,; # A1y beriicksichtigt. Bei ©9; = 45° ist z. B. |A321,pHDO| = 6%,
|ABQLQPHDO| =7.6% und \ABQLMITO| = 8.6 %. Die Erklarung dafiir lasst sich in Abb. 7.11 finden. Darin
sind Bgl und 322 in der komplexen Ebene (a) fiir die drei angepassten Ansiitze sowie die Cadence-Ver-
gleichssimulation und die relativen Fehler der Modellansétze (b) gezeigt. Die zugrunde liegende Simula-
tion wurde filir die Grofisignalamplitude 4g,, = 900mV, die zusétzlichen Signalquellen am Ausgangstor
Qs,, = 450mV sowie Gs,, = 300mV und einer Phasenvariation ¢g 22 € [0,350°] mit A¢gs 20 = 10° sowie
$s,21 = —%(és,gz durchgefiihrt. Die Betrachtung der komplexen Darstellung zeigt, dass wie erwartet der
MITy-Ansatz das qualitative Verhalten am besten nachbilden kann. Allerdings gibt es bei ¢s 20 = 100°
auch einen Punkt, bei dem der PHDg-Ansatz trotz der hohen Signalamplituden der im Ansatz als klein
angenommenen Signale einen geringeren relativen Fehler begeht als der MITy-Ansatz. Im Vergleich zum
QPHDy-Ansatz gibt es noch weitere Punkte, in denen der vermeintlich unterlegene PHDy-Ansatz einen
kleineren Fehler nach sich zieht.

Das gleiche Verhalten ist auch im Bereich der kleinsten Werte von By und Bss zu beobachten. Al-
lerdings liegt hier die Ursache in der Berechnung nach der Phasen-Offset-Methode mittels (7.12) und
in der zugrunde liegenden Simulationsdaten. Im Fall des PHD-Ansatzes werden nur kleine Signalampli-
tuden eingestellt, sodass fiir den hier betrachteten Modellansatz optimierte X-Parameterwerte erhalten
werden. Fiir die anderen Ansétze werden in die Berechnung tiber das Optimierungsproblem (7.12) Simula-
tionsdaten mit héheren Signalamplituden herangezogen, sodass die Modellparameter iiber einen groferen
Wertebereich der Kleinsignale zu einem minimalen quadratischen Fehler fithren. Fiir den HOPHD-Ansatz
werden dabei nacheinander die Signalquellen Us , einzeln zusétzlich zu Us,, in der Phase variiert. Beim
MIT-Ansatz werden weiterhin Datenpaare in (7.12) berticksichtigt, wie sie in der Betrachtung in Abb. 7.11
vorliegen (vgl. Abschnitt 6.3). Bei der Optimierung der Fehlerquadratsumme fiir die Ansétze hoherer
Ordnung mittels (7.11) bzw. (7.12) werden andere X-Parameter erster Ordnung Xy(n)k erhalten als fiir
den PHD-Ansatz, fiir dessen Berechnung iiber (4.44) nur Datenpaare kleiner Amplituden dg,, zugrunde
liegen. Daher ist zu erwarten, dass der PHD-Ansatz u. U. fiir kleinere Amplituden zu einem kleineren

relativen Fehler fiihrt.

Im Vergleich zu den bisher beschriebenen Ansétzen féllt in Abb.7.9 und 7.10 auf, dass die lastopti-
mierten Ansétze 2. Ordnung QPHD,,y = HOPHD,, (D = 2), und MIT,, sowohl qualitativ als auch
quantitativ - im Sinne des relativen Fehlers |ABg| in (c) - zu besseren Ergebnissen fiihrten. Dabei
ist viel deutlicher als im Fall der angepassten Ansétze zu erkennen, dass der theoretisch iiberlegene
MIT,p¢-Ansatz auch praktisch im Vorteil gegeniiber dem HOPHD,,¢-Ansatz ist. Fiir die maximalen re-
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lativen Fehler ergeben sich fiir den HOPHD,p-Ansatz |ABgl|InaX = 84% und |A322|maX = 36.2%,
wohingegen fiir den MIT,,-Ansatz |A321|max = 1.4% und |AB22\max = 9.8% sind. Es bestétigt sich
der Eindruck der beispielhaften Betrachtung am LNA des letzten Abschnitts, bei dem aufgrund der Be-
schrinkung auf die Fundamentalfrequenzen, d.h. Ay, als einziges zusétzliches Signal, HOPHD = MIT
gilt. Die lastoptimierten Ansétze stellen im Vergleich zu den angepassten eine sinnvolle Alternative zu
den Load-pull-X-Parametern dar. Die Beriicksichtigung verschiedener Lastsituationenmittels der zufalli-
gen Phasen-Offset-Methode [13, 19, 20] fiihrt zu einem X-Parametersatz, der iiber die gesamte Lastebene
einen moglichst kleinen quadratischen Fehler begeht. Wie aus der qualitativen Betrachtung in Abschnitt
6.4 hervorgegangen, ist hier der MIT-Ansatz im Vorteil gegeniiber den anderen Ansétzen, und zwar nicht
nur den Ansédtzen mit einem X-Parametersatz, sondern - bei der vorliegenden Rasterung der Lastebene -
auch den PHDy, X-Parametern. Diese werden wie die angepassten Ansétze liber die normale Phasen-Off-
set-Methode aus Abschnitt 4.3.2 bestimmt, bei der nur die Phase der zusétzlichen Signale A,,; variiert
wird. Fiir die Bestimmung der Ansétze hoherer Ordnung ist es, wie in Abschnitt 6.3 angemerkt, sinnvoll
noch zusétzlich die Amplitude der Signalquellen 4, zu variieren. Diese Idee ist implizit im passiven Loa-
d-pull-Tuning durch deutlich mehr, zufillig verteilte Wertepaare erweitert, wodurch sich die verbesserten
Modellparameter ergeben. Wie in Abschnitt 7.2.5 angemerkt, ist fiir eine Berechnung der X-Parameter
Xy(n)k 1; @am Eingangstor eine Quelle Uy,, nétig, die im Sinne der Phasen-Offset-Methode variiert werden
muss. Alternativ kann am Eingangstor im Sinne der zufélligen Phasen-Offset-Methode dquivalent ein
Source-pull-Tuner eingesetzt werden.

7.3.3. Modellkomplexitat

In Abschnitt 6.5 wurden die Komplexitéten der verschiedenen Modellansétze in allgemeiner Form und in
Tab. 6.4 am Beispiel der Ordnung D = 2 und der Linge L = 2 des Kleinsignalvektors A aus (6.11) ver-
glichen. Es wurde {iber die zugehorige Betrachtung von Abb. 6.9 festgestellt, dass die Modellkomplexitét
des in dieser Arbeit eingefiihrten MIT-Ansatz schnell gegeniiber den in der Literatur genannten wéchst.
Die dort betrachteten Ansétze gelten fiir den angepassten Fall. In diesem Kapitel wurden verschiedene
Ansétze betrachtet, die eine lastabhéngige Modellierung mit Hilfe der X-Parameter erlauben. Wie dieses
Kapitel zeigte, lassen sich mit diesen Ansétzen i. A. qualitativ und quantitativ bessere Ergebnisse erzie-
len als mit den Ansétzen, die fiir eine angepasste Messumgebung bestimmt werden. Allerdings werden
die erweiterten Ansétze fiir verschiedene Lastsituationen immer neu berechnet, sodass sich eine grofere
Menge an Modellparametern ergibt. Im Folgenden werden wie in Abschnitt 6.5 die Parameteranzahlen
gegeniibergestellt und am Ende des Abschnitts in Tab. 7.1 zusammengefasst.

In Abschnitt 7.2.1 wurden die lastabhéngigen X-Parameter betrachtet, die mit Hilfe eines Load-pull-Tu-
ners den LSOP variieren. Mathematisch zieht dies in (7.3) entweder eine Berticksichtigung des zweiten
Grofssignals As1 oder dquivalent dazu des fundamentalen Lastreflexionsfaktors I's; im LSOP nach sich
[117]. In dieser Arbeit wurde die zweite Moglichkeit iiber die komplexe Gréfe I'y; = |Tg;]ei®2t bevor-
zugt. Wie im angepassten Fall werden die lastabhédngigen X-Parameter des PHDy - Ansatzes iiber spektrale
Linearisierung der zugehorigen Beschreibungsfunktion im LSOP gewonnen. Der Vorteil des Load-pull-An-
satzes ist, dass nur auf der Fundamentalen ein Load-pull-Tuner erforderlich ist. Die Fehlanpassung auf
den hoheren Harmonischen (vgl. Abschnitt 7.1) wird iiber die Kleinsignal-X-Parameter (X%, etc.) be-
riicksichtigt, die deshalb auch Empfindlichkeitsfunktionen darstellen [117, S.128]. Wenn zuséitzlich zum
angepassten Fall in M, verschiedenen lastabhéngigen LSOP die X-Parameter berechnet werden, ergibt
sich die Modellparameteranzahl des PHDy -Ansatzes mit der Lange L des Signalvektors A e CL aus
(611) und MPHD =14 2L aus (634)

Mpup, (L, Mr,) = (1 + Mpr,)Mpup = (1 + Mr, )(1 + 2L). (7.15)

Dabei gilt bei dquidistanter Rasterung der Lastebene iiber A|T'y;| = konst. und AG9; = konst.

360°

Mp, = — "
T A1 |AO;

(7.16)

In dieser Arbeit wurde die Lastebene mit A|T'y;| = 0.1 und ABO9; = 45° gerastert, wodurch sich M, =
80 ergibt. In der bespielhaften Betrachtung des LNA in Abschnitt 7.3.1 unter Beriicksichtigung der
Fundamentalfrequenzen, d.h. As; als einziges Signal in A und L = 1, folgt Mpup, (1,80) = 381 =
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7.3. Vergleich der Ansétze

243. Zu Vergleichszwecken wurde ebenfalls eine Ordnungserh6hung des PHDy -Ansatzes zum QPHDp,
durchgefiihrt, dessen Modellkomplexitét

Mqpup, (L, Mr,,) = (1 + Mr, )Mqpup = (1 + Mr, )(1+5L) (7.17)

ebenfalls abhéngig von Mp, und Mqpup(L) aus (6.37) ist. Fiir das LNA-Beispiel gilt Mqpup,,(1,80) =
6-81 = 2- Mpup, (1,80) = 486. Wie der direkte Vergleich in den Abb. 7.6ff. zeigte, ist bei gleichblei-
bender Lastquantisierung Mrp, nur ein geringer Vorteil gegeniiber dem linearen PHDy, zu verzeichnen,
der die grofsere Anzahl an Parametern nicht rechtfertigt. Im Fall des Klasse-C-Verstarkerbeispiels in
Abschnitt 7.3.2 ist L = 2, wodurch sich bei gleicher Anzahl von Lastpunkten Mp, die Modellkom-
plexitdt Mqpup, (2,80) = 5 - 81 = 405 ergibt. Fiir den quadratischen Ansatz wire in diesem Fall
Maqpup,,(2,80) = 11 - 81 = 891 gewesen. Die Erh6hung der Komplexitit infolge der héheren Ordnung
D = 2 konnte durch eine gleichzeitige Reduzierung der Lastpunkte M, kompensiert werden. Diese Idee
ist die Basis der anderen betrachteten Ansatze.

Der als erstes in Abschnitt 7.2.2 eingefiihrte MQPHD-Ansatz nach [16] skaliert iiber einen lastabhén-
gigen Faktor ou, ni(I's) die angepassten X-Parameter zweiter Ordnung, wie in (7.7) gezeigt. Zusétzlich
zu den Mqpup angepassten X-Parametern des QPHD-Ansatzes aus (6.37) kommen noch fiir jedes der
L zusétzlichen Signale flnl insgesamt Mrp, Skalierungsfaktoren o, »; hinzu, sodass sich die Modellkom-
plexitat ergibt zu

Mwuqpup (L, Mr,) = Mgpup + L - My, =1+ L(Mp, +5). (7.18)

Die Modellkomplexitdt wird im LNA-Beispiel aus Abschnitt 7.3.1 und der gewdhlten Lastanzahl My, =
80 zu Mwyqpun(1,80) = 86 und wére im Klasse-C-Beispiel aus Abschnitt 7.3.2 Myiqprup(2,80) = 171 ge-
wesen. Die Modellgenauigkeit ist im Vergleich zum angepassten Fall QPHD verbessert und nicht wesent-
lich schlechter als beim PHDy -Ansatz. Im Vergleich zum PHDp -Ansatz kann die Modellparameteranzahl
zwar stark gesenkt werden, allerdings ist der Berechnungsaufwand dhnlich hoch, da die lastabhéngigen
Skalierungsfaktoren o,k »i(I't,) ebenso fiir jede der M, Lastsituationen iiber ein Optimierungsproblem
berechnet werden. Daher wurde im Klasse-C-Beispiel auf den MQPHD-Ansatz verzichtet.

Den Ansétzen (Q)PHDy, und MQPHD, die fiir verschiedene Lastsituationen neu berechnet werden, ist
gemein, dass bei einer Variation der Last (7.2) sowohl in |I'r| als auch ©1, mindestens ein neuer Parameter
verwendet werden muss. Wie in den Abb. 7.8ff. zu sehen ist, fiihrt dieser Wechsel zu nicht stetigen Verliu-
fen von B,,k. Dieser Umstand konnte durch eine Berechnung der X-Parameter {iber ein Optimierungspro-
blem mit Nebenbedingungen (vgl. z. B. [6, 39]) umgangen werden, was allerdings den Berechnungsaufwand
vergrofsern wiirde. Als erster Ansatz, der die Lastebene nicht in verschiedene LSOP aufteilt, wurde der
PLSOC-Ansatz [19, 20] in Abschnitt 7.2.3 betrachtet. Dessen X-Parameter X,(,'l)k(|A11| ,|TL]) aus (7.10)
sind unabhéngig von der Phase ©4; der Reflexionsfaktoren bei der I-ten Harmonischen I'y; und nur ab-
héngig von deren Betrige |I'y| giiltig. Dabei entspricht |I'y;| = konst. V ©g; € [0,360°] einem Kreis in
der Lastebene der I-ten Harmonischen, womit der Ansatzname zu erkldren ist [20]. Die X-Parameter des
PLSOC-Ansatzes werden durch die zufillige Phasen-Offset-Methode [13, 19, 20] bestimmt. Fiir jeden
der Mp,| verschiedenen PLSOC ergibt sich ein X-Parametersatz. In [20] werden die X-Parameter nach
dem QPHD-Ansatz aus (6.7) und dem Padé-Ansatz aus [17] und in [19] nach dem RP-Ansatz im Sin-
ne des PLSOC-Ansatzes berechnet. In dieser Arbeit wurde in (7.10) zu Vergleichszwecken ebenfalls der
QPHD-Ansatz gewéhlt, wofiir sich hier

Mprsoc(L, Mry|) = Mr,jMqpup = Mr (1 +5L) (7.19)

ergibt. Der angepasste Fall I't, = 0 ist darin nicht enthalten und wird durch den X-Parametersatz des
kleinsten |T'y| angenéhert. Anders als im PHDy-Ansatz [117] wird in [20, Gl (22)] angedeutet, dass auch
auf den hoheren Harmonischen ein Load-pull-Tuner zum Einsatz kommt. Wenn bei allen berticksichtigten
Kax Harmonischen unabhéngige Load-pull-Tuner zum Einsatz kommen, die die Lastebene aller K.y
Harmonischen mit konstantem A|T'| rastern, erhoht sich die Komplexitét zu Mprsoc(L, Kmax, AT]) =
Maqpup (1 + A|T|Emax) unterschiedlichen X-Parametersitzen.

Im LNA-Beispiel aus Abschnitt 7.3.1 wurden an zehn verschiedenen PLSOC, d. h. Mr, | = (A[T|) ! =

10, insgesamt Mpr,soc(1,10) = 60 verschiedene X-Parameter X;l) (|A11],|T21]) berechnet. Die erhaltenen
X-Parametersétze liefern, wie Abb. 7.6 und 7.8 zeigten, in der Ndhe der PLSOC sehr gute Ergebnisse.
Allerdings zeigte sich in letzterer und in Abb. 7.7, dass bei einer stirkeren Abweichung vom PLSOC sehr
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7. Lastabhéngigkeit der X-Parameter

Tab. 7.1.: Vergleich der Anzahl M der (lastabhéingigen) Modellparameter unterschiedlicher Ansétze. Die
lastabhéingigen Ansiitze wurden in diesem Abschnitt mit Mp | = m =10, AOg; = 45°

und Mp, = %O;MWL‘ = 80 bestimmt.

Ansatz GL. Anzahl M
Mans(L, ") Mans(1,-) | Mans(2,-)
PHD, | (7.15) | (1+ Mp,)(1+2L) 243 405
QPHD, | (7.17) | (14 Mp,)(1+5L) 486 (891)
MQPHD | (7.18) | 1+ L(Mp, +5) 86 171
PLSOC | (7.19) | My, (1+5L) 60 (110)
PHDg/ope | (6.34) 14 2L 3 5
QPHDyopt | (6.37) 1+5L 6 11
MITg/ope | (6.35) el Gaaa) (6) 15

schnell ein &hnlich grofer Fehler begangen wird wie im angepassten Fall. Die Ursache hierfiir liegt in der
Bestimmung der X-Parameter iiber (6.20) bzw. (7.11) auf Basis der zugrunde liegenden Datenpunkte.
Wie auch [20, Fig. 4ff.] feststellte, sind die erhaltenen X-Parameter stark von der Werteverteilung abhén-
gig. Eine dquidistante Variation von ©o; fithrt nicht zu einer Gleichverteilung von As;. Im betrachteten
LNA-Beispiel liegt eine Haufung kleiner As; vor, sodass grofe Werte weniger Einfluss in der Optimie-
rung erhalten. Beim angepassten Fall wird dem durch eine systematische Variation von |As;| iiber die
Signalquelle Us,, (vgl. (A.2) und Abb.4.3) entgegengewirkt. Im zweiten Beispiel in Abschnitt 7.3.2 mit
L = 2 wurde auf den PLSOC-Ansatz verzichtet, da bereits in Abb. 7.7f. zu grofe relative Fehler vorlagen,
um die im Vergleich zum angepassten Fall zusétzlichen Modellparameter zu rechtfertigen. Die Anzahl im
zweiten Beispiel wére fiir Mprsoc(2,10) = 110 gewesen.

Mit dem in Abschnitt 7.2.4 aufgegriffenen lastoptimierten Ansatz [13] wird die Idee der im PLSOC-
Ansatz eingesetzten zufélligen Phasen-Offset-Methode auf die gesamte Lastebene ausgeweitet, d.h. der
Berechnung der X-Parameter in (7.11) liegen Datenpunkte der gesamten Lastebene zugrunde. Anders
als im PLSOC-Ansatz werden diese nicht nur iiber eine Variation von ©1, gewonnen, sonder sowohl iiber
IT'L,| als auch ©y,. Durch die Variation von |I't,| folgen tiber (7.2) auch verschiedene Werte fiir die Signale
Ay, Im betrachteten LNA-Beispiel (vgl. Abb. 7.6ff.) zeigt sich, dass die daraus berechneten lastoptimier-
ten X-Parameter der beste Kompromiss aus Genauigkeit und X-Parameteranzahl sind. Letztere ist in
diesem Fall genauso grof wie fiir den angepassten Fall, da die Optimierung iiber die gesamte Lastebene
nur einmal pro Wert |A11| durchgefiihrt werden muss. Die X-Parameteranzahl im LNA-Beispiel aus Ab-
schnitt 7.3.1, in dem nur die Fundamentalfrequenzen betrachtet wurden, ist daher mit L = 1 in (6.37)
fiir den lastoptimierten QPHD-Ansatz Mqpup,,, (L = 1) = Mqpup, (1) = 6 und im Klasse-C-Beipiel in
Abschnitt 7.3.2 MQPHD (L = 2) = MQPHDO (2) =11.

Die Parameteranzahlen aller betrachteten Ansétze dieses Kapitels sind in Tab. 7.1 in allgemeiner Form
und fiir die beiden Beispiele aus Abschnitt 7.3.1 und 7.3.2 mit L = 1 bzw. L = 2 zusammengefasst. Die
Zahlenwerte in Klammern sind dabei die verworfenen Ansétze bzw.im Fall des MIT,¢-Ansatz fiir L = 1
identisch zum QPHD-Ansatz. Der Vergleich der Modellkomplexitéten fiir die einfachen Beispiele dieses
Abschnitts zeigt, dass fiir die lastabhédngigen Ansétze deutlich mehr Modellparameter zu bestimmen sind,
was nicht zwangsldufig zu einem genaueren Modell fithrt. In Abb. 6.9 bzw. wurden fiir die angepassten
Ansitze die Modellparameteranzahlen fiir 1 < L < 6 diskutiert. Dabei wurde festgestellt, dass die Kom-
plexitét des in dieser Arbeit vorgestellten MIT-Ansatzes durch die binomiale Abhéngigkeit (6.35) sehr
schnell im Vergleich zu den anderen Ansiitzen wiichst. Genauer gesagt ist My, (L, D) ~ L, wohinge-
gen Myuopup, (L, D) ~ LP~! ein Polynom der Ordnung D — 1 ist. Fiir den in dieser Arbeit betrachteten
QPHD-Ansatz ist Muopup,(L,2) ~ 5L ebenfalls linear in L und mit einer hoheren Steigung als der
PHD-Ansatz. Die Modellkomplexitiaten der lastabhéngigen Ansétze sind zwar linear in L, allerdings sind

opt
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7.3. Vergleich der Ansétze
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Abb. 7.12.: Vergleich der Modellparameteranzahlen unterschiedlicher (lastabhingigen) X-Parameteran-
sitze fir verschiedene Signalanzahlen L und Ordnungen D: (a) L € {2,...,81} mit D = 2
und (b) L € {2,...,11} mit D = 3.

die Steigungen und die Ordinatenabschnitte abhéingig von M | und AOs;. Folglich gibt es zwangsldufig
Schnittpunkte der linearen Modellkomplexitatsfunktionen der lastabhéngigen Ansétze und der polynomi-
ellen Abhéngigkeiten der Ansétze hoherer Ordnung mit nur einem Parametersatz pro |A11]. In Abb. 7.12a
sind die Verldufe der Modellkomplexitiatsfunktionen aus Tab. 7.1 im Intervall L € {2,...,81} zur Veran-
schaulichung dargestellt. Darin ist zu sehen wie die quadratische Funktion des MIT-Ansatzes die linearen
Verlaufe der lastabhéngigen Ansétze schneidet bzw. iberschreitet, und zwar bei L = 24 den PLSOC-,
bei L = 24 den MQPHD- und bei L = 81 den PHDy-Ansatz. Daraus folgt, dass fiir ein Zweitor an
beiden Toren 41 Harmonische beriicksichtigt werden miissten, damit mit dem MIT-Ansatz die gleiche
X-Parameteranzahl pro Grofssignalwert |A11| gespeicherte werden miisste wie fiir den PHDy -Ansatz. In
Abb. 7.12b ist die Darstellung ergéinzt um die Verliufe My, (L,3) ~ L* und Myopup, (L,3) ~ L? im
Intervall L € {2,...,11}. Darin ist zu sehen, dass das quadratische Polynom Myopup, (L, 3) schneller an-
steigt als Myir, (L,2) ~ L?, sodass bereits bei L = 12 der PLSOC-Ansatz {iberschritten wird. Die nicht
mehr dargestellten Schnittpunkte liegen bei L = 20 fiir den MQPHD- und bei L = 40 den PHDp,-Ansatz.
Das kubische Polynom My, (L, 3) iibersteigt die linearen Funktionen bei L = 5 fiir den PLSOC-, bei
L =7 fiir den MQPHD- und bei L = 10 fiir den PHD-Ansatz. Letzterer Schnittpunkt zeigt, dass beim
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7. Lastabhéngigkeit der X-Parameter

MIT-Ansatz der Ordnung D = 3 fiir ein Zweitor erst beim Beriicksichtigen von fiinf oder mehr Harmo-
nischen die Modellkomplexitét groker wird als beim mit My, | = 80 gerasterten PHDp-Ansatz. Sobald
die Lastebene in mehr als M, | = 80 LSOP gerastert wird, um die Genauigkeit vom PHDL-Ansatz zu
erhohen, verschiebt sich dieser Schnittpunkt weiter zu groferen Werten von L. Allgemein muss bei der
Berechnung des gesamten X-Parametersatzes der lastoptimierten Ansétze {iber das Gleichungssystem
(7.11) darauf geachtet werden, dass iiber die zufiillige Phasen-Offset-Methode [13, 19, 20] mindestens
genauso viele nicht redundante Datenpaare aufgenommen werden, wie X-Parameter berechnet werden
sollen. Anderenfalls ist das Gleichungssystem unterbestimmt.

7.4. Zusammenfassung

Die in den vorherigen Kapiteln betrachteten X-Parameter - erster oder héherer Ordnung - werden ty-
pischerweise in einer 50 Q-Messumgebung bestimmt. Diese angepassten X-Parameter werden als Verhal-
tensmodell in leicht fehlangepassten Systemen eingesetzt. In diesem Kapitel wurden als Fortsetzung von
[82] verschiedene Ansitze zur Verwendung der X-Parameter bei beliebigen Lastsituationen anhand zwei-
er Beispielsystemen - einem LNA und einem Klasse-C-Verstéarker - mit den angepassten X-Parametern
verglichen.

Zunéchst wurde dazu diskutiert inwiefern die Begriffe Anpassung bzw. Fehlanpassung und Lastimpedanz
fiir nichtlineare Systeme zu verwenden sind. Es wurde angemerkt, dass eine Definition dieser Begriffe
sinnvoll ist, wenn das nichtlineare System mit Signalen angeregt wird, deren Frequenzen linear abhéngig
sind, d.h.w, = kwp fiir £ € N. So kann die Lastimpedanz jeder auftretenden Harmonischen iiber das

Verhéltnis Zy,(jkwy) = [IJ;((JJ::[‘:)) und daraus ein Reflexionsfaktor I'y;, = ‘g—;: = gi’;;gg bei der k-ten

Harmonischen definiert werden [34, 41].

Anschliefend wurden die verschiedenen Ansétze einzeln betrachtet und festgestellt, welche Verénde-
rungen im Vergleich zu den angepassten X-Parametern vorzunehmen sind. Als erstes wurden die Load-
pull-X-Parameter von Root u.a. [117] gezeigt. Diese sind dquivalent zu den angepassten X-Parame-
tern, nur das der Entwicklungspunkt der spektralen Beschreibungsfunktion nicht dem Zentrum des Smit-
h-Charts (vgl. Abb. 2.4) entspricht, sondern in einer beliebigen, {iber den Load-pull-Tuner eingestellten,
Lastsituation liegt. Die Bestimmung der Load-pull-X-Parameter erfolgt dabei wie im angepassten Fall
und die Entwicklungsordnung (vgl. Abschnitt 6) kann ebenfalls erhoht werden. Allerdings ist dies nicht
sinnvoll, da bereits fiir die linearen X-Parameter bei einer hohen Anzahl an Lastsituationen sehr viele
X-Parameter berechnet und gespeichert werden miissen.

Daher wurden weitere Ansétze der Arbeitsgruppe um Cai und Brazil [13, 16, 17, 19, 20] betrachtet,
in denen eine Modellordnungsreduktion vorgenommen wurde. Im MQPHD-Ansatz [16] wird der ange-
passte quadratische X-Parametersatz mit Hilfe eines Skalierungsfaktor i ni(|A411],T'L) an die jeweilige
Lastsituation angepasst. Die Berechnung erfolgt ebenfalls tiber ein Optimierungsproblem auf Basis von
lastabhéingigen Messdaten, wie sie auch zur Berechnung der Load-pull-X-Parameter verwendet werden.
Anstatt alle X-Parameter fiir die jeweilige Lastsituation neu zu berechnen, muss daher lediglich der Skalie-
rungsfaktor « in jeder der insgesamt M, verschiedenen Lastsituationen neu berechnet werden. Dadurch
kann zwar die Parameteranzahl gesenkt werden, jedoch nicht der Berechnungsaufwand. Zusétzlich ist
der Genauigkeitsverlust der Modellordnungsreduktion im Vergleich zu anderen Ansétzen mit weniger
Modellparametern zu grof}, sodass dieser Ansatz nur im ersten Beispiel in Abschnitt 7.3.1 beriicksichtigt
wurde.

Als weiterer Ansatz, der sowohl die Modellordnung als auch den Berechnungsaufwand senkt, wurde der
PLSOC-Ansatz [17, 19, 20] betrachtet. Hier werden die X-Parameter anstatt fiir jede Lastsituation fiir die
Menge der Lastsituationen mit |I'y,| = konst. berechnet. Die Datenpunkte (A, Bp,y) fiir die Berechnung
mittels (7.11) bzw. (7.12) werden implizit iiber die Reflexionsfaktorphase O, variiert, weshalb dieses Vor-
gehen als zufillige Phasen-Offset-Methode bezeichnet wird. Dieser Ansatz senkt die Modellkomplexitat
im Vergleich zu den Load-pull-X-Parameter abhéngig davon, wie viele Load-pull-X-Parameterséitze pro
eingestellten Wert |T'21| berechnet werden. Im betrachteten LNA-Beispiel ergab sich der Faktor 4. Der
Modellfehler des ordnungsreduzierten PLSOC-Ansatzes blieb dennoch unterhalb der Load-pull-X-Para-
meter, zumindest auf dem PLSOC. In dem Grenzfall [T's;| = 0.9 genau zwischen zwei der Berechnung
zugrunde liegenden Werten |I'y;| = {0.85,0.95} ergab sich allerdings, dass der vom PLSOC-Ansatz ver-
ursachte Fehler teilweise sogar {iber dem des angepassten X-Parametersatzes lag. Daher wurde auch der
PLSOC-Ansatz im zweiten Beispiel nicht weiterverfolgt.
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7.4. Zusammenfassung

Als konsequente Weiterentwicklung des PLSOC-Ansatzes kann der lastoptimierte X-Parameteransatz
verstanden werden. Hier werden die mittels der zufilligen Phasen-Offset-Methode iiber die gesamte Las-
tebene gewonnenen Messdaten als Grundlage fiir das Optimierungsproblem (7.11) bzw. (7.12) verwendet,
sodass wie im angepassten Fall nur ein X-Parametersatz pro Grofsignalwert |A1;| berechnet wird. Im
LNA-Beispiel, in dem nur die Fundamentalfrequenzen betrachtet wurden, erwies sich der lastoptimier-
te QPHD-Ansatz aus [13] als der beste Kompromiss aus Modellparameteranzahl und -genauigkeit. Im
zweiten Beispiel des Klasse-C-Verstérkers wurde der in dieser Arbeit eingefiihrte MIT-Ansatz (D = 2)
im Sinne der Lastoptimierung iiber die zufillige Phasen-Offset-Methode berechnet. Wie bereits aus der
qualitativen Betrachtung in Kapitel 6 zu erwarten, wurde durch den MIT-Ansatz die Genauigkeit im Ver-
gleich zum lastoptimierten QPHD-Ansatz deutlich verbessert. Eine Untersuchung der Modellkomplexita-
ten zeigte, dass trotz der zusétzlichen X-Parameter des MIT-Ansatzes - im Vergleich zum lastoptimierten
QPHD-Ansatz - eine Modellordnungsreduktion - im Vergleich zu den Load-pull-X-Parametern - erreicht
werden kann. Die Grofenordnung der Reduktion ist dabei stark von der Ordnung D des MIT-Ansatzes
und der Menge L der beriicksichtigten zusétzlichen Signale A abhingig. Dabei ist zu beachten, dass
eine Beriicksichtigung von Signalen Ay; durch zusétzliche Source-pull-Messungen (vgl. z. B. [41]) erfolgen
sollte, um auch am Eingang eine zuféllige Variation der Signalanteile zu gewahrleisten.

Nachdem in diesem Kapitel die Einsatzmdglichkeiten der in Kapitel 6 eingefiihrten X-Parameteransétze
hoherer Ordnung betrachtet wurden, werden im folgenden Kapitel X-Parameter fiir beliebige Signalfre-
quenzen wy = kwo mit k € Q7 betrachtet. Anhand der in Kapitel 5 gewonnenen Erkenntnisse werden
die X-Parameter dabei - anders als in der Literatur [117, 166] - in Abhéngigkeit eines einzigen fun-
damentalen Grofisignals betrachtet. Mit dieser alternativen Blickweise lassen sich die X-Parameter als
Empfindlichkeitsfunktionen fiir weitere Fundamentalsignale auffassen. Des Weiteren wird dadurch die
Modellkomplexitét verringert.
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8. X-Parameter fiir unabhangige Frequenzen

Fiir die in Kapitel 4 beschriebenen X-Parameter auf Basis des PHD-Ansatzes werden neben einem Grof-
signal weitere Kleinsignale bei einem ganzzahligen Vielfachen der Fundamentalfrequenz wy des Grofs-
signals angenommen. Diese Einschrinkung trifft beispielsweise auf kaskadierte Verstirkersysteme oder
bei Fehlanpassung (vgl. Kapitel 7) der Verstarkerendstufe an die zu treibende Last zu [117]. In diesem
Kapitel werden Systeme betrachtet, die mit unabhéngigen Frequenzen angeregt werden, wie beispiels-
weise Frequenzmischer [25, 72]. Fiir diesen Fall werden die Anteile der Fundamentalfrequenzen an den
Eingangstoren als Grofssignale definiert und die Beschreibungsfunktionen (BF) in Abhéngigkeit dieser
bestimmt [117, 166]. In dieser Arbeit soll durch eine alternative Reihenentwicklung hoéherer Ordnung,
wie in Kapitel 6 beschrieben, weiterhin die Abhéngigkeit der BF von nur einem Grofssignal beibehalten
werden. Dadurch kann zum einen eine Reduzierung der Modellkomplexitét erreicht werden. Zum ande-
ren kénnen die Kleinsignal-X-Parameter des neuen Ansatzes als Empfindlichkeitsfunktionen auf beliebige
Fundamentalsignale aufgefasst werden. Dazu wird zunéchst in Abschnitt 8.1 der bestehende Ansatz bei
einer Anregung mit unabhéngigen Fundamentalfrequenzen ws # [ - wy mit | € N von Xie, Zhang und Liu
[166] vorgestellt. Anschliefend wird in Abschnitt 8.2 darauf eingegangen, wie dieser Ansatz mit Hilfe der
Erkenntnisse der vorherigen Ergebnisse dieser Arbeit anzupassen ist, um eine Ordnungsreduzierung zu
ermdglichen. Anhand einer beispielhaften Untersuchung werden in Abschnitt 8.3 beide Ansétze mitein-
ander verglichen.

8.1. X-Parameter mit zwei unabhangigen GroBsignalen

Bereits in den Arbeiten [139, 150] wurde darauf hingewiesen, dass auch Anregungen unabhéngiger Fre-
quenzen mit der spektralen Linearisierung betrachtet werden kénnten. Im X-Parameter-Kontext werden
erst in den Arbeiten von Xie, Zhang und Liu [166] und Root u.a. [117] Signale mit unabhingigen Fre-
quenzen betrachtet. In einem der sehr wenigen Anwendungsbeispiele von He und Li [46] wird génzlich
auf die Mathematik der X-Parameter unabhéngiger Frequenzen verzichtet. An dieser Stelle soll kurz aus
[117, Kapitel 5.7] zusammengefasst werden.

Im einfachsten Fall wird sich auf zwei unabhéngige Fundamentalfrequenzen w; und ws beschrankt.
Alle anderen im System auftretenden Frequenzen sind Vielfache l;wq bzw. lows, sog. harmonische Verzer-
rungen (HD), bzw. Linearkombinationen wy = kiw; + kows mit k1, ko € Z, sog. Intermodulationsprodukte
(IM) (vgl. Abschnitt 3.1 oder z.B.[71, 156]). In Anhang A.2 wird gezeigt, wie die Streuvariablen nichtli-
nearer N-Tore bei einer derartigen Zweitonanregung zu berechnen sind. Dabei werden beide anregenden
Frequenzen an einem Tor angenommen, was z. B.zu einem Leistungsverstiarker mit einer Zweitonanre-
gung am Tor 1 passt. Im Folgenden wird stattdessen von einer Grofsignalanregung an Tor 1 mit A;[; g
bei wy und an Tor 2 mit A 1) bei wp ausgegangen (vgl. (A.17)). Mit Hinzunahme eines dritten Tors kann
ein Frequenzmischer, wie z. B.in Abb. 8.3 dargestellt, beschrieben werden. Weitere Signalanteile sind nur
bei Linearkombinationen der Fundamentalfrequenzen

Wq = llwl + l2w2 (81)

mit [y, Iy € Z zuléssig. Dabei sind auch die Fundamentalfrequenzen an anderen Toren z. B. A3[; ) denkbar.
Analog zum PHD-Ansatz ist der Ausgangspunkt die spektrale Abhéangigkeit

Bk ka] = Fnjer ka] (DCOP, w1, w2, A1 o), A2p0,1)s - - - Anfis o]+ ) 5 (8.2)

worin F,x, k,) die mehrdimensionale BF der Fourier-Koeffizienten bei w, = kijw; + kaws ist. Die BF
Fonlky ks verdeutlichen den Zusammenhang der Fourier-Koeffizienten der reflektierten Streuvariablen
B[k, ko) von allen einfallenden Streuvariablen A, ;,) sowie dem DCOP und den Fundamentalfrequen-
zen wi, we. Durch Annahme eines zeitinvarianten Systems und einer Phasennormierung auf die Phasen
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Abb. 8.1.: LSOP im Frequenzmischer - IF zu HF Umsetzung - bei zwei Grofsignalen |A1[17O]| , |A2[0,1]}
unabhéngiger Frequenzen wy, ws

der Fundamentalsignale mit P o) und P y

[ Av0] = Aol Py (8.3a)
| Aspo,1] = Ao, Py (8.3b)
ergibt sich
D P | k k
Bm[kl,k‘z] = Fm[kl,k‘z] (|A1[1,0] 5 AQ[O,l] yooeey An[llle]P[l)Ol]P[OJQ]’ .o ) P[ITO]P[O?].] (84)

Unter der Annahme
(8.5)

Aspo |} > [Anpy 1o

{| A0

d. h. die beiden Fundamentalsignale sind die einzigen Grofssignale im System, kénnen die spektralen BF
Folky ko), Wie in Abschnitt 4.2.2, linearisiert werden. Der Grofsignalarbeitspunkt - englisch: large signal
operating point

) )

LSOP = {DCOP,w17w2,

A1[1,0]| 3 |A2[0,1]| 7An[l1,l2] =0Vn [ll? ZQ] 7& {1 [17 O] ,2 [07 1]}_ (86)

als Entwicklungspunkt wird hier allerdings durch die zwei Grofisignale |A1[1,0} ‘ , ’AQ[OJ] | festgelegt. Auf die
explizite Nennung der Abhéngigkeit vom DCOP und den beiden Fundamentalen wy, wy soll in der Folge
erneut verzichtet werden. Eine Veranschaulichung des LSOP aus (8.6) ist in Abb. 8.1 fiir eine Umsetzung
vom Zwischenfrequenz - englisch: intermediate frequency (IF) - zum Hochfrequenz (HF)-Bereich, wie sie
im Transmitterpfad eines Heterodyntransceivers eingesetzt wird, dargestellt.

Die Kleinsignale ’An[ll,lz]‘ werden, wie im PHD-Ansatz in Abschnitt 4.2, als Stérung des LSOP in
Folge geringer Fehlanpassung angesehen. Eine lastabhéngige Betrachtung bei starker Fehlanpassung, wie
in Abschnitt 7.2.1, wird der Einfachheit halber in dieser Arbeit nicht zusédtzlich durchgefiihrt. Auf eine
ausfiihrliche Ableitung der Linearisierung von (8.4) wie in Abschnitt 4.2.2 soll an dieser Stelle verzichtet
werden. Analog ergibt sich als Modellgleichung fiir die X-Parameter

Bk ks) ’“”“Xg[gcl,kz] (\Am,o] ) |A2[0,1] D P[To]P[]S?u*‘
Z (XS[)kl,kg],n[ll,lg] (|A1[150]
n[ll,lg]

(T)
+Xm[k1,k2],n[l1,lg] (|A1[170]

kq—1 ko—1
Asfo.)]) Anjis ) Ppile) " Pioty) (8.7a)

)

X ky+ly pha+l
J {A2[071] |) An[ll,lz]P[Lo] 1P[o?u 2) :
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8.2. X-Parameter unabhéingiger Frequenzen und eines einzigen Grofssignals

Darin wird der LSOP wie in (4.39) tiber die Grofisignal-X-Parameter

(F)
X [kl,kz] Fm[k17k2] (

.,0) (8.7b)
beriicksichtigt. Alle weiteren Signale A, ;,) werden iiber die Kleinsignal-X-Parameter

S 8Fm [k1,k2]

X( ) — LSOP (870)
mlky,ka],m[l1,l —l3?
(k1 k2],nlli,l2] aAn[ll,lz]Pu O]P[o 1z]
(T[i)c kalnlla,da] = OF iy kalysor (8.7d)
m s STy, * ! '
v o a147z[l1,l2]P[1 0] P[O2 1]
1 — L2 .
mit Fm[kl’kﬂLSOP = P [l k2] ( [ll’l2]P[1 O]P[O i )‘(|A1[1,0]|7|A2[0,1]|,0,...,0) cinbe

zogen [117]. Die X-Parameter sind neben den nicht mehr explizit genannten Fundamentalfrequenzen
w1, wg und dem DCOP von den Betrédgen der Grofssignale |A1[1,0]| , |A2[071]’ abhingig. Damit ist es zwar
ein Parameter weniger als bei den lastabhéingigen X-Parametern aus (7.4), aber dennoch einer mehr als
fiir die X-Parameter aus (4.38). Da jeder weitere Parameter zusétzliche Messungen und Speicherplatz in
der Modelldatei erfordert, wird im Folgenden ein anderer Ansatz zur Reihenentwicklung der mehrdimen-
sionalen BF F,[i, r,) aus (8.4) iiber den linearen Term hinaus gezeigt. Dabei wird davon ausgegangen,
dass nur eines der beiden Fundamentalsignale ein Grofssignal ist. Dadurch miissen die X-Parameter nur
in Abhéngigkeit dieses Grofisignals bestimmt werden.

8.2. X-Parameter unabhidngiger Frequenzen und eines einzigen
Grolisignals

Im letzten Abschnitt wurden die aus der Literatur [117, 166] bekannten X-Parameter fiir zwei unabhéngi-
ge Fundamentalfrequenzen vorgestellt. Dabei wurden die jeweiligen Fundamentalanteile an unterschied-
lichen Toren als Grofsignale angenommen. Diese Annahme ist allerdings nicht immer erforderlich, wie
z. B. die Betrachtung eines Frequenzmischers mit der conversion Matrix in [72, Kapitel 4] zeigt. Darin
wird nur das LO-Signal als Grofisignal angesehen und das IF oder HF-Signal als Kleinsignal, sodass
nur Mischprodukte beriicksichtigt werden miissen, in denen die Kleinsignale linear eingehen. Die gleiche
Annahme soll im Folgenden gelten, sodass die BF Fy,1, 1, dhnlich dem PHD-Ansatz aus Abschnitt 4.2
nur in Abhéngigkeit des grofen LO-Signals linearisiert bzw. dhnlich den Ansétzen aus Kapitel 6 in einer
Reihe hoherer Ordnung entwickelt werden kénnen.

8.2.1. Zweitonanregung

Zur Verdeutlichung des Unterschieds zu den X-Parametern unabhéngiger Frequenzen aus Abschnitt 8.1
soll im Folgenden zunéchst die Zweitonanregung mit den dort als Grofisignal angesehenen Signalen
Aq1,0), Azp0,1) erfolgen. Daher ergibt sich aus der allgemeinen BF (8.2) - ohne die Abhéngigkeit vom
DCOP und den Fundamentalfrequenzen wq,ws explizit zu nennen -

Binjkr ko) = Ll ko] (A1[1,0]7A 11,0)> A2(0,1]5 Ay 200, 1}) (8.8)

als Ausgangspunkt der Betrachtung. Darin sind neben den beiden Signalen Ay g), A2pp,1) auch deren
komplex Konjugierten aus demselben Grund wie in (4.33) vorhanden: Die komplexe Differenzierbarkeit
erfordert, dass die Funktion analytisch in all ihren Argumenten ist. Durch die Annahme eines einzigen
Grofssignals

|A1p1,0)] > [Azpo,1 (8.9)

ergibt sich die Moglichkeit eines anderen LSOP als Entwicklungspunkt. Zuvor soll jedoch erneut durch
eine Phasennormierung die Anzahl der unabhingigen Parameter reduziert werden. In (8.4) wurde mit
den Phasen der beiden fundamentalen Grofsignale normiert. Die Begriindung dazu in [117, Kapitel 5.7.2]
lautet, dass es bei zwei Signalen unabhéngiger Frequenzen immer einen Zeitpunkt gébe, bei denen die
Phasendifferenz beider Signale null sei. Es miisse lediglich lange genug gewartet werden.
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

Zur Vereinfachung des Zusammenhangs in (8.8) wird hingegen wie beim PHD-Ansatz in (4.29)ff. eine
Phasennormierung auf das Grofisignal A;j; o) durchgefiihrt. Unter der Annahme eines zeitinvarianten
Systems fithren um T verzogerte Eingangssignale zu einer Multiplikation der Fourier-Koeffizienten in
(A.15) mit einem Exponentialterm entsprechender Frequenz

Binfpy poje el — B <A1[1,o]€_jw‘Ta AT, Agjo e T Ag[o’l]ejWT) . (8.10a)

Analog zu (4.31) in Kapitel 4.2 wird die Zeitkonstante festgelegt zu

7= P (8.10b)
wi
und damit wird der auf die Phase des Grofsignal A;[; g
Py o) = &40 (8.10c)
normierte Zusammenhang
-2z 22 ki1tko 22
Bm[kl,kz] = Fm[k1,k2] (|A1[1,0]| 7142[0,1]P[170]1 7A2[0,1]P[1710]> P[I,O] ! (8.11)

erhalten. Fiir die nachfolgende Reihenentwicklung wird fiir eine bessere Lesbarkeit zunéchst die Kurz-
schreibweise aus (6.1) iibertragen

ll_l2w72 ~ _kl_kQ%

An[llab] = An[ll,l2]P[;O] “ound By k] = Bl k) By ) , (8.12a)
was in diesem Fall aus (8.11) zu
Bm[kth] = Fm[kl,kz] ({A1[1,0]| 7;12[0,1]7 A;[OJ]) (8.12Db)

fithrt. Infolge der im Vergleich zu (8.5) unterschiedlichen Annahme eines einzigen Grofsignals aus (8.9)
ist der Entwicklungspunkt im Gegensatz zu (8.6) definiert durch

LSOP = {DCOP, w1, |A1[1,0]| s Anjiy 1) = 0V 1 [l1, 1] # {1[1,0]}. (8.13)

Zur Veranschaulichung des Unterschieds zum Ansatz (8.6) aus dem letzten Abschnitt dient Abb.8.2.
Die Systemanregung durch |A1[1,0]| fiihrt zum LSOP, der wie beim PHD-Ansatz nur aus den schwarz
dargestellten HD kw; mit k € Ny besteht. Die zusétzliche Einkopplung des Fundamentalsignals Agg 1
fiihrt zu den rot dargestellten HD kws und IM kjw; + kows mit k1, ko € Z. Diese kdnnen wie im Fall des
Mischers zur Frequenzumsetzung erwiinscht sein oder aber als leitungsgebundene Storsignale aufgefasst
werden. Fiir letztere Auffassung sind insbesondere bei w; > wo die IMs nahe des Nutzsignals w; + wo
von Interesse, da diese das Systemverhalten mafgeblich beeintréchtigen koénnen und nur durch sehr
steilflankige Filter abgeschwiicht werden kénnen. Zur einfachen Stérungsbeschreibung des LSOP werden
die Funktionen F,, 1, aus (8.12) wie in Abschnitt 4.2 linearisiert oder wie in Abschnitt 6.1 in einer
Taylor-Reihe héherer Ordnung entwickelt.

Linearisierung der BF

Die BF aus (8.12) soll analog zu den X-Parametern des PHD-Ansatzes im LSOP

742[0’1]714;[0,1]) ‘ (814)

Fm[kl’kQ]Lsop = Fm[kl’kQ] (’Al[l’o] (‘Al[l 0]| 0 0)

linearisiert werden. Es ergeben sich erneut die Grofs- und Kleinsignalparameter geméfs

X o ([Ai100)]) = Fongiey o) ([ 410010, 0) (8.15a)
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|Aij0]
LO HF
o, O
> [Bs(w)|
w
|[Az(w)] '
e v | ‘I 11
NN N — N Il — ’N )UJ
33 & §384 J5334
s w I s L+ +

Abb. 8.2.: LSOP (schwarz) im Frequenzmischer - IF zu HF Umsetzung - bei nur einem Groflsignal ’Al[l,o] |
bei der Fundamentalfrequenz w; und einem kleineren zweiten Fundamentalsignal bei ws. Die
Anwesenheit des Kleinsignals |A2[071]| fiihrt zu IM. Diese kénnen wie im Fall des Mischers
erwiinscht sein, aber auch als Stérungen aufgefasst werden.

aFm[kl sk2lsop

Xotes wa2o) ([Arial]) = CY I (8.15b)
Xyaiksatiziony (Aral]) = W (8.15¢)
2[0,1
und als allgemeine lineare Approximation von (8.12)
Binfto ks XXk 1) (|A171.01]) .

+ Xv(:[)kl,kg],Q[O,l] (|A11,01]) Asjo,1) + Xv(;r[i)cl,kz],z[o,u (IA1.011) A30,1)-

Dieser allgemeine Ansatz kann allerdings noch vereinfacht werden, je nachdem welches Bm[kl,kg] be-
schrieben werden soll. Dazu soll die Interpretation des LSOP in Abb. 8.2 mit der aus Abschnitt 4.3.1
bekannten Frequenz-Offset-Methode verglichen werden. In (4.42) wird den Kleinsignalen lwg ein kleiner
Frequenz-Offset € hinzugefiigt, um die IM mit dem Grofsignal A;; nicht auf eine HD bei kwyp fallen zu
lassen. Dadurch wird eine direkte Bestimmung der drei unterschiedlichen X-Parameterarten ermdoglicht.

Aus den unteren Seitenbidndern kwy — € in Abb. 4.5 kénnen die X-Parameter X Sk)’nl und aus den oberen

Seitenbandern kwq + € die X-Parameter X S,an bestimmt werden. Bei den Harmonischen kwy wurden die

Grofssignal-X-Parameter X g,g direkt bestimmt (vgl. dazu auch Tab. 4.1). Im Fall unabhéngiger Frequen-
zen gilt das gleiche Prinzip, nur dass der Frequenzoffset € € R beliebig grofs sein kann. Folglich 1dsst sich
zusammenfassen

X"sf‘[gclvk:Q] (|A1[170]|) =0 V ko 7& 0, (816&)
Xytersalzton) (A1) =0V k2 £1, (8.16D)
Xﬁ’ll,kz]ﬁ[ml] (lAipa)) =0V ke # -1, (8.16¢)
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

woraus als lineare Approximation von (8.12)

X7(7;1E’117k2]72[0,1] (|A1[1»0] D A;[O,l] fir ko = —
5 x5 (|A1[1,0]D fiir ky =0,

Bk ka] = mlk1,ke] )
1,k2 (S) (|A1[1,0]D AQ[O,I] fir ko = 1,

m[k‘l,kQJ,?[O,l]

(8.16d)

0 sonst

resultiert. Die letzte Bedingung ergibt sich daraus, dass die IM Bm[khkﬂ fiir |ka| > 1 nicht durch ein
lineares Agj 1) erreicht werden konnen (vgl. Kapitel 3.1 und 5). Damit diese beschrieben werden konnen,
muss die Taylor-Reihenentwicklung tiber die 1. Ordnung hinaus fortgesetzt werden, wie es fiir die PHD
basierten X-Parameter in Kapitel 6 geschehen ist.

Reihenentwicklung héherer Ordnung

Analog zu Abschnitt 6.1 wird zur Erhohung der Genauigkeit des X-Parametermodells mit grofer wer-
dendem |A2[0,1]‘ anders als in (8.15) die zweidimensionale Taylor-Reihenentwicklung [80] um den LSOP
nicht nach der ersten Ordnung abgebrochen, sondern wie in (6.2)ff. bis zur D-ten Ordnung fortgesetzt.
Mit

(s°T?) _ y(@®

Xm[k1 ko] (’Al[l 0] |) - Xm[kl,k;z] ( ) ) (8.17a)
(84-a177) 1 OF,

Xl ) (|A1[1 0] |) (d—q)q! 5 xd—a LS:)P 7 (8.17Db)

oAy o (A )
ergibt sich der allgemeine Ausdruck
D d (a7 y i
mlkiko] Z Z mlky k2], 2 0,1] (l410,01) Agoy (A3p0,17) " (8.17¢)

d=0 ¢=0
Wie im linearisierten Fall (8.16) lassen sich hier erneut X-Parameter zu null identifizieren
X&) (|Aipg) =0 ¥ d—2#£k (8.17d)
mlk1,kz] 2[0 1] 11,0]|) = q 2 .

wozu ein Blick in Tab. 8.1 hilfreich ist. So ergeben sich ohne D explizit einzuschrianken und ohne die
Abhéngigkeit der X-Parameter von (’Al[m] |) zu wiederholen

[k kol kg l+1)
" (T2l (STlk2 ..
(AZ[O 1]) ’ (Xm[k1 k2],2[0,1] Xm[k1 ko], 2[0 1] |A2[0 1 | +.. ) fiir ko < 0,
B ~ (F) (8T) .. _
Bunfkr o] ~ | X mlks ko] T Xk ka),200,1] |A2 0 1]| +. fiir ky =0,  (8.18)
ik (S*2) (Sk2+1T) ..
A 20 1] (Xm[k1 kol 200,11 Xm[kl,kg] 2(0,1] |A2[o 1] | +. ) fir ky > 0.

Die zu approximierende BF aus (8.8) spiegelt genau den LSOP aus (8.6) wider, der wiederum direkt durch
die Grofssignal-X-Parameter Xff[Ll oa] (’A1[170}| , |A2[071]D aus (8.7) reprasentiert wird. Durch Riicksub-
stitution von (8.12a) folgen mit

- kol kg —|ko|22 ) le k2] K |Fe2 |
( 2[0,1]) P[1,0] b= (A2[0,1]> 1 0] - |A2[0 1 | ’ P[llo]P[o 1]z )

7 k2 kitha 52 ki pk
(AQ[OJ]) P[l,o] b= (A2[071]) " [1 0] |A2[0 1] | P[llo]P[ozl]
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8.2. X-Parameter unabhéingiger Frequenzen und eines einzigen Grofssignals

Tab. 8.1.: Nicht verschwindende X-Parameter X' [klz?z[o 1] (|A1[1_,0]|) aus (8.17) zu den Frequenzen

Wix = k1w1 + kaws

sd-are
B, (Wmix) Wnix X-Parameter an[khkz] 200,1] (‘Al[l,O] D
(T ) (ST?)
Binjky,—2) | kw1 — 2kawy Xk, 21,200,117 Xl —2],2[0,1]7 ** *
B kiwr — k x® X6
m[k1,—1] 1W1 — Rawa mlk1,—1],2[0,1]° “m[k1,—1],2[0,1]7 " "
(F) (8T)
Bk, 0] ki, Xk, 01 Xk ,00,2[0,1]7 “**
B kywr + kow x® x®T
m[ky,1] 141 202 m[k1,1],2[0,1]" “*m[k1,1],2[0,1]7 " "
B kywy + 2k () XD
m(k1,2] 1wW1 2W2 mlk1,2],2[0,1]° “*mlk1,2],2[0,1]° """

aus einem Koeffizientenvergleich von (8.7) und (8.18) die Zusammenhénge

|k2| |ka| |k |41
X bz (sl [ Ao ]) ~ [, ™ (X570 oo + XSy e[+ ).
(8.19a)
m[k1 ( ) Xw(rlj[gcl, (|A1 1 0]‘ + Xm[kz,kg 2[0,1] ‘AQ 0 1]’ +- (819b)
ko+1
Xr(f[;m ko2 >0] ( ) ~ |A2[0,1]’ ) ( S[kzl),kz]Q[O,l] +X7S@S[k21,k2T] 2[0,1] {A2[O 1]| +. ) ; (8.19¢)

worin nur fir XS[LI 0l die explizite Nennung der Abhéngigkeit von }A1[170]| zur Unterscheidung von

tim X0 o (Aaals [eon]) = X005, 0 (Aial) (8.20)

|A200,11| =0

(s4=9T9)
mlk1,k2],2[0,1]
Abhéngigkeit der Grofssignalamplitude ‘Al[l,O]’ bestimmt werden miissen. Die Variation {iber das zweite
Fundamentalsignal wird iiber die Reihenentwicklung in |A2[071]| abgedeckt. In Abschnitt 8.3 wird dies
weiter veranschaulicht. Im Folgenden sollen zunéchst kurz die Erweiterungen fiir zusétzliche Kleinsignale
fln[llh] erlautert werden.

notig ist. Der Vorteil der Reihenentwicklung aus (8.18) ist, dass die X-Parameter x! nur in

8.2.2. Mehrtonanregung

)

), die nur vom Betrag eines Grofssignals ‘Al 1’0]’ abh:aungen7 angena-

Im letzten Abschnitt wurde in (8.19) gezeigt, wie die Grofsignal-X-Parameter X ) mki ks (
1, 2

durch X-Parameter X;)[kl, o) (
hert werden kénnen. Im Folgenden wird verdeutlicht, wie dieser Ansatz fiir weitere abhéngige Kleinsignale
Apiy,15) erweitert werden kann. Ein Blick in die Modellgleichung (8.7) zeigt, dass die Kleinsignalstérterme
eine Multiplikation A, ;,)Po,1) beinhalten. Darin ist Py ;) der Phasor des zweiten Fundamentalsignals

Agjo,1), das in diesem Abschnitt erneut als Kleinsignal angesehen werden soll. Daher ist eine Approxi-

mation der Kleinsignal-X-Parameter zweier Grofsignale X )[khkz]mth] |A1[1’O]| , |A2[0,1] D aus (8.7) mit

X-Parametern X T(n)[ or ] (|A1[1,0] D , die nur von einem Grofssignal abhéngen, nur mit Hilfe einer Anpassung

des MIT-Ansatzes aus (6.14) sinnvoll. Fiir L Kleinsignale inkl. Ao 1 ergibt sich mit der Kurzschreibweise
aus (8.12a) und dem aus (6.11) angepassten Kleinsignalvektor

A= (/12[0,1], e 7A’n[11,12]7 e ,) eCk (8.21&)
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

fiir die BF unabhéngiger Frequenzen aus (8.2) die allgemeine Modellgleichung des MIT-Ansatzes zu

Bk kit & Y X(Slek2 (| Ao DA" (A7) (8.21b)
lo|+|7|<D

1 - -
mit X 5T ik o] D (1An)) = T,&T@T Frnlky ko] (’A1[1,o]| s A2i0,1) 5 Anfiy o] - - - (8.21c)

)‘(|A1[1,O]|,o...,o) ’

Weiterhin kann dieses Modell auch fiir weitere Fundamentalfrequenzen erweitert werden. Dazu wird die
allgemeine Notation der Fundamentalfrequenzen w = [wy,wa,...,wy] und der Indexvektoren

k=[ki,ko,....,k ] € Z" und 1=[ly,ls,...,11] € Z*

aus Anhang A.2.2 {ibernommen, woraus sich der Ausdruck

Brkir Y X,(,QS,:TT)(|A1[1,0]|)AU(A*)T (8.22a)
|(7|-HT|<D
3 (87T7) T AT A
Hlltka (|A1[1’0]|) 78 0 mk <|A1[1 0,.. ’0]| AQ .05 ...7ATLL7...>‘(|A1[10 . 0.“0) (822b)

ergibt. Dies ist hier allerdings nur der Vollstdndigkeit halber erwdhnt und wird im Weiteren nicht ange-
wandt. Stattdessen soll im Folgenden anhand eines einfachen Single- Balanced-Mischers das X-Parameter-
modell fiir ein Grofisignal mit dem aus der Literatur [117, 166] bekannten X-Parametermodell zweier Grof-
signale bei zwei unabhingigen Fundamentalfrequenzen genauer verglichen werden. Dazu wird zunéchst
die Zweitonuntersuchung mit der Approximation aus (8.19) iiberpriift. Anschliefend wird der MIT-Ansatz
fiir unabhéngige Frequenzen aus (8.21) anhand einer Dreitonuntersuchung F,z, ] (Al[l,o] s Aop0,1]5 A1[270])
veranschaulicht.

8.3. Beispiel: Single-balanced-Mischer

In diesem Kapitel wird der Single-balanced-Mischer aus Abbildung 8.3 untersucht. Der Frequenzmischer
wird am 1. Tor mit dem LO-Signal us, (t) angeregt, das iiber ein Balun auf das Differenzpaar My /M,
einkoppelt. Am 2. Tor liegt iiber die Koppelkapazitit Cj das Signal us,(t) auf Fufpunktstromspiegel
M3/M, an. Je nach Art der gewiinschten Frequenzumsetzung - IF zu HF oder HF zu IF - kann usg, (¢)
entweder das IF- oder das HF-Signal sein. Das jeweilig gewiinschte Mischprodukt wird am 3. Tor iiber
ein weiteres Balun am Differenzpaar ausgekoppelt. Alle drei Tore sind mit den charakteristischen Impe-
danzen Zy abgeschlossen. Das fundamentale LO-Signal soll im Folgenden stets bei $* = fro = 2.4 GHz
liegen und die grofite vorhandene Fundamentalfrequenz wy sein. Dadurch bleiben Abwértsumsetzungen
kiwy — |k2|ws stets positiv, woraus die Definition der Indizierung aus [117, Abschnitt 5.7.6] erhalten
bleibt, ohne eine Konjugation der komplexen X-Parameter vornehmen zu miissen. Das IF-Signal soll bei
fir = b4 MHz liegen. Anhand einer Zweitonanregung soll zunéchst die Giiltigkeit von (8.19) anhand
der IF- zu HF-Umsetzung gezeigt werden. Anschliefsend wird beispielhaft eine Dreitonuntersuchung zur
Veranschaulichung von (8.21) durchgefiihrt. Dabei soll der Einfluss der zweiten LO-Harmonischen auf
die Abwértsumsetzung wyown = w1 — we = 2.346 GHz als Beispiel dienen.

8.3.1. Zweitonanregung

In diesem Abschnitt wird das LO-Signal am 1. Tor als reines Eintonsignal

uLo = Us, (t) = s, , , cos (wit + gbsl[w]) (8.23a)
angenommen, was mit Us,, , = ﬁsl[lyole'jd’sl[l’m tiber (A.17) zur komplexen Streuvariablen A;j; ¢ fiihrt.
Am 2. Tor koppelt das IF-Signal

urp = Us, () = aSQ[O.l] cos(wat + ¢52[0,1]) (8.23b)
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8.3. Beispiel: Single-balanced-Mischer

U DDl <> Ryjas Ry, Ry,

o S T =

OF e WD AR, O

Us, = UTRF /Hi J_

Abb. 8.3.: Single-balanced-Mischer mit Balun-Einkopplung.

in den Fufpunktstromspiegel (vgl. Abb.8.3) ein. Zur Veranschaulichung der Giiltigkeit von (8.19) soll
e %520 dienen, das im Ansatz (8.7a) als zweites Grofsignal den LSOP

Ussl0,1]

eine Variation von Ajg 1) = - oS
’ 0

festlegt.

Im neu eingefiihrten Ansatz aus (8.21) wird Asjp,1) als erstes Kleinsignal angesehen, das den durch
Aqp,o) allein festgelegten LSOP in (8.14) stért. Durch diese Interpretation kann (8.16) zur Suszepti-

bilitdtsanalyse der Schaltung genutzt werden. Fiir zwei verschiedene Werte des Grofssignals Usypy ) =

2\%141[170] = {0.5V, 1V} wird die Mischerschaltung aus Abb.8.3 in Cadence Virtuoso Design Fra-
o] = 2v/Zy A1) € [10mV,0.5 V] simuliert. Gleichzeitig wurden
die Phasen der Fundamentalsignale iiber ¢, , = —%(;552[0,1] = 100°ds,, 4 - 1V~ implizit variiert. Bei-
spielhaft sollen sowohl die Antworten bei der ersten Fundamentalfrequenz w; als auch bei der Abwérts-
umsetzung wWaown = w1 — we gezeigt werden. Als Approximation des Ansatzes mit zwei fundamentalen
Grofsignalen von Xie, Zhang und Liu [166] in (8.7) wird sowohl der lineare Ansatz (8.16) als auch der
Ansatz 3. Ordnung aus (8.17) angewendet und anhand des relativen Fehlers

mework mit der HB im Intervall 4,

Bm[kl Jk2],Cad. — Bm[kl ,k2],Ans.

ABpk, =
| o) By ks, Cad.

ausgewertet. In Abb. 8.4 ist beispielhaft das Spektrum der Ausgangsspannung infolge der Zweitonanre-
gung (8.23) gezeigt. Dabei wird verdeutlicht wie sich die Ordnung D = {1,3,5} des neu eingefiihrten
Ansatzes auswirkt. Infolge der Differenzstufe werden die Signalanteile um geradzahlige Vielfache der
Differenzspannung ur,o stark abgeschwécht. Gleiches gilt fiir die Frequenzanteile kwy, die durch die am
Fufipunktstromspiegel eingekoppelte Spannung us, hervorgerufen werden.

Fundamentalfrequenz w,

Fiir die Fundamentalfrequenz w; am 3. Tor lautet die Modellgleichung (8.7) im Zweitonfall

B0 = Xi1) (| 41.01] » | A20.11]) P (8.24a)
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

-100 -

-200 |~

Uz in dB

-300 |-

—o D=3
-100
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Us in dB

-100
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I I RHTT5%e I
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Abb. 8.4.: Spektrum der X-Parameterndherung fiir unabhéngige Frequenzen und Ordnung D=1 (8.16)
(a), Ordnung D=3 (8.17) (b) und die Cadence-Vergleichssimulation bzw. X-Parameter aus
(8.7) mit k1] < 5 und |ka| <5 (c)

und die Approximationen der Ordnung D = 1 aus (8.16) bzw. D = 3 aus (8.17)
B3[1,O](D =1)~ X(Fl)o] (|A1[1 0] |) P, (8.24b)

Byo/(D = 3) ~ (X4 ([Asp0l]) + XSy 0 [A200[”) Por (8.24¢)

Die zugehérigen Verldufe von ’33[170]‘ tber g, 2\/270142 0,11 € [10mV, 0.5 V] mit einer Schrittweite
von At = 10mV und des relativen Fehlers jedes Ansatzes |ABg )| sind in Abb.8.5 fiir zwei
Werte des fundamentalen Grobsignals s, , , dargestellt. Fir jeden der 50 Werte von 4, ,, muss der
Wert X?E[Fl),o] ( ) berechnet und gespeichert werden. Die Werte werden geméif (8.24a)
nur mit dem Phasor P g multiplizicrt Der relative Fehler ist folglich sehr klein |ABspy | << 1%. Der
Grofsignal-X-Parameter X3[1 0] (‘Al 1 ()]D wird fiir ds,,,, = 0 bestimmt. Der Verlauf By (D = 1)
enthélt keine Abhéngigkeit von Asp ;) und ist folglich in Abb. 8.5a konstant. Durch den nichtlinearen
Effekt desentization - vgl.z. B. H3(wy,wa, —ws) [9] - verringert sich |B3[170]| tber 4, , . Daher steigt der
relative Fehler der linearen Approximation |AB3[1)0] (D= 1)| schnell an und ist |ABg Lo (D =1) ’ ~25%
bei dg,[0,1] = s, [1,0) = 125mV (gelb) und |ABsjy o (D = 1)| &~ 5.5% bei dg,(0,1] = ia (1,0 = 250mV
(blau).

Fiir den Ansatz héherer Ordnung wird der X-Parameter X?()[Sng] 2[0,1] (‘Al [1,0] D bei ‘AQ 0 1]| = }l ‘Al 1 0]!
ahnlich zu (6.17) berechnet. Dadurch bleibt in Abb. 8.5b |ABg[1 0(D = 3)| K 1% bis g, [0,1) = s, 1,0) =
125mV (lila) und g, [o,1) = 1u51 (1,00 = 250mV (griin). Uber 4, 0,1 = 7ubl[1 0 hinaus steigt der relative

110



8.3. Beispiel: Single-balanced-Mischer

Fehler |ABgp g (D = 3)| schnell an und ist [ABsj o)(D = 3)| & 23% fiir s, [1,0] = Us,[0,1] = 500mV
(lila) bzw. [ABsj10/(D = 3)| = 11% bei g, (1,0 = 2Us,0,1) = 1V (griin). Eine weitere Erhohung der
Ordnung D wiirde mit Einfiihrung des X-Parameters X?()[ng]z%[o 1 (’A1[1,0] |) den Giltigkeitsbereich der
Approximation aus (8.19b)

X?()[F1),o] ( ) ~ X 10] (‘Al 10]’) 3[1 0 1,2[0,1] |A20 1]| +X 10] 20 1] (’Al[l 0]|) ’A2[01 |

vergrofern. Der Ubersichtlichkeit halber wurde darauf in der Darstellung in Abb. 8.5 verzichtet.

-44 T T T T T T T T T

-45

%-48 |- [»¢Cadence i, = 0.5V
N -E-X(Al[l.o;Az[l) 1]) “smu] =05V
X(Al[l.()‘)-, =1, usm 0= =05V
- =X (Aig), D =3, i, =05V
—¢« Cadence ﬁsl“ 0= 1V
-2 X (Aij1.0), A20.1))5 sy =1V

-50 |- >
-©-X(Aipg), D=1, Usyj =
-7 X (Aipg), D=3, a4y, =1V
51 I I I ! ! ! ! ! !
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
iLSZ[U.I] nV
(a)
25 T T T I I — I T T T
=X (A0, A2p)), tsyy =05V
X(Aip), D=1, g, = 0.5V Y
= X(Aipg), D =3, iy, =05V
20} =X (A, Aoo1), By =1V o
-o-X (A1), D=1, s, =1V
N3 #X (A1), D=3, us,, =1V
=
S
A3
<
g
% 10
=
3
-

Uy, N Vv

(b)

Abb. 8.5.: Fundamentalantwort |B3[170]| in komplexer Darstellung (a) und relativer Fehler |ABgy g)| zur
Cadence-Vergleichssimulation (b)

Abwiartsumsetzung wqown

Fiir die Abwirtsumsetzung waown = w1 — we am 3. Tor lautet die Modellgleichung (8.7) im Zweitonfall

~ ¥
Bap, ) =~ X3[1 —1] (

]‘) Pl 0] [0 1] (825&)

111



8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

und die Approximationen der Ordnung D =1 aus (8.16) bzw. D = 3 aus (8.17)
T *
B3[17—1](D =1)~ X§[1)’71] 2[0,1] (’Al[l 0] |) A2[0A1]P[1 0]s (8.25b)

Bsp, (D = 3) = (X?E[j;)q 2[0,1] (|A1[1 0] ’) + X:E,[S1T—)1 1,2[0,1] (‘Al 1 0]’ ‘A2 0 1]’ ) 20, 1]P[1 o (8:25¢)

In Abb. 8.6 sind die zugehdrigen Verldufe Bz _j in der komplexen Ebene und der relative Fehler jedes
Ansatzes |AB3[1,_1]| tiber s, ,, = 2v/ZoAszj0,1] € [L0mV, 0.5 V] mit einer Schrittweite von Ay, =
10mV dargestellt. Anders als in Abb. 8.5a ist in Abb. 8.6a die komplexe Darstellung gewdhlt, um den
Einfluss der linearen Phasendrehung ¢s,, ., = _%(bsm,u = 100%@s,, 4 - 1V~ zu verdeutlichen. Erneut
wird Xé[Fl)’O] (|A1[1,0] | , |A2[071] |) fiir jeden der 50 Werte von 4, , ,; berechnet und gespeichert. Diese werden
gemif (8.25a) mit dem Phasorprodukt P[l,o}P[Ell] multipliziert. Der relative Fehler ist auch hier sehr
klein |ABgp;,_1j| < 0.3%. Der Kleinsignal-X-Parameter X?E[Tl)o] 2[0,1] (|A1[1,0] |) wird jeweils bei Asg 1) =
55 A1[1,0) bestimmt. Der zugehérige Verlauf Bsj; (D = 1) aus (8.25b) weicht beim zehnfachen Wert
AQ[O,l] = %Al[l,o] dennoch erst um ‘AB3[1,71]‘ ~ 1% (gelb) und bel AQ[O,l] = %Al[l,ol um ‘AB3[1,71]‘ ~
2.5% bzw. |[ABg[;,_1j| = 4.9% (blau) ab. Beim eingestellten Maximalwert ist [ABsp _1)(D = 1)| = 47%
fiir ’asl[l)o] = ﬂSQ[O,l] =500mV (gelb) und |ABg[1)_1] (D = 1)| ~ 31 % bei 17‘51[170] = 2’&52[011] =1V (blau)

Fiir den Ansatz 3. Ordnung wird der X-Parameter X?(,[Slrfo]),z[o,u (|A1[1’0] |) bei ‘AQ[OJ]’ = i |A1[170]| ahn-
lich zu (6.19) berechnet. Dadurch bleibt in Abb.8.6b [ABsp1,_1)(D = 3)| < 1% bis Gisy(0,1] = §ls,[1,0] =
125mV (lila) und dg,[o,1) = ubl[l 0] = 250mV (griin). Eine weitere Erhohung der Ordnung D wiirde
mit Einfilhrung des X-Parameters X?()[l,o],%[o,l] ({A1[1,o] |) den Giiltigkeitsbereich der Approximation aus
(8.19a)

Xél[?,—l] (’A1[17O]| ) |A2[071]D ~ |A2[071]| ’ (X?E[Tl),—lm[o,l] JrX?S[SlT 1],2[0,1] |A2[0 1 |2

s219) (8.26)
+X?(,[1 —1],2[0,1] ‘AZ 0 1]’ )
vergrofern. Der Ubersichtlichkeit halber wurde darauf erneut verzichtet.
In [117, Abschnitt 5.7.7] ist ein Uberblick gegeben wie mit Hilfe der X-Parameter verschiedene Mischer-
giitezahlen ausgedriickt werden kénnen. So ist z. B.die Abwartsumsetzungsverstirkungen - engl. down-
conversion gain - mit (8.26) gegeben durch

N R 1 (T (ST?)
Ydown = A )X3[1 “13.20) T Xsp, 11,2001 | Ao, | o ‘ : (8.27)
| Azpo,1)]

Diese Approximation mit den X-Parametern X?E[)l 11,2[0,1]
das zweite Fundamentalsignal ein Storsignal im System ist. So kann iiber (8.27) eine analytische Abhén-
gigkeit der Umsetzungsverstarkung erhalten werden, die gleichzeitig Auskunft {iber die Storfestigkeit in

Bezug auf Ajy[g 1) des Systems gibt. Dabei reicht eine kleine, von der Ordnung D abhéngige Anzahl an

(|A1[170] |) ist insbesondere dann hilfreich, wenn

X-Parametern XS([)1 _1],2[0,1] (}A1[1,0] ’) als Koeffizienten aus. Die Ergebnisse von (8.27) fiir das zuvor be-
trachtete Beispiel g, 1 o) = {500 mV, 1V} ist in Abb.8.7 4,91 € [I0mV, 500 mV] gezeigt. Wie auch in
Abb. 8.6 kann der Verlauf X 1] ( ) mit der Naherung 3. Ordnung (8.26) sehr gut bis

‘AQ 0 1]’ <1 I ‘Al 1 0]’ approxumert Werden Dazu smd nur zwei X- Parameter Xé[l) 2(0,1] (‘Al [1,0] ’) und

X:E)[SlT_)l 1,20,1] (‘Al (1,0] D pro Wert des Grofssignals ‘Al 1 0]’ anstatt 25 X 1] (

1] D notig.

8.3.2. Dreitonanregung

In diesem Abschnitt wird beispielhaft ein Zusammenhang zwischen den Kleinsignal-X-Parametern zweier
unabhingiger Grofsignale aus (8.7) und den X-Parametern eines Grofsignals gemifs des MIT-Ansatzes
aus (8.21) hergestellt. Dazu wird neben den beiden Fundamentalsignalen Ay o], Azpp,1) die zweite Harmo-
nische des LO-Signals am 1. Tor A;[3 o) als Kleinsignal beriicksichtigt. Es soll die HF- zu IF-Abwirtsumsetzung
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T T

—¢ Cadence gy, ) =

—=- X (A0, Aznl)
(Al[m]) =1, ug‘[”]] =05V

-7 X (A1), D=3, dy, =05V

—¢ Cadence ds,,, =1

= X (A0, Azjo.1])

o~ X (Ajg)s D=1, dgyy =1V |

=X (Aipg), D =3, Gy, =

0.5V

Im (33[1141]) in VW
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45
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w
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w
(=]

S~}
(=}

rel. Fehler |AB3[1‘41]| m%
& &

10

Abb. 8.6.: Abwirtsumsetzung Bgj; 1) (a) und relativer Fehler |AB3[17_1]} zur Cadence-Vergleichssimu-
lation (b)

mit B3y, 1) bei waown = w1 —wa = 27-2.346 GHz betrachtet werden, wozu das zweite Fundamentalsignal
Azo,1] bei wo = 27 - 54 MHz am Tor 2 angelegt wird. Es ergibt sich damit fiir (8.7)

) P[LO]P[Ell] + X:E)[Sl) 1[2 0] (|A1 1 0]‘

B3[1 —1],Xie ~ 3[1 ( |) A1[2 0] 1, O]P[O 1]

+ X3[1,_1],1[2,o] (|A1[1 0] | }A2[0 1] |) 1[2 0 P[l 0] [0 1
(8.28)

Der MIT-Ansatz aus (8.21) wird fiir den vorliegenden Dreitonfall bis zur Ordnung D = 3 betrachtet,
wobei die Kurzschreibweise aus (8.12a) verwendet wird. Mit dem Kleinsignalvektor

A= (Az[o,l], A1[2,0]> (8.29a)
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

Jdown in dB

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
Uy, inV
Abb. 8.7.: Down-conversion gain iiber die Amplitude s, o 1)
ergibt sich der vollstdndige MIT-Ansatz
~ goTT ~O  ~% -
Bsp, ywir & Y X;E,[L,lf(!Am,o]l)A (A)". (8.29h)
lo]+[7]<3

Dieser hat wie fiir die polyharmonische Anregung die Modellkomplexitéten M. (L, D) aus (6.35)

Allerdings lassen sich wie im Zweitonfall in (8.17d) X-Parameter X?(’[Slgz])(’Al[l,oﬂ) = 0 identifizieren.
Dazu ist eine Ubertragung der Frequenzgeneration aus (3.9a) (vgl. [9, 156]) hilfreich. Fiir das vorliegende

Beispiel ergibt sich mit dem Modulvektor ¢ = (¢-3,¢-2,9-1,71,92,93)T und dem Frequenzvektor w =
(_2("}1, —Ww2, —Wi, W1, W2, 2"‘jl)T

w1 —wa = ¢—3(—2w1) + g-2(~w2) + g-1(~w1) + w1 + qaw2 + g3(2w1). (8.30)
Ein Koeffizientenvergleich ergibt die Bedingungen

l=q¢—q-1+q3—q-3 (8.31a)

—1= g2 —q—2. (831b)

Aus der zweiten Bedingung folgt direkt ¢_s = g2 + 1 und daraus wiederum mit ¢y € Ny die Bedingung
q—2 > 1. Ubertragen auf die X-Parameterbetrachtung mit dem MIT-Ansatz des vorliegenden Beispiels
folgt, dass fiir die zu wa bzw. Ay(g 1) gehorigen Eintrige der Multi-Indizes o und 7 dquivalent gelten muss

01— T, =X —1, um zu der Streuvariablen B,,[;,_1 beizutragen. Im Umkehrschluss folgt daher
ST
X5 D) (Apa) =0 Voo —m £ -1 (8.32)

Von dem allgemeinen MIT-Ansatz aus (8.29) bleiben damit nur

~ SO.O(10) ~

By, —y(D=1)= Xé[l,_l] 2[0,1] (8.33a)

~ ~ ~ g0, 1)p(1,0)y ~ g(0,0)p(1,1)y ~

Bap,—1)(D =2) = Bap,—1)(D = 1) + A5 4 (Xg(,[l,,l] ) A0 + Xé[l’,l] )A1[2,0]> , (8.33b)
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8.3. Beispiel: Single-balanced-Mischer

§(1.0)(2,0)

~ ~ 2
By, 1)(D = 3) = By, —1)(D = 2) + A3 (X:E,p S Az (8.33¢)
(8(0:2)p(1.,0)) (s 1)T<1 )y (s(f’ 0)T(1.2)) 2
XS A+ X5 A+ X5 (Aipa) ) -

Darin sind einige X-Parameter aus (8.25¢) in anderer Notation bekannt und es gelten die Aquivalenzen

(SOOTO () ~ _ S(l OpE0 _(sT?) - B
3[1,—1] = 3[1,—1],2[0,1] aus BS[I,fl](D = 1) und X -1] X3[17_1],2[071] aus BS[I,*I](D = 3)

Wie in (8.19) gezeigt wurde, konnen diese genutzt Werden um die Grofisignal-X-Parameter
X(E 1] (|A1[17O]| , |A2[0,1} |) zu approximieren. Ein Koeffizientenvergleich mit (8.28) ergibt fiir die Klein-
signal-X-Parameter die Ndherungen

) = |Asf0,1)] (X([S(Orll)]T(l)O)) + 0(4)) ; (8.34a)

(0,00 (1,1)
X5H e ([Arwal s [A201]) & [Az0.)| (X([S T+ 0(4))- (8.34D)

(S)
X3[1771]71[2,0] (|A1[1,0] )

Aus ng[l’_l] (D = 3) sind dariiber hinaus noch Terme zu erkennen, die quadratisch in |A1[270]| sind.
Diese werden vom Ansatz aus (8.7) nicht berticksichtigt, da die Reihenentwicklung der spektralen Be-
schreibungsfunktion F3p; ;) im LSOP nach den linearen Termen abgebrochen wurde. Zum Vergleich von
(8.28) und (8.33) werden die Amplituden der beiden Kleinsignale gleichermafsen

Us i ) = s € [10mV, 500 mV]
mit einer Schrittweite von 10mV in Cadence Virtuoso Design Framework variiert. Zusétzlich werden die

Phasen implizit tiber
o _ 2
$1p2,00 = 600U, , - 1V l= —§¢2[0,1]

gedndert. Dabei ist die Grofsignalamplitude Uy, ,, = 1V und die Phase ¢a,,, = 0, was P g =
/4110 = 1 entspricht. Folglich kénnen nach (8.12a) in (8.33) die Tilden ignoriert werden.

Die Berechnungen der verschiedenen Ansétze erfolgen nach unterschiedlichen Verfahren. Beim Ansatz
(8.28) von Xie, Zhang und Liu [166] wird die Phasen-Offset-Methode aus (4.44) auf die IM-Produkte
Bk, ko) libertragen. Da das Signal Agjg 1) von diesem Ansatz als Grofsignal angesehen wird, werden
die drei X-Parameter aus (8.28) fiir jeden der 50 Werte von Ajp 1) neu berechnet. Die X-Parameter
des MIT-Ansatzes aus (8.33) werden iiber die iibertragene Phasen-Offset-Methode aus (6.24) einmalig
fir jeden Wert von Aj[; g berechnet. Die zugehorigen Ergebnisse von Bsj; _;; und die relativen Feh-
ler der unterschiedlichen Ansétze sind in Abb. 8.8 gezeigt. Durch die Wahl |A2[0,1]| = |A1[270]| ist die
Grundannahme {|A1[1,0]| , |A2[071]|} > |An[l17l2]| aus (8.5) der X-Parameter aus (8.28) nicht erfiillt. Fiir
kleine s, ,| = Us,,, < 125mV ist der relative Fehler }AB3[1’,11’ < 1% - abgesehen vom kleinsten
betrachteten Wert. Allerdings fiihrt auch der Verlauf von Bspy _3j(D = 1) in diesem Bereich zu kei-
nem grofen Fehler |AB3[1’,11’ < 3%. Da Bspy,_1)(D = 1), wie in (8.33a) zu sehen ist, nur von Ay q
abhiingt, ist davon auszugehen, dass die zweite Harmonische des LO-Signals A;[; g in diesem Bereich
nur einen vernachlissigbaren Einfluss auf Bsj; i) besitzt. Fir grofere Werte wird die Wirkung von
Aq2,0) auf Bzjp, 1) durch die Wahl Usyyo y) = Usy(p o zunehmend erkennbar. Die beiden Ansétze nach Xie,
Zhang und Liu [166] Bsp,—1)xje und die eingefiihrten MIT-X-Parameter aus (8.33b) Bspy,_11(D = 2)
beriicksichtigen A;[3 ¢ jeweils linear. Obwohl der MIT-Ansatz Bspy,_1)(D = 2) das zweite Fundamental-
signal Asjp,1] ebenfalls nur linear beriicksichtigt, gibt es einen Wertebereich in dem der relative Fehler
unter dem des Ansatzes Bs;,_1) xie aus (8.28) liegt. Die Ursache dafiir ist die Verletzung der Bedingung
{’Al[l,o] | , |A2[0’1] |} > ’An[ll)lz] ‘ aus (8.5) und das darauf basierende Berechnungsverfahren nach der Pha-
sen-Offset-Methode (4.44), fiir das (8.5) erfiillt wird. Wie schon bei der Betrachtung von Abb. 8.6 festge-
stellt wurde, fiihrt das Fehlen der Terme héherer Ordnung von |A2[071} | ab einem gewissen Wert zu einem
schnell ansteigenden relativen Fehler. Im Vergleich zu den s ;) ~ 100mV des dunkelblauen Verlaufs
in Abb.8.6b ist dieser in Abb.8.8b mit s ;) = 200mV deutlich grofer. Auch hier ist die unterschiedli-
che Berechnung die Ursache: Beim MIT-Ansatz wird dhnlich zum erweiterten Frequenz-Offset-Verfahren
(6.25) ein Gleichungssystem gelost, das fiir beide Signale des Vektors A verschiedene Amplituden erfor-

(1,0)(2,0)
dert. Der MIT-Ansatz Bgj; _q(D = 3) enthélt neben dem bekannten Term X([ T “1),2001] = ?()[Sl’l_ol]T )
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Abb. 8.8.: Abwirtsumsetzung Bsp;,_1; bei Dreitonanregung aus (8.28) und (8.33) fiir dgp,0) = 1V in
komplexer Ebene (a) und relativer Fehler ‘AB;;[L,”} zur Cadence-Vergleichssimulation iiber

’0'52[0,1] = ’0'51[0,2] (b)

auch drei Terme, die quadratisch in |A1[270]| sind. Dadurch wéchst der relative Fehler dieses Ansatzes erst
ab 10,1 = 350 mV schnell an, wobei der nicht streng monoton ansteigende relative Fehler ’ABg[l’,lLXie
erst bei dy[p,1; = 500 mV {iberschritten wird.

8.4. Modellkomplexitat

Wie in den Abschnitten 6.5 und 7.3.3 soll im Folgenden kurz die Modellkomplexitéten der beiden Ansétze
(8.7) und (8.21) verglichen werden. Dabei wird sich auf die Anzahl an X-Parametern bezogen, die notig
ist, um fiir einen festen Wert des ersten Fundamentalsignals ‘A1[1,o]} ein bestimmtes By, [x, x,] zu beschrei-
ben. Fiir den aus der Literatur bekannten Ansatz (8.7) von Xie, Zhang und Liu [166] ergibt sich eine
Abhéngigkeit von der Anzahl My, , des zweiten Fundamentalsignalbetrags |A2[O’1}| und der Anzahl L

beriicksichtigter Kleinsignale Ay, 1,)- Im direkten Vergleich zur Linge L des MIT-Kleinsignalvektors A
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8.5. Zusammenfassung

aus (8.21) gilt L = L — 1. Als Modellkomplexitit ergibt sich dhnlich zum PHD-Ansatz aus (6.34)
MXie(L’ MA2[0,1]) = MA2[0,1] (1 + QIN/) = MA2[0,1] (1 + 2(L - 1)) (8'35)

Fiir den MIT-Ansatz aus (8.21) ergibt sich als worst-case Modellkomplexitit die gleiche Anzahl Myt
wie bei polyharmonischer Anregung aus (6.35). Je nachdem welche Kleinsignale in A vorhanden sind,
koénnen einige X-Parameter zu null identifiziert werden, wie in Abschnitt 8.2 festgestellt wurde. Daher
gilt bei unabhéngigen Frequenzen

D

D d—1
Muir(L,D) <3 <2L +d- 1) Z H (2L = 5). (8.36)
d= §5=0

d=0

Allerdings muss hierbei beachtet werden, dass die Ordnung D > ko sein muss, um den Anteil B[k, k,]
iiberhaupt beschreiben zu kénnen. Aus demselben Grund wird auch auf eine Berechnung der gesamten
Modellkomplexitat verzichtet. Einen beispielhaften grafischen Vergleich von (8.35) und dem worst case

2000 T T T T T T T T
©- My (D = 2)
1800 U Mr (D = 3)
Myie(May,, = 25)
1600 LB M (M4, = 50)
& Myio(May,, = 75)
1400 LB M (Mo, = 100)

1200

1000

[0
(=3
(=)

[=2]
S
(=)

Anzahl M der Modellparameter
=N
S

200

Lange L des Vektors A

Abb. 8.9.: Vergleich der Modellkomplexitéten (8.35) und (8.36) iiber der Lénge L des Kleinsignalvektors
A fiir verschiedene Ordnungen D und Amplitudenanzahlen My, ;.

aus (8.36) bzw. (6.35) zeigt Abb.8.9. Darin sind die Verldufe von Myr(L,2), Myt (L, 3), Mxie(L, 25),

Mxie(L, 50), Mxie(L, 75) und Mx;e(L, 100) ausgewihlt. Der quadratische Verlauf iiber L des MIT-Ansatzes
zweiter Ordnung Myt (L, 2) bleibt {iber den ausgewéhlten Bereich L = {1,...10} unter allen vier linea-
ren Verldufen Mx;e. Der kubische Verlauf Myt (L, 3) {ibersteigt Mxie(L,25) nach L = 4, Mx;e(L, 50)

nach L = 6, Mx;e(L,75) nach L = 8 und Mx;e(L,100) nach L = 10. Wie bereits erwdhnt handelt es sich

bei Myt (L, D) jedoch nur um den worst case. Im betrachteten Dreitonbeispiel (8.29) sind die Anzahlen

wie aus (8.33) ersichtlich My (L,2) = 3 <« 15 und Myir(L,3) = 7 < 35. Dem gegeniiber steht fir den

Ansatz von Xie, Zhang und Liu [166] mit Mx;e(2,50) = 150 eine deutlich hohere X-Parameteranzahl.

8.5. Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zwei unterschiedliche Ansétze von X-Parametern fiir unabhingige Erreger-
frequenzen betrachtet und verglichen. Zum einen handelt es sich dabei in Abschnitt 8.1 um den aus
der Literatur bekannten, von Xie, Zhang und Liu [166] erstmals eingefiihrten und in [117] ausfiihrli-
cher betrachteten Ansatz. Bei diesem werden zwei - oder mehr - Grofssignale bei den unabhéngigen
Fundamentalfrequenzen w; # lw; mit [ € N und w; > w; angenommen. Wie in der bisherigen Be-
trachtung werden alle Signale im System als periodisch angenommen, sodass die Frequenzbereichsbe-
schreibung mit der zwei- bzw. L-dimensionalen Fourier-Reihe (A.12) bzw. (A.18) moglich ist. Abgesehen
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8. X-Parameter fiir unabhéngige Frequenzen

von der Mehrdimensionalitdt der Fourier-Reihe ist der zweite Unterschied zu den X-Parametern des
PHD-Ansatzes aus Abschnitt 4, dass die X-Parameter von den Betréigen der fundamentalen Grofisigna-
le abhéingen. Neben den fundamentalen Grofssignalen diirfen nur Linearkombinationen aus diesen, also
HD- und IM-Frequenzanteile, auftreten. Wie im PHD-Ansatz legen die Grofisignale den LSOP fest und
die Einfllisse der weiteren Kleinsignale werden diesem als Stérung linear iiberlagert. Die X-Parameter-
modellgleichung (8.7) eines jeden By, ...k, ergibt sich erneut aus der Linearisierung der zugehdrigen
mehrdimensionalen BF Fy, 1, .. %, im LSOP aus (8.6). Mit diesem Ansatz ist eine Modellierung von
Systemen mit unabhingigen Fundamentalsignalen, wie den Frequenzmischern, moglich.

Zum anderen wurde in Abschnitt 8.2 ein auf Basis der Erkenntnisse der vorherigen Kapitel dieser Ar-
beit gewonnener Ansatz vorgestellt, der eine vollig andere Sichtweise auf die X-Parametermodellierung
mit unabhingigen Erregerfrequenzen erlaubt. Die BF werden nicht in einem LSOP entwickelt, an dem bei
allen Fundamentalfrequenzen ein Groftsignal vorliegt. Stattdessen wurde von einem einzigen Grofisignal
ausgegangen, das wie im polyharmonischen Fall aus Kapitel 4 nur HD-Anteile im Spektrum aufweist.
Die weiteren Fundamentalsignale kénnen mit diesem Ansatz als Storung dieses LSOP angesehen wer-
den. Diese weiteren Kleinsignale bei unabhéngigen Frequenzen erzeugen das gesamte Ausgangspektrum
inkl. IM-Produkte, das iiber die mehrdimensionale Fourier-Reihe beschrieben werden muss. Die X-Pa-
rameter der zugehorigen Modellgleichung (8.17) werden durch eine Taylor-Reihenentwicklung hoherer
Ordnung der zugehdrigen mehrdimensionalen BE F,x, . k] in diesem LSOP aus (8.13) gewonnen. Da-
bei kommt erneut die MIT-Notation aus (6.9) in angepasster Form zum Einsatz. Diese X-Parameter sind
wie ihre Pendants aus den Kapiteln 4 und 6 nur von einem Grofssignalbetrag abhéngig. Durch diese kom-
plett andere Sichtweise auf den Entwicklungspunkt der mehrdimensionalen BF ist eine Interpretation der
X-Parameter als Empfindlichkeitsfunktionen auf unabhéngige Storsignale im Sinne der elektromagneti-
sche Vertriglichkeit (EMV) moglich.

Anhand eines Single-Balanced-Mischers, der mit dem neuen Ansatz auch als Operationsverstirker mit
Storung am Bias-Netzwerk angesehen werden kann, wurden beide Ansétze beispielhaft in Abschnitt 8.3
iiber eine Zwei- und Dreitonanregung miteinander verglichen. Es wurde gezeigt, wie die X-Parameter
aus der Literatur mit den neu eingefithrten X-Parametern in MIT-Notation angenéhert werden kénnen.
Dabei wurde gezeigt, dass die neuen X-Parameter des MIT-Ansatzes iiber einen grofien Bereich (A1} o) ~
4As)0,17) eine sehr gute Néherung darstellen. Dabei kommt der Ansatz mit einer geringeren Anzahl an
Modellparametern aus.
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9. Zusammenfassung und Ausblick

Die Streuparameter sind seit iiber 50 Jahren ein weit verbreitetes Hilfsmittel zur Analyse und zum
Entwurf von HF-Ubertragungssystemen. Ihre gute Messbarkeit bei hohen Frequenzen erlaubt es z.B.
Verhaltensmodelle inklusive parasitdrer Elemente von HF-Bauelementen zu erstellen. Die Leistungsver-
wandtheit und der Bezug auf eine charakteristische Impedanz erlauben zusétzlich einen Einsatz zur
Dimensionierung von Anpassnetzwerken zur optimalen Leistungsiibertragung [47, 48, 102, 118, 134]. Die
S-Parameter sind mathematisch gesehen Lineartransformationen von anderen linearen N-Torparametern
wie z. B. den Impedanzparametern (Z-Parameter), die auf Strémen und Spannungen basieren. Daher ist
die Giiltigkeit der S-Parameter auf lineare oder linearisierte Systeme beschrankt. Sobald in nichtlinearen
Systemen eine zu grofse Anregung vorliegt, sind die S-Parameter nicht ohne Fehler anwendbar. Wie die
Einleitung dieser Arbeit in einem kurzen Uberblick des Stands der Technik zeigte, wurden bereits vor
einigen Jahrzehnten Ansitze [26, 77, 83] eingefiihrt, die eine Uberfilhrung der S-Parametervorteile wie
z. B. die Messbarkeit bei hohen Frequenzen auf nichtlineare Systeme erlauben. Probleme bei der Stabilitét
des Arbeitspunktes im Messverfahren und eine Beschrédnkung auf eine Quasilinearisierung verhinderten
den Durchbruch dieser Grofssignal-S-Parameter.

Die voranschreitende Technik erforderte immer mehr effiziente, stark nichtlineare Schaltungstopologien.
Fiir deren Entwurf und Einbettung in ein Gesamtsystem sind messtechnisch generierte Verhaltensmodelle
erforderlich. Daher wurden Mitte der 1990er Jahre verschiedene messtechnische Ansétze unternommen
(vgl. [141]), um die leicht kalibrierbaren Vektornetzwerkanalysatoren (VNA) fiir nichtlineare Systeme
zu erweitern, was zur kommerziellen Verfiigharkeit von vektoriellen nichtlinearen Netzwerkanalysatoren
VNNA [112] gefiihrt hat. Als theoretische Erweiterung des S-Parameterkonzepts wurden zusétzlich vom
Messtechnikhersteller Agilent - Auslagerung der Messtechniksparte in 2014 als Keysight Technologies - die
sog. X-Parameter [116] eingefiihrt und auch in zugehdrigen Simulationstools kommerziell zur Verfiigung
gestellt [61, 62].

Trotz beinahe 15 Jahren Forschungszeit von der ersten Idee [142] bis hin zur marktreifen Technologie
[115] existiert relativ wenig Fachliteratur zu dem Thema X-Parameter. Noch geringer ist die Anzahl, wenn
die Veroffentlichungen der Erfinder, die in dem kurzen Ubersichtsbuch von Root u.a. [117] gesammelt
sind, abgezogen werden. So ist zum einen der Zusammenhang zur zugrunde liegenden Beschreibungs-
funktion (BF) nur kurz in den ersten Arbeiten [140, 142, 143, 149| angedeutet, wurde aber nie richtig
herausgearbeitet. Zum anderen ist der Zusammenhang zu anderen Frequenzbereichsmodellansétzen, wie
z.B. der Volterra-Reihe [9, 124, 156], nur rudimentdr in [112, 117, 142] angedeutet. Daher war es das
Anliegen dieser Arbeit, einen tiefgreifenden Einblick in die Theorie der X-Parameter zu gewéhren, die-
se so zugénglicher zu machen und dadurch eine gezielte Anpassung bzw. Erweiterung zu ermoglichen.
Messtechnische Verfahren werden dabei nur prinzipiell am Rande behandelt.

Dazu wurden zunéchst in Kapitel 2 die linearen S-Parameter kurz eingefiihrt, um die Besonderheiten
dieser gegeniiber anderen Zwei- bzw. N-Torparametern zu verdeutlichen. Darauffolgend wurde in Ka-
pitel 3 mit der Volterra-Reihe ein weit verbreiteter Ansatz zur Beriicksichtigung nichtlinearer Effekte
betrachtet, auf deren Basis Weiner und Naditch [157] einen Ansatz vorstellten, nichtlineare Zweitore
mit Streuvariablen zu beschreiben. In Abschnitt 3.1 wurden kurz die wesentlichen Schritte in der Be-
stimmung der Volterra-Reihe, insbesondere die Berechnung der nichtlinearen Ubertragungsfunktionen
Hy(wy,...,wsy), gezeigt.

Anschliefend wurden in Abschnitt 3.2 die wichtigsten Gleichungen aus [157] zusammengefasst und
fiir den im darauffolgenden wichtigen Fall der polyharmonischen Anregung nachvollzogen. Dabei wur-
de verdeutlicht, dass die Volterra-reihenbasierten S-Parameter am sinnvollsten fiir die Betriebssituation
Zs = Zys und Zy, = Zy 1, eingesetzt werden, da in diesem Fall in (3.26b) nur ein nichtlinearer S-Parameter
pro Ordnung d und Tor m benétigt wird. Diese Bedingung entspricht der Bestimmung der urspriingli-
chen Grofsignal-S-Parameter S11(A4;1) und Sa1(A41) [26, 83]. Eine Bestimmung der weiteren S-Parameter
S12(A1) und Sa2(A;) war in diesen Arbeiten als problematisch eingestuft worden. In der Betrachtung
mit der Volterra-Reihe ist eine Anwendung des Superpositionsprinzips wie bei den linearen S-Parametern
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genauso fehlerhaft. Eine zusétzliche zweite Signalquelle am Tor 2 ist ebenfalls nicht moglich, da dann die
Definition der Ubertragungsfunktionen auf die Torspannungen, wie in (3.13) nétig, nicht mehr moglich ist.

Weiterfithrend wurde in Kapitel 4 ein kurzer Uberblick iiber den mathematischen Hintergrund der
X-Parameter gegeben, die sich in den letzten Jahren als kommerziell verfligbare Erweiterung der S-Pa-
rameter fiir stark nichtlineare N-Tore etablierten. Die X-Parameter basieren auf der mehrdimensionalen
BF. In der zugrunde liegenden Literatur [114, 139, 140, 142-150] wird allerdings nicht der Zusammenhang
zur, aus alterer Literatur bekannten, quasilinearen Einton- und Zweiton-BF (vgl.z. B.[40]) hergestellt.
Dies wird daher in Abschnitt 4.1 erstmals getan. Da die mehrdimensionalen BF fiir mehrere Eingangssi-
gnale nicht mehr zu bestimmen sind, wurde mit dem PHD-Ansatz [139] in Abschnitt 4.2 eine Moglichkeit
zur Linearisierung der BF betrachtet. Dabei wird ein Signal als sehr grofs gegeniiber den anderen Signal-
anteilen angenommen und legt somit den sog. Grofssignalarbeitspunkt - englisch: large signal operating

point (LSOP) fest. Dieser wird durch die X-Parameter ng) beschrieben. Alle weiteren auftretenden
(s)
mk,n

Signalanteile werden als kleine Storungen des LSOP betrachtet und durch die X-Parameter X , und

Xg,gml beriicksichtigt. Diese konnen folglich auch als Empfindlichkeitsfunktionen des N-Tors auf diese
kleine Stérung interpretiert werden.

Zusétzlich wurden in Abschnitt 4.3 zwei unterschiedliche Methoden zur Bestimmung der X-Parameter
aus Mess- bzw. Simulationsdaten zusammengefasst, deren Konzepte im weiteren Verlauf dieser Arbeit
verwendet und weiterentwickelt wurden. Die so gewonnenen X-Parameter kénnen als Verhaltensmodell
gespeichert werden und in System-Level-Simulationen zur Beschleunigung des Entwicklungsprozesses ein-

gesetzt werden.

Den Anhang seiner Dissertation betitelt Verspecht [141] - einer der Erfinder der X-Parameter - mit
Describing Functions Can Better Model Hard Nonlinearities in the Frequency Domain than the Volterra
Theory [142]. Dies wird anhand eines wenig differenzierten Vergleichs unterschiedlicher Approximationen
der mehrdimensionalen BF geschlussfolgert. Zur vertiefenden Betrachtung dieser Kernaussage wurden
als Fortsetzung von [160] in Kapitel 5 die zuvor betrachteten X-Parameter und Volterra-reihenbasierten
S-Parameter hinsichtlich Gemeinsamkeiten und Unterschiede bewertet. Es wurde festgestellt, dass im
Falle schwach nichtlinearer Systeme - auf die die Volterra-Reihe beschriinkt ist - eine Aquivalenz der
beiden Ansétze erreicht werden kénnte, sofern die Ordnung der Volterra-Reihe ausreichend grofs ist.

Die wesentliche Annahme des zugrunde liegenden PHD-Ansatzes ist, dass die X-Parameter nur vom Be-
trag eines Grofsignals |A;1| abhéngen und alle zusétzlichen Signalanteile bei ganzzahligen Vielfachen der
Fundamentalfrequenz wy viel kleiner sind, d. h. |A,,;| < |A11]|. Abgeleitet aus einer allgemeinen spektralen

Beschreibungsfunktion F,,; konnen die X-Parameter X 7(an) das stark nichtlineare Verhalten infolge der

Grofssignalanregung - den LSOP - abbilden. Die Stérung des LSOP wird iiber die X-Parameter X fnslznl
T)

bzw. Xr(nk,nl linear in den weiteren Signalen |A,,;| beriicksichtigt. Hier liegt der wesentliche Unterschied
und grofte Vorteil gegeniiber der Volterra-Reihe, die den Gleichstromarbeitspunkt - englisch: direct cur-
rent operating point (DCOP) als Entwicklungspunkt hat und mit Reihengliedern hoherer Ordnung die
Storung des linearisierten Systems infolge des schwach nichtlinearen Verhaltens beschreibt. Aus der ma-
thematischen Aquivalenz im Kleinsignalfall wurde in Abschnitt 5.1 festgestellt, dass sich die X-Parameter
X T(n)k als komplexe, in |A;;| polynomielle Funktionen approximieren lassen. Damit das stark nichtlinea-
re Verhalten des LSOP mit der Volterra-Reihe wie mit den X-Parametern abgebildet werden konnte,
miissten - Konvergenz der Reihe vorausgesetzt - unendlich viele Reihenglieder hinzugezogen werden.

Fiir grofer werdende |A,;| € |A11] sind die X-Parameter aufgrund der linearen |A,;| nicht mehr in
der Lage das Systemverhalten abzubilden, wohingegen die Volterra-reihenbasierten S-Parameter durch
Terme hoherer Ordnung von |A4,;| dazu in der Lage sind. Voraussetzung dafiir ist allerdings, dass das
System schwach nichtlineares Verhalten aufweist. Es kann zwar eine Situation |Ay;| &~ |A11| abgebildet
werden, allerdings nur fiir kleinere Werte |A11]| als bei den X-Parametern.

Aus dieser Erkenntnis lieffen sich die X-Parameter gezielt erweitern, was in Kapitel 6 unter dem Ober-
begriff X-Parameter héherer Ordnung durchgefiihrt wurde. Dazu wurden zunéchst in Abschnitt 6.1 zwei
Ansétze [15, 16] genauer betrachtet, die iiber die Linearisierung der mehrdimensionalen BF hinausgehen
und quadratische Terme hinzufiigen. So wird der Giiltigkeitsbereich des zugehorigen X-Parametermodells
erweitert. Dabei wurden die zusétzlichen Kleinsignale A,,; wie im PHD-Ansatz unabhingig voneinander
betrachtet. Dadurch lassen sich nichtlineare Effekte wie z. B. die desentization - vgl. z. B. H3(woq, lwg, —lwo)
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[9] - beriicksichtigen. Der quadratischen Erweiterung aus [15, 16] fehlt es an einer mathematischen Le-
gitimation. Denn durch die Beibehaltung des Uberlagerungsgedankens aus dem PHD-Ansatz wurden
Mischterme der Kleinsignale, wie sie durch die Taylor-Reihe héherer Ordnung der eigentlichen spektra-

len Beschreibungsfunktion Fi,x <|A11| ,12112, flIQ o ,flnl, A:‘Ll, .. ) entstehen, nicht beriicksichtigt. Dazu

zéhlen z.B. Terme zweiter Ordnung S,,.12(3wo, —2wp), wie sie in der Volterra-Reihenbetrachtung aus
Kapitel 5 beschrieben sind. Dieser einschrinkende Mangel wurde im Abschnitt 6.2 mit Einfiihrung der
X-Parameter auf Basis einer Multi-Index-Taylor-Reihe (MIT) aufgehoben. Die neu eingefiihrten Terme
werden insbesondere dann wichtig, wenn die vermeintlichen Kleinsignale A,; &hnlich grof werden wie
das Groftsignal A;1, das den Entwicklungspunkt LSOP der MIT festlegt. Ein beispielhafter Vergleich der
verschiedenen Ansétze 2. Ordnung in Abschnitt 6.4 wurde anhand eines Klasse-C-Verstérkers fiir eine
Dreitonanregung am Eingangstor durchgefiihrt. Dabei wurde deutlich, dass mit steigender Amplitude
der zusétzlichen Signale A,; eine Erhéhung der Modellkomplexitét sinnvoll ist. Die Ansédtze RP und
QPHD aus der Literatur [15, 16] sind zwar in der Lage den Giiltigkeitsbereich gegeniiber den linearen
X-Parametern des PHD-Ansatzes zu verbessern, allerdings féllt diese Ausweitung deutlich kleiner aus
als die des in dieser Arbeit neu eingefithrten MIT-Ansatzes. Jede Erhéhung der Modellordnung zieht
eine grofere Modellkomplexitit nach sich, wie in Abschnitt 6.5 gezeigt wurde. Daher sollte fiir jede An-
wendung zwischen geringer Komplexitit und grofferem Giiltigkeitsbereich abgewogen werden. Sobald die
weiteren Signale A,; nicht mehr als Kleinsignale angesehen werden konnen, sollten weitere Modellpara-
meter hinzugefiigt werden.

Dass sich dennoch Situationen ergeben in denen eine Ordnungserh6hung sinnvoll ist, zeigte die Betrach-
tung in Kapitel 7. Dort wurden verschiedene Ansétze zur Verwendung der X-Parameter bei beliebigen
Lastsituationen anhand zweier Beispielsystemen mit den in Kapitel 4 eingefiihrten X-Parametern vergli-
chen. Letztere wurden in Kapitel 7 als angepasste X-Parameter bezeichnet, da sie in einer Messumgebung
bestimmt werden, die mit der charakteristischen Impedanz Z; abgeschlossen ist. Die Empfindlichkeits-
funktionen X S,znl und Xﬁ’nl reprasentieren eine leichte Stérung dieses angepassten Systemzustands.
Bevor lastabhéngige X-Parameteransitze eingefiihrt wurden, wurde zunéchst diskutiert inwiefern die
Begriffe Anpassung bzw. Fehlanpassung und Lastimpedanz fiir nichtlineare Systeme verwendet werden
kénnen. Es wurde angemerkt, dass eine Definition dieser Begriffe hochstens dann sinnvoll ist, wenn das
nichtlineare System polyharmonisch angeregt wird. So kann die Lastimpedanz jeder auftretenden Harmo-
nischen tiber das Verhaltnis Zy,(jkwy) = [IJj((JJ::(‘:)) und daraus ein Reflexionsfaktor I'y, = g—z’; = gi:;gg
bei der k-ten Harmonischen definiert werden [34, 41].

Anschliefsend wurden die verschiedenen Ansétze einzeln betrachtet und festgestellt, welche Verdnde-
rungen im Vergleich zu den angepassten X-Parametern vorzunehmen sind. Als erstes wurden die Load-
pull-X-Parameter von Root u. a. [117] gezeigt. Diese sind dquivalent zu den angepassten X-Parametern,
nur das der LSOP nicht dem Zentrum des Smith-Charts entspricht, sondern zu einer beliebigen, tiber den
Load-pull-Tuner eingestellten Lastsituation gehort. Die Bestimmung der Load-pull-X-Parameter erfolgt
dabei wie im angepassten Fall und die Entwicklungsordnung (vgl. Abschnitt 6) kann ebenfalls erhoht
werden. Allerdings ist dies nicht sinnvoll, da bereits fiir die linearen Load-pull-X-Parameter bei einer
hohen Anzahl an Lastsituationen sehr viele Load-pull-X-Parameter berechnet und gespeichert werden
miissen.

Daher wurden weitere Ansétze der Arbeitsgruppe um Cai und Brazil [13, 16, 17, 19, 20] betrachtet, in
denen eine Modellordnungsreduktion vorgenommen wurde. Im MQPHD-Ansatz [16] wird der angepass-
te quadratische X-Parametersatz mit Hilfe eines Skalierungsfaktors ami ni(|411],I1) an die jeweilige
Lastsituation angepasst. Als weiterer Ansatz, der sowohl die Modellordnung als auch den Berechnungs-
aufwand senkt, wurde der PLSOC-Ansatz [17, 19, 20] betrachtet. Hier werden die X-Parameter anstatt
fiir jede Lastsituation fiir die Menge der Lastsituationen mit |I'r,| = konst. berechnet. Als konsequente
Weiterentwicklung des PLSOC-Ansatzes wurde der lastoptimierte X-Parameteransatz [13] verstanden.
Hier werden die mittels der zufilligen Phasen-Offset-Methode {iber die gesamte Lastebene gewonnenen
Messdaten als Grundlage fiir die Berechnung verwendet, sodass wie im angepassten Fall nur ein X-Pa-
rametersatz pro Grofsignalwert |A11| berechnet wird. Im ersten Beispiel - einem LNA, in dem nur die
Fundamentalfrequenzen betrachtet wurden - erwies sich der lastoptimierte QPHD-Ansatz aus [13] als der
beste Kompromiss aus Modellparameteranzahl und -genauigkeit. Im zweiten Beispiel des Klasse-C-Ver-
stérkers wurde der in dieser Arbeit eingefiihrte MIT-Ansatz (D = 2) im Sinne der Lastoptimierung {iber
die zufillige Phasen-Offset-Methode [13] berechnet. Wie bereits aus der qualitativen Betrachtung aus
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9. Zusammenfassung und Ausblick

Kapitel 6 zu erwarten, konnte durch den MIT-Ansatz die Genauigkeit im Vergleich zum lastoptimierten
QPHD-Ansatz deutlich verbessert werden. Dabei konnte gegeniiber den Load-pull-X-Parametern eine
Modellordnungsreduktion erreicht werden. Die Gréfienordnung der Reduktion ist dabei stark von der
Ordnung D des MIT-Ansatzes und der Menge L der beriicksichtigten zusétzlichen Signale A abhéngig.

In Kapitel 8 wurden zwei unterschiedliche Ansétze von X-Parametern fiir unabhéngige Erregerfrequen-
zen betrachtet und verglichen. Beim ersten handelt es um den in Abschnitt 8.1 vorgestellten, aus der
Literatur bekannten Ansatz von Xie, Zhang und Liu [166] (ausfiihrlicher in [117]) mit zwei - oder mehr
- Grofssignalen bei unabhingigen Fundamentalfrequenzen w; # lw; mit I € N und w; > w;. Abgesehen
von der daraus resultierenden Mehrdimensionalitdt der Fourier-Reihe ist der zweite Unterschied zu den
X-Parametern des PHD-Ansatzes aus Abschnitt 4, dass die X-Parameter von den Betrdgen der funda-
mentalen Grofsignale abhdngen. Mit diesem Ansatz ist eine Modellierung von Systemen mit erwiinschten
unabhéngigen Fundamentalsignalen, wie z. B. den Frequenzmischern, moglich.

Auf Basis der Erkenntnisse der vorherigen Kapitel dieser Arbeit wurde in Abschnitt 8.2 ein zweiter
Ansatz vorgestellt, der eine vollig andere Sichtweise auf die X-Parametermodellierung mit unabhéngigen
Erregerfrequenzen erlaubt. Die Beschreibungsfunktionen werden darin nicht in einem LSOP entwickelt,
an dem bei allen Fundamentalfrequenzen ein Grofisignal vorliegt. Stattdessen wurde von einem einzigen
Grofssignal ausgegangen, dessen LSOP wie im polyharmonischen Fall aus Kapitel 4 nur HD-Anteile im
Spektrum aufweist. Die weiteren Fundamentalsignale kbnnen mit diesem neuen Ansatz als Stérung dieses
LSOP angesehen werden. Diese weiteren Kleinsignale bei unabhéngigen Frequenzen erzeugen das gesamte
Ausgangspektrum inkl. IM-Produkte, das iiber die mehrdimensionale Fourier-Reihe beschrieben werden
muss. Die X-Parameter werden durch eine Taylor-Reihenentwicklung héherer Ordnung der zugehérigen
mehrdimensionalen Beschreibungsfunktion F,x, ... x,] in dem LSOP gewonnen. Dabei kommt erneut die
MIT-Notation aus Abschnitt 6.2 in angepasster Form zum Einsatz. Diese X-Parameter sind wie ihre Pen-
dants aus den Kapiteln 4 und 6 nur von einem Grofsignalbetrag abhéngig. Durch diese komplett andere
Sichtweise auf den Entwicklungspunkt der spektralen Beschreibungsfunktionen ist eine Interpretation der
X-Parameter als Empfindlichkeitsfunktionen auf unabhéngige Storsignale im Sinne der EMV méglich.

Anhand eines Single-Balanced-Mischers, der mit dem neuen Ansatz auch als Operationsverstéarker mit
Storung am Bias-Netzwerk angesehen werden kann, wurden beide Ansétze beispielhaft in Abschnitt 8.3
iiber eine Zwei- und Dreitonanregung miteinander verglichen. Es wurde gezeigt, wie die X-Parameter
aus der Literatur mit den neu eingefiihrten X-Parametern in MIT-Notation angendhert werden kénnen.
Dabei wurde deutlich, dass die neuen X-Parameter des MIT-Ansatzes iiber einen grofien Bereich eine sehr
gute Néaherung darstellen. Dabei kommt der Ansatz mit einer geringeren Anzahl an Modellparametern
aus als der Ansatz von Xie, Zhang und Liu [166].

Zukiinftige Arbeiten, die die Ergebnisse dieser Arbeit aufgreifen, konnten sich genauer mit einer Ver-
kettung auf Systemebene der erweiterten X-Parametermodelle beschéftigen. Des Weiteren kénnte ein
FEinsatz der verbesserten X-Parameteransitze als Entwurfswerkzeug in Zusammenhang mit den analyti-
schen Ansétzen [33, 92-94, 96-98] von Interesse sein.
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A. Streuvariablen in nichtlinearen N-Toren

Die Streuvariablen sind aus den Torspannungen und -stréomen iiber die Heaviside-Variablentransformation
im Zeitbereich gegeben durch
n(t Zoin(t
an(t) = Ll Zoinlt) (A1)
2v/Z
t) — Zoin(t
b (t) = Unl) = Zoin(®) (A.1b)
2v/Z

A.l1. Polyharmonische Anregung

Bei einer polyharmonischen L-Tonanregung am Tor n (vgl. Abbildung 4.3) der Art

L
1 n .
us, (£) = 3 Z U,,elt mitn € {1,2,...,N} (A.2)
I=—L,

ergeben sich unter der Annahme, dass das nichtlineare System keine Subharmonischen erzeugt, die Tor-
grofen in ihren komplexen Fourierreihendarstellung (vgl. z. B. [74])

1 & .

unlt) = 5 3 Unelho, (A3a)
l=—o00
1 & .

in(t) =5 > Tue’™", (A.3b)
l=—00

worin Uy, I,; € C die komplexen Fourier-Koeffizienten bei der I-ten Harmonischen der Torspannungen
Uy, bzw. der -strome ¢,, sind. Fiir reelle Signale gilt dabei fiir die Fourier-Koeffizienten

Un(-1y = Unis (A.4a)
In-y = I, (A.4b)
Usn(fl) = U’Stll' (A.4C)

In der gesamten Arbeit wird angenommen, dass N < 10 ist. Anderenfalls miisste in der Indizierung der
komplexen Fourier-Koeffizienten U,,; ein Komma U, ; ergénzt werden, um z. B.fiir U111 eine Unterschei-
dung der Fundamentalen am 11.Tor Uy;; von der 11. Harmonischen am 1.Tor U; 11 zu ermdglichen.
Der Einfachheit halber wird auf das Komma in der Indizierung verzichtet und sich in Beispielen auf
niedrige Harmonische beschriankt, sodass es keine Fille mit drei Indizes Uy11 gibt. Des Weiteren wird in
der gesamten Arbeit angenommen, dass die Quellensignale keine Gleichanteile besitzen und daher ist

U,

Sno

= 0. (A.4d)

Da es sich bei der Heaviside- und Fourier-Transformation jeweils um lineare Operationen handelt, ergibt
sich mit [125]

1 e3¢} ) F o]
5 D Cetto—em Y Cii(w — lwo) (A.5)

l=—00 l=—0c0
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aus (A.1) und (A.3) fiir die Streuvariablen im Frequenzbereich

F 0o
ap(t)o—e A, (w) =7 Z Unl;\/%[nld(w — lwp), (A.6a)
l=—o0
i Zo s
by (t) o—e = Z 8(w — lwy). (A.6D)
l=—0c0

Aufgrund der Eigenschaften der Diracfunktion 6(w) konnen die komplexen Fourier-Koeffizienten der
Streuvariablen fiir jeden Frequenzanteil iiber die Heaviside-Transformation der Fourier-Koeflizienten der
Torspannungen und -strome separat berechnet werden, ohne das Zeitsignal der Streuvariablen a,, (t) bzw.
by (t) integrieren zu miissen, d.h. es gilt mit der fundamentalen Periodendauer Tj

To
n Z n
Ay = v 12+ 0l / (t)edtwotdt, (A.7a)
0
— Zol
B = U"l 0 = / (el rtdt. (A.7b)
0

Im Fall angepasster Torquellen, d.h. Z; = Zj, ergibt sich aus (A.la) iiber w,, = us, (t) — Zoin(t) fir
die einlaufende Streuvariable

w0 T, B U
an(t) = T Ap(w) = nzz;n ﬁé(w — lwo) (A.8)

bzw. wie in (A.7) jeder Fourier-Koeflizient direkt aus den Fourier-Koeflizienten der Quellenspannung Uy, ,

Lot . (A.9)

A =
N

A.2. Unabhangige Erregerfrequenzen

A.2.1. Zweitonanregung

Als unabhéngige Frequenzen werden solche Frequenzen angesehen, fiir die
1
wy=yw; mitye R, y¢ N und - ¢ N (A.10)
v

gilt. Fiir eine Anregung am Tor n mit den beiden Fundamentalfrequenzen w; und wy der Art

1

Us,, (t) = 5 (USn[l o]ejwlt + USn[ 1,0] 7let + U nlo, 1]er2t + Ubn 0, 1]eijw2t) (A'll)

lassen sich - unter Ausschluss von Subharmonischen der Fundamentalfrequenzen - alle Torspannungen
und -stréme durch die zweidimensionale komplexen Fourier-Reihen [86]

o0 o0
Yo Y LT e {1, N} (A.12a)

l1:—ool2:—oo

und o .
Yo Y Unpage’ ettt e {1, N} (A.12b)

ZIZ—OOZQZ—OO
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darstellen. Fiir reelle Signale muss fiir die komplexen Fourier-Koeffizienten gelten

Usizro = Us o (A.13a)
Usioony = Us o) (A.13b)
Uni—t,~t2) = Unpiy 1) (A.13c)
Tnf—t,—12) = Topty 1) (A.13d)
(A.13e)

Die komplexen Fourier-Koeffizienten I,,[;, ;,) und Uy, 1,] reprisentieren jeweils das durch die Zweitonan-
regung in (A.11) erzeugte Mischprodukt bei der Kreisfrequenz

wp = liwy + lows  mit 1,1y € Z. (A14)

Mit der Anwendung der Heaviside- Transformation aus (A.1) folgt analog zu (A.6)ff. mit (A.12) fir die
Streuvariablen im Frequenzbereich

F o0 o0
Unity 12) — Zodnjiy 1]
bn(t)o—e Bp(w)=m Y _ L 20§ (w — liwy — laws). (A.15a)
llzfoo lngoo 2 ZO

Aufgrund der Eigenschaften der Diracfunktion §(w) kénnen die komplexen Fourier-Koeffizienten der
Streuvariablen separat berechnet werden

Unfiygo) T Zolnp, 10)

Anfiota] = Ner ; (A.16a)
U, — Zol,,
[a,lo] — £0nfl1,la] (A.16D)

Bn[ll,lz] = 2\/270

Im Fall angepasster Torquellen, d.h. Zs, = Zj, ergibt sich aus (A.la) tiber u, = us, (t) — Zoi,(t) fir
die einlaufende Streuvarible dquivalent zu (A.9) zu

A _ Y A7
nfly,la] = 27\/70 (A17)

A.2.2. [L-Tonanregung

Fiir L unabhingige Fundamentalfrequenzen w = (wy,ws, ...,wr) € RE ergibt sich dquivalent zur Zweito-
nanregung mit dem Indexvektor I = (I1,ls,...,11) € ZY und dem Skalarprodukt I -w = lywy +- -+l wp,
die L-dimensionale Fourier-Reihe (vgl. [86] fiir L < 3)

i)=Y o Y Lue" ne{l,... N} (A.18a)
llzfoo lefoo
und - -
un(t) = > o D> U™ ne{l,... N} (A.18b)
llzfoo lefoo

Daraus folgt wie zuvor fiir die Zweitonanregung in (A.16)

Ay = It Dol (A.19a)
N
B, = M. (A.19b)

"7
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