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Kurzfassung

Der mittlere Wirkungsgrad von linearen Leistungsverstärkern ist aufgrund
der Modulation des Hochfrequenzsignals und der veränderlichen Sendeleis-
tung deutlich geringer als der maximale Wirkungsgrad. Die dynamische An-
passung des Arbeitspunktes des Leistungsverstärkers ist eine Möglichkeit, der
Verschlechterung des Wirkungsgrades effektiv entgegenzuwirken. Diese Arbeit
befasst sich mit der Analyse, dem Entwurf und der Erprobung eines DVB-
T-Transmitters mit hochdynamischer Arbeitspunktspannungsanpassung. Das
System wird theoretisch analysiert, und der Entwurf sowie die Erprobung des
Leistungsverstärkers und weiterer Komponenten werden beschrieben.

Die theoretische Untersuchung des Systemgewinns zeigt, dass die Verlustleis-
tung etwa halbiert werden kann.

Für den Entwurf des Leistungsverstärkers wird ein strukturiertes Entwurfsver-
fahren entwickelt, und es werden zwei Optimierungsziele verfolgt. Einerseits
wird die Großsignalbandbreite mit Hilfe eines Dual-Band-Impedanztransfor-
mationsnetzwerkes und andererseits der Wirkungsgrad durch Entwicklung ei-
nes differentiellen Spartransformators optimiert. Beide Entwürfe werden durch
Messungen validiert. Der Leistungsverstärker mit Spartransformator zeigt da-
bei bessere Eigenschaften.

Für die Bereitstellung der Arbeitspunktspannung werden ein Tiefsetzsteller-
basiertes und ein hybrides System betrachtet. Dies umfasst die theoretische
Untersuchung und Optimierung des Systems und der verwendeten Gleitregi-
meregler. Die experimentelle Erprobung zeigt, dass das Tiefsetzsteller-basierte
System mit einem Gewinn von 1.5 dem hybriden System überlegen ist. Dies
entspricht eine Verringerung der Verluste um mehr als 33%.

Eine weitere Verbesserungsmöglichkeit des Systems durch Kombination des
Tiefsetzsteller-basierten und des hybriden Systems wird aufgezeigt.



Abstract

The average efficiency of linear power amplifiers is significantly reduced com-
pared to its maximum efficiency due to the modulation of the radio frequency
signal and due to the variable transmit power. The dynamic operating point
adjustment of the power amplifier is an effective method to reduce the drop in
efficiency. This work deals with the analysis, the design and the experimental
results of a DVB-T transmitter with highly dynamic operating point voltage
adjustment. The system is theoretically analysed. Moreover, the design and
the experimental results of the power amplifier and further components are
described.

The theoretical investigations reveal that the losses can be reduced to appro-
ximatly one half.

A structured design method for power amplifiers is depicted and two opti-
mization goals are pursued. On the one hand the large signal bandwidth is
maximized by the use of a dual-band impedance transformation network, on
the other hand the efficiency is optimized by the development of a differential
autotransformer, which is also called single-coil transformer. Measurements va-
lidate the designs. Overall, the autotransformer power amplifier exhibits better
performance.

A buck-based and a hybrid system are investigated for the operating point
voltage generation. This includes theoretical studies as well as the optimization
of the system and the used sliding mode controllers. By measurements, it is
shown that the buck-based system is superior to the hybrid system. The buck-
based system achieves a system gain of 1.5. This corresponds to a reduction of
the losses by more than 33%.

A possible further improvement of the system is a combination of the buck-
based system and the hybrid system. This is shown as an outlook.
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1 Einleitung

Nachdem Heinrich Hertz die Grundlage für die drahtlose Kommunikation mit
dem Nachweis der elektromagnetischen Wellen legte und Guglielmo Marconi
als einer der ersten diese kommerziell nutzte, ist die Bedeutung der drahtlosen
Kommunikation fortwährend gestiegen. Heutzutage ist die drahtlose Kommuni-
kation ein fester Bestandteil des Alltagslebens geworden und es ist kaum noch
vorstellbar ohne diese.

Derzeit ist zu beobachten, dass digitale Übertragungsstandards ihre analogen
Vorgänger sowohl in der bidirektionalen Kommunikation als auch im Rundfunk-
bereich fast vollständig ablösen. Dies begründet sich in der höheren Robustheit,
der besseren spektralen Effizienz und in der Art der zu übertragenden Daten.

Mit digitaler Übertragung ist es im Gegensatz zu einer analogen Umsetzung au-
ßerdem möglich, Gleichwellennetze aufzubauen, bei denen mehrere Sender auf
derselben Frequenz synchron den gleichen Inhalt abstrahlen. Dies ist beson-
ders für Rundfunksysteme interessant, da durch den Einsatz mehrerer Sender
die abgeschatteten Gebiete deutlich verkleinert werden können. Ein weiterer
Vorteil der Gleichwellennetze ist, dass für die gleiche Qualität der Abdeckung
weniger Sendeleistung benötigt wird, da im Gegensatz zu einem einzelnen Sen-
der, in dessen Nähe eine deutliche Überversorgung auftritt, die ausgesendete
Leistung besser über das abzudeckende Gebiet verteilt wird. Der Trend des
Einsatzes mehrerer kleiner Sender existiert nicht nur bei Rundfunksystemen,
sondern auch bei mobiler drahtloser Kommunikation, da durch den Einsatz
vieler Basisstationen mit kleiner Sendeleistung die verfügbare Bandbreite pro
Nutzer erhöht werden kann.

In all diesen Klein- und Kleinstsendern werden Leistungsverstärker benötigt,
um das Hochfrequenzsignal mit der notwendigen Leistung abzustrahlen. Diese
Leistungsverstärker müssen für die meisten heutigen Übertragungsstandards
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eine hohe Linearität aufweisen, um die digital modulierten Signale nicht unzu-
lässig zu verfälschen und um die hohe spektrale Effizienz zu erhalten. Um dies
zu erreichen werden lineare Leistungsverstärker eingesetzt.

Der Wirkungsgrad linearer Leistungsverstärker ist stark von der Sendeleistung
abhängig. Dieser fällt bei einer Aussteuerung unterhalb der maximalen Aus-
steuerung deutlich ab. Das Verhältnis zwischen maximaler Ausgangsleistung
und mittlerer Sendeleistung wird als Back-Off bezeichnet. Beim idealen Klasse-
A-Verstärker ist der Wirkungsgrad proportional zur Ausgangsleistung und be-
trägt maximal 50%. Dem entsprechend ist der maximale Wirkungsgrad bei 6dB
Back-Off nur noch 12.5%.

Aufgrund der Signaleigenschaften des zu sendenden Signals ist der Betrieb im
Back-Off notwendig. Dafür gibt es mehrere Ursachen.

Die erste Ursache ist, dass die momentane Sendeleistung von bandbegrenzten,
modulierten Signalen fluktuiert. Für eine verzerrungsfreie Verstärkung muss
der Leistungsverstärker in der Lage sein, auch das Signal dann noch linear zu
verstärken, wenn dessen Momentanleistung über dem Mittelwert liegt. Damit
dies möglich ist, muss die mittlere Sendeleistung geringer als die maximale
Ausgangsleistung gewählt und damit der Leistungsverstärker im Back-Off be-
trieben werden. Dieses Problem ist umso größer, je größer der Crest-Faktor
der verwendeten Modulation ist. Für Systeme, die die OFDM-Modulation ver-
wenden, besteht dieses Problem aufgrund des extrem hohen Crest-Faktors im
Besonderen. In diesem Zusammenhang wird ein gewisses Maß an Verzerrung in
Kauf genommen. Häufig ist dabei ein Back-Off von ungefähr 6 dB ausreichend
um die Linearitätsanforderungen noch zu erfüllen.

Die zweite Ursache für den Back-Off-Betrieb sind schwankende Kanalbedin-
gungen zum Beispiel durch sich verändernde Abstände zwischen Sender und
Empfänger. Dadurch ist die Sendeleistung, die erforderlich ist, um das not-
wendige SNR am Empfänger sicherzustellen, ebenso veränderlich. Bei vielen
aktuellen Kommunikationssystemen wird die Sendeleistung an die momenta-
nen Kanalbedingungen angepasst. Für Systeme, die auf CDMA beruhen, ist
dies zwingend notwendig. Aber auch für andere Systeme ist dies vorteilhaft,
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da dadurch sowohl Energie gespart als auch die gegenseitige Beeinflussung ver-
schiedener Kommunikationsteilnehmer reduziert werden kann.

Diese Ursachen führen zu einem Betrieb des Leistungsverstärkers im Back-Off,
weswegen dessen Wirkungsgrad häufig deutlich unter 10% abfällt, sodass es
sinnvoll ist, Methoden zu entwickeln, um den Wirkungsgrad der Leistungsver-
stärker im Back-Off zu erhöhen.

Verschiedene Ansätze wurden dafür publiziert. Bei einem Khan-Leistungsver-
stärker, der auch als EER-Leistungsverstärker bezeichnet wird, wird ein schal-
tender Leistungsverstärker verwendet und die Amplitudenmodulation über die
Versorgungsspannung des Verstärkers realisiert. Im Gegensatz dazu werden bei
einem LINC-System zwei schaltende Leistungsverstärker verwendet und die
Amplitudenmodulation wird über die Addition der phasenverschobenen Aus-
gangssignale erreicht. Diese beiden Systeme haben unter anderem den Nach-
teil, dass sie nicht breitbandig implementiert werden können, da schaltende
Leistungsverstärker verwendet werden.

Um den Back-Off-Betrieb von linearen Verstärkern zu erhöhen, können diese
zu einem Doherty-System verschaltet werden. Ein solches System ist allerdings
aufgrund der notwendigen Netzwerke ebenfalls schmalbandig. Zusätzlich ist es
schwierig, die notwendige Linearität mit einem solchen System zu erreichen.

Eine weitere Möglichkeit, um den Wirkungsgrad zu steigern, ist die Anpassung
des Arbeitspunktes des Leistungsverstärkers an die momentane Sendeleistung.
Dadurch kann wirkungsvoll die Verlustleistung im Leistungsverstärker redu-
ziert werden. Gleichzeitig kann ein solches System breitbandig implementiert
werden und es kann eine hohe Linearität erreicht werden.

Damit dieser Ansatz bei Rundfunksystemen wirksam ist, muss die Anpassung
mit der vollständigen Dynamik der Hüllkurve des modulierten Signals erfolgen.
Das Ziel dieser Arbeit1 ist die Entwicklung eines solchen Systems, das den Ar-
beitspunkt eines Leistungsverstärkers für den DVB-T-Rundfunkstandard hoch-
dynamisch anpasst.

1Diese Arbeit wurde im Rahmen des Projektes CoolBroadcastRepeater des Spitzenclusters
CoolSilicon von dem Bundesministerium für Bildung und Forschung (BMBF) unterstützt.



4 1 Einleitung

Spartransformator

Dual-Band-
Transformations-

netzwerk

Hybrides System
(Kapitel 6)

Tiefsetzsteller-
basiertes System

(Kapitel 5)

Inkohärente
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Abbildung 1.1: Aufbau der Arbeit

Die Arbeit beginnt im folgende Kapitel mit der Entwicklung des Systemkonzep-
tes und mit der Abschätzung der möglichen Reduktion der Verlustleistung des
Leistungsverstärkers. Anschließend werden die für die Implementierung not-
wendigen Komponenten beschrieben. Dabei wird zuerst im Kapitel 3 auf den
Leistungsverstärker eingegangen. Anschließend wird im Kapitel 4 die Gewin-
nung der Hüllkurveninformation aus einem Hochfrequenzsignal und die darauf
aufbauende Sollwertgenerierung beschrieben. In den darauf folgenden beiden
Kapiteln 5 und 6 werden zwei Ansätze für die Umsetzung der Arbeitspunk-
tanpassung vorgestellt und diskutiert. Dabei werden die Systeme jeweils zuerst
analysiert und basierend auf den Analyseergebnissen dimensioniert. Außerdem
werden in den Kapiteln jeweils die für die Implementierung notwendigen Schal-
tungsblöcke sowie der Aufbau der Systeme beschrieben. Die Kapitel enden je-
weils mit der Darstellung der experimentellen Ergebnisse. Im letzten Kapitel
wird die Arbeit abschließend zusammengefasst, und es wird ein Ausblick auf
Weiterentwicklungsmöglichkeiten gegeben. Der Aufbau der Arbeit ist noch ein-
mal in Abbildung 1.1 illustriert.



2 Systemkonzeption

Ein Transmitter besteht prinzipiell aus den in Abbildung 2.1 dargestellten Blö-
cken. Das Leistungsverstärkermodul umfasst im einfachsten Fall nur einen Leis-
tungsverstärker. Im Rahmen dieser Arbeit soll das Leistungsverstärkermodul
um ein Anpasssystem erweitert werden, um den Wirkungsgrad dieser Baugrup-
pe zu erhöhen.

Dazu wird in den nächsten Abschnitten zunächst erläutert, welche Eigenschaf-
ten die Anpasssysteme aufweisen müssen, um der Wirkungsgradreduktion ent-
gegenzuwirken, die aus den verschiedenen Ursachen für den Back-Off-Betrieb
resultiert. Anschließend wird der mögliche Systemgewinn dieser Anpasssysteme
für OFDM-modulierte Rundfunksignale abgeschätzt. Im letzten Abschnitt die-
ses Kapitels werden verschiedene Konzepte für den Aufbau des Anpasssystems
diskutiert.

2.1 Grundprinzipien der Anpassverfahren

Im Kapitel 1 wurde erläutert, weswegen der Back-Off-Betrieb von Leistungs-
verstärkern notwendig ist. Des Weiteren wurde gezeigt, dass die Dynamik der
ursächlichen Signaleigenschaften sehr verschieden ist. Aus diesem Grund ist die

Hochfrequenz-
signal

komplexes
Basisbandsignal

Eingangs-
datenstrom

Basisband-
verarbeitung

Aufwärts-
mischung

Leistungs-
verstärker-

modul

Abbildung 2.1: Blockschaltbild eines Transmitters



6 2 Systemkonzeption

Anforderung an die Regelbandbreite des Anpasssystems verschieden, je nach-
dem welcher Ursache für den Back-Off-Betrieb entgegengewirkt werden soll.

Die Veränderung des Sendekanals und damit die Veränderung der benötig-
ten Sendeleistung ist im Vergleich zu den anderen Ursachen für den Back-
Off-Betrieb ein langsamer Prozess. Außerdem liegt die Information über den
momentanen Sendekanal direkt nur am Empfänger vor. Dem Sender muss die-
se Information auf Protokollebene mitgeteilt werden. Erst danach kann die
Basisbandverarbeitung des Senders darauf reagieren und die Sendeleistung an
die Sendestrecke anpassen. Daraufhin wird die Sendeleistung bis zur nächsten
Rückmeldung des Empfängers konstant gehalten, sodass die Kontrollsignale
zur Beeinflussung der Sendeleistung in der Zwischenzeit statisch sind. Dieses
Verfahren wird in dieser Arbeit als Envelope-Tracking bezeichnet.

Eine Abhängigkeit des Übertragungsverhaltens des Sendesystems von den Kon-
trollsignalen ist unkritisch, da es sich nicht in einer Nichtlinearität äußert, so-
lange die Kontrollsignale quasistatisch sind. Die auf diesem Prinzip basierenden
Anpasssysteme benötigen nur eine geringe Regelbandbreite und können deswe-
gen sehr effizient implementiert werden. Allerdings können diese Systeme nicht
den durch die Modulation des Signals notwendigen Back-Off-Betrieb verbessern
und sie können nur für Systeme mit Rückkanal verwendet werden. Explizit ist
der Einsatz dieses Verfahrens bei Rundfunksystemen nicht möglich.

Um den durch Modulation des Signals notwendigen Back-Off-Betrieb effizien-
ter zu gestalten, ist ein Anpasssystem mit deutlich höherer Regelbandbreite
notwendig. Dadurch ist das System in der Lage, der dynamischen Hüllkurve
des Hochfrequenzsignals direkt zu folgen. Zur Unterscheidung wird dieses Ver-
fahren im Folgenden als Envelope-Following bezeichnet. Die dafür notwendige
Regelbandbreite liegt im Bereich der doppelten Signalbandbreite der Basis-
bandsignalkomponenten beziehungsweise der einfachen Signalbandbreite des
Hochfrequenzsignals. Im Falle von DVB-T sind dies 8 MHz. Die hohe notwen-
dige Regelbandbreite wirkt sich nachteilig auf den erreichbaren Wirkungsgrad
des Anpasssystem aus, da für eine hohe Regelbandbreite eine hohe Schaltfre-
quenz notwendig ist und dadurch die Verluste im Anpasssystem steigen.
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Da sich bei diesem Verfahren die Kontrollsignale schnell verändern, darf das
Übertragungsverhalten des Sendesystems nicht von den Kontrollsignalen ab-
hängen, damit die Linearität des Sendesystems nicht durch eine Mischung der
Signale verschlechtert wird. Dies erschwert zusätzlich die Implementierung ei-
nes solchen Systems. Allerdings ist dieses Verfahren die einzige Möglichkeit, die
Verluste von Leistungsverstärkern in Rundfunksystemen zu verringern.

Auch Kombinationen aus beiden Verfahren sind für Kommunikationssyste-
me denkbar und sinnvoll. Dafür sollten zwei Anpasssysteme mit verschiede-
ner Regelbandbreite kaskadiert werden, um die Vorteile sowohl von Envelope-
Tracking als auch von Envelope-Following zu kombinieren und um somit eine
maximale Wirkungsgradsteigerung zu erzielen.

2.2 Systemgewinn

2.2.1 Eigenschaften der Signale

Für viele aktuelle Übertragungsstandards wird das OFDM-Modulationsverfah-
ren eingesetzt. Für die Optimierung des Envelope-Following-Systems ist die
genaue Kenntnis der Signaleigenschaften dieses Modulationsverfahrens notwen-
dig.

Bei dem OFDM-Modulationsverfahren wird das komplexe Basisbandsignal x

durch die Überlagerung von nC Unterträgern gebildet, die unabhängig vonein-
ander in Amplitude und Phase moduliert werden. Dadurch wird erreicht, dass
das Spektrum rechteckförmig und damit die spektrale Effizienz sehr hoch ist.
Darüber hinaus ist die Symboldauer hoch, wodurch das Modulationsverfahren
gegenüber Mehrwegeausbreitung robust ist.

Für die effiziente Berechnung des Zeitsignals wird die inverse zeitdiskrete
Fourier-Transformation verwendet. Dadurch wird inhärent die Orthogonalität
der Unterträger, die für die Dekodierung notwendig ist, sichergestellt. In Ab-
bildung 2.2 ist das vereinfachte Blockschaltbild des Basisbandes eines OFDM-
Transmitters dargestellt.
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Abbildung 2.2: Blockschaltbild des OFDM-Modulators des Basisbandes

Tabelle 2.1: Crest-Faktoren der Modulation

Modulation QPSK QAM16 QAM64 QAM256 QAMn2

CF2
mod, PAPRmod 1 9

5
7
3

45
17

3(n−1)
n+1

CFmod,dB, PAPRmod,dB 0 dB 2.6 dB 3.7 dB 4.2 dB

Da das komplexe Basisbandsignal x und seine beiden Komponenten xI und xQ

durch die Überlagerung von nC Unterträgern gebildet werden, ist die maximale
Elongation des Signals xmax nC-mal größer als die maximale Elongation eines
Unterträgers xC,max. Der Effektivwert xrms ist allerdings nur √

nC-mal größer
als der Effektivwert eines Unterträgers xC,rms. Dadurch vergrößert sich die
Dynamik des Signal. Dies wird durch den Crest-Faktor CF

CFx = xmax
xrms

= nC xC,max√
nC xC,rms

(2.1)

beschrieben. Abhängig davon, welche Modulationsart für die Unterträger ver-
wendet wird, steigt der Dynamikumfang des Signals weiter an. Der Crest-Faktor
für die Modulation eines Unterträgers CFmod gibt den Zusammenhang zwi-
schen der maximale Elongation eines Unterträgers xC,max und dem Effektivwert
xC,rms an

CFmod = xC,max
xC,rms

. (2.2)

Diese Werte sind für verschiedene Modulationsarten in Tabelle 2.1 angegeben.
Mit Hilfe des Crest-Faktors der Modulation CFmod kann der Crest-Faktor des
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Gesamtsignal CFx bestimmt werden

CFx = √
nC CFmod. (2.3)

Für DVB-T sind zwei Modi spezifiziert, der 2k- und der 8k-Modus. Dabei kann
QPSK, QAM16 und QAM64 eingesetzt werden. Dementsprechend liegt der
Crest-Faktor zwischen 32 dB und 43 dB.

Dieser Sachverhalt kann sowohl mit dem Crest-Faktor als auch mit Hilfe des
Peak-to-Average-Power-Ratio ausgedrückt werden. Dabei gilt allgemein

PAPR = CF2. (2.4)

Daraus folgt für das Peak-to-Average-Power-Ratio des Signals

PAPRx = nC PAPRmod. (2.5)

Wenn die Signale xI und xQ als stochastische Prozesse aufgefasst werden, wer-
den diese durch ihre Verteilungsfunktionen und ihre Autokorrelationsfunktio-
nen oder ihre Spektren beschrieben.

Das Spektrum ist ein Rechteckspektrum. Die Bandbreite ist die halbe Hoch-
frequenzsignalbandbreite und beträgt für DVB-T 4 MHz.

Die Prozesse xI und xQ können für eine große Unterträgeranzahl nC als nor-
malverteilt und erwartungswertfrei angenommen werden. Die Verteilungsdich-
tefunktion ist dementsprechend

fxI,xQ(x) = 1√
2πσ2

exp
(

− x2

2σ2

)
. (2.6)

Die Bedeutung des Parameters σ wird dabei im weiteren Verlauf der Beschrei-
bung spezifiziert.

Die Leistung des Signals Px ist definiert als

Px = |x|2 = x2
I + x2

Q. (2.7)
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Da die Signale xI und xQ normalverteilt und erwartungswertfrei sind, ist die
Signalleistung dieser Definition folgend Chi-Quadrat-verteilt. Die sich für die-
sen Fall, in dem zwei normalverteilte, erwartungswertfreie Zufallsgrößen die
Grundlage für die Chi-Quadrat-Verteilung bilden, ergebende Verteilung ist als
Exponentialverteilung bekannt. Deren Dichtefunktion ist

fPx(x) =





1
2σ2 exp

(
− x

2σ2

)
x ≥ 0

0 x < 0.
(2.8)

Für die Berechnung der Signalleistung werden die Signale quadriert respektive
mit sich selbst multipliziert. Dies entspricht im Frequenzbereich einer Faltung
des Signals mit sich selbst. Da das Spektrum des Ausgangssignals rechteckför-
mig ist, ergibt sich aus diesem Grund für die Signalleistung ein dreiecksförmiges
Spektrum, welches sich über die doppelte Bandbreite erstreckt.

Das Hüllkurvensignal xH wird durch

xH =
√

x2
I + x2

Q =
√

Px (2.9)

berechnet. Da die Signalleistung Px exponentialverteilt ist, ergibt sich durch die
Wahrscheinlichkeitsdichtetransformation, dass das Hüllkurvensignal Rayleigh-
verteilt ist. Die Dichtefunktion ist

fxH(x) =





x
σ2 exp

(
− x2

2σ2

)
x ≥ 0

0 x < 0.
(2.10)

Die dargelegten Eigenschaften werden im weiteren Verlauf dazu verwendet,
um in Verbindung mit einem einfachen Modell des Leistungsverstärkers die
Verlustleistungseinsparung abzuschätzen.

2.2.2 Leistungsverstärkermodell

Der Load-Line-Theorie zufolge ist die Ausgangsleistung eines Transistors durch
die Stromkompression und durch die Spannungskompression begrenzt. Die
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Stromkompression tritt auf, sobald der Transistor während eines Teils der Si-
gnalperiode nicht mehr leitend ist. Die Spannungskompression wird dadurch
verursacht, dass der Transistor während eines Teils der Signalperiode im Falle
eines Bipolartransitors vom aktiven Vorwärtsbetrieb in den Sättigungsbetrieb
beziehungsweise für den Fall eines Feldeffekttransistors vom Abschnürbereich
in den Triodenbereich wechselt. Die maximale unkomprimierte Ausgangsleis-
tung wird erreicht, wenn beide Effekte für die gleiche Aussteuerung auftreten
und wenn das Stromsignal und das Spannungssignal in Phase sind. Für die Ab-
schätzung der Verlustleistungseinsparung wird dieses einfache Verstärkermodell
benutzt.

Als Referenz wird der Klasse-A-Verstärker mit induktiver Speisung gewählt.
Der Arbeitspunktstrom IAP wird so dimensioniert, dass er der maximalen
Stromamplitude Îmax entspricht

IAP = Îmax. (2.11)

Die Arbeitspunktspannung UAP ist durch die maximale Spannungsamplitude
Ûmax und die Sättigungsspannung Usat gegeben

UAP = Ûmax + Usat. (2.12)

Für dieses einfache Modell wird die Sättigungsspannung als konstant angenom-
men.

Der Zusammenhang zwischen der Stromamplitude und der Spannungsamplitu-
de ist durch die Last RL gegeben

Û = RLÎ. (2.13)

Dementsprechend ist die Leistungsaufnahme konstant und beträgt

PDC,A = IAPUAP = 1
RL

Ûmax(Ûmax + Usat). (2.14)

Die abgegebene Leistung PL ist

PL = 1
2 ÎÛ = 1

2RL
Û2. (2.15)
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Abbildung 2.3: Möglichkeiten der Arbeitspunktanpassung für eine Aussteuerung Û

und Î kleiner als der maximalen Aussteuerung Ûmax und Îmax

Damit ergibt sich der Wirkungsgrad

ηA = 1
2

(
Û

Ûmax

)2

(
1 + Usat

Ûmax

) . (2.16)

Mit Hilfe dieses Leistungsverstärkermodells und der Eigenschaften der Signale
ist es möglich, die Verlustleistungseinsparung abzuschätzen. Dies wurde in [44]
veröffentlicht.

2.2.3 Abschätzung der Verlustleistungseinsparung

Bei der Arbeitspunktanpassung eines Leistungsverstärkers ist es möglich, die
Arbeitspunktspannung, den Arbeitspunktstrom oder beide Größen an die Aus-
steuerung anzupassen. Dabei wird die Anpassung so vorgenommen, dass der
Verstärker an der Aussteuerungsgrenze arbeitet. Die Abbildung 2.3 veranschau-
licht diesen Sachverhalt mit Hilfe des Ausgangskennlinienfeldes eines Transis-
tors.

Bei der Arbeitspunktspannungsanpassung wird die Arbeitspunktspannung an
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die Spannungsaussteuerung angepasst, sodass gilt

UAP = Û + Usat. (2.17)

Die Leistungsaufnahme ist damit nicht mehr konstant und beträgt

PDC,U = 1
RL

Ûmax

(
Û + Usat

)
. (2.18)

Da die abgegebene Leistung identisch bleibt, ist der Wirkungsgrad

ηU = 1
2

(
Û

Ûmax

)

(
1 + Usat

Û

) . (2.19)

Wird der Arbeitspunktstrom angepasst, berechnet sich der Arbeitspunktstrom
durch

IAP = Î, (2.20)

wodurch die Leistungsaufnahme durch

PDC,I = 1
RL

Û
(

Ûmax + Usat

)
(2.21)

und der Wirkungsgrad durch

ηI = 1
2

(
Û

Ûmax

)

(
1 + Usat

Ûmax

) (2.22)

gegeben ist.

Werden beide Verfahren kombiniert, betragen die Größen

PDC,UI = 1
RL

Û
(

Û + Usat

)
(2.23)

und

ηUI = 1
2

1(
1 + Usat

Û

) . (2.24)
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Abbildung 2.4: Wirkungsgrad der Arbeitspunktanpassverfahren für unmodulierte
Signale

In Abbildung 2.4 ist der erreichbare Wirkungsgrad der Anpassverfahren ver-
gleichend dargestellt. Man erkennt, dass der maximale Wirkungsgrad nicht
gesteigert werden kann, allerdings wird der Wirkungsgrad bei geringerer Aus-
steuerung bei allen drei Verfahren angehoben.

Die Betrachtung bezieht sich bis zu diesem Zeitpunkt auf unmodulierte Signale.
Daraus kann aufgrund des nichtlinearen Zusammenhangs nicht direkt auf den
Wirkungsgrad für modulierte Signale geschlossen werden.

Um den Wirkungsgrad für modulierte Signale zu berechnen, muss ausgehend
von der Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Hüllkurve die Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion der Ausgangsleistung und der Leistungsaufnahme berech-
net werden. Ist die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion einer Zufallsgröße x be-
kannt und wird aus dieser Zufallsgröße über die Funktion g(x) die Zufalls-
größe y berechnet, so gibt die Wahrscheinlichkeitsdichtetransformation an, wie
die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der abgeleiteten Zufallsgröße berechnet
wird. Ausgehend von

y = g(x) (2.25)

muss die Umkehrfunktion

x = h(y) (2.26)
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berechnet werden. Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Zufallsgröße y er-
gibt sich dann durch

fy(y) = fx(x) · dh(y)
dy

= fx (h (y)) · dh (y)
dy

. (2.27)

Dies wird auf die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Hüllkurve, die in (2.10)
bereits angegeben wurde, angewendet. Dabei ist das Signal xH gleichbedeutend
mit Û. Unter Verwendung der Beziehung (2.15) ergibt sich die Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion für die Ausgangsleistung

fPL(PL) =





RL
σ2 exp

(
− RLPL

σ2

)
PL ≥ 0

0 PL < 0.
(2.28)

Auf die gleiche Weise ergibt sich die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion für die
Leistungsaufnahme bei den verschiedenen Möglichkeiten der Arbeitspunktan-
passung unter Verwendung der Beziehungen (2.18), (2.21) und (2.23)

fPDC,U(PDC)

=





RL
PDCRL−ÛmaxUsat

σ2Û2
max

exp
(

− (PDCRL−ÛmaxUsat)2

2σ2Û2
max

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
, (2.29)

fPDC,I(PDC)

=





RL
PDCRL

σ2(Ûmax+Usat)2 exp
(

− (PDCRL)2

2σ2(Ûmax+Usat)2

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
, (2.30)

fPDC,UI(PDC)

=





RL

√
4PDCRL+U2

sat−Usat

2σ2
√

4PDCRL+U2
sat

exp
(

−
(√

4PDCRL+U2
sat−Usat

)2

8σ2

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
.

(2.31)
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Û
(Û
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Abbildung 2.5: Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der Amplitude mit Hard-Clipping
am Beispiel der Spannungsamplitude

Da die so berechneten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen auf der Rayleigh-
Verteilung basieren, ist die maximale Aussteuerung nicht begrenzt. Dies ist
für das eingeführte Modell unzulässig, da dort von einer maximalen Aussteue-
rung von Ûmax ausgegangen wurde und da die Modellgleichungen nur bis zu
dieser maximalen Aussteuerung gültig sind. Aus diesem Grund muss die Aus-
steuerung auf einen Maximalwert begrenzt werden. Dies entspricht dem Hard-
Clipping-Modell. Dementsprechend müssen die Wahrscheinlichkeitsdichtefunk-
tionen derart modifiziert werden, dass die Wahrscheinlichkeit für das Auftre-
ten einer Aussteuerung, die größer ist als der Maximalwert, Null beträgt und
die Wahrscheinlichkeit für das Auftreten des Maximalwerts muss entsprechend
angepasst werden. Um dies in den Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen zu be-
rücksichtigen, ist die Dirac-Distribution in Verbindung mit der Verteilungs-
funktion der Zufallsgröße notwendig. Dieser Sachverhalt ist in Abbildung 2.5
veranschaulicht.

Die Verteilungsfunktionen zu den Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen sind

FPL(PL) =





1 − exp
(
− RLPL

σ2

)
PL ≥ 0

0 PL < 0.
(2.32)
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FPDC,U(PDC) =





exp
(

− U2
sat

2σ2

)
− exp

(
− (PDCRL−ÛmaxUsat)2

2σ2Û2
max

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
,

(2.33)

FPDC,I(PDC) =





1 − exp
(

− (PDCRL)2

2σ2(Ûmax+Usat)2

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
, (2.34)

FPDC,UI(PDC)

=





exp
(

− U2
sat

2σ2

)
− exp

(
−
(√

4PDCRL+U2
sat−Usat

)2

8σ2

)
PDC ≥ 0

0 PDC < 0
. (2.35)

Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion für das begrenzte Signal kann dann
durch

fx,clip(x) =





fx(x) x < xmax

(1 − Fx(xmax)) · δ (x − xmax) x ≥ xmax
(2.36)

ausgedrückt werden. Am Beispiel der begrenzten Ausgangsleistung lautet die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion

fPL,clip(PL) =





0 PL < 0
RL
σ2 exp

(
− RLPL

σ2

)
0 ≤ PL < PL,max

exp
(

− RLPL,max
σ2

)
· δ (PL − PL,max) PL ≥ PL,max

.

(2.37)

Die weiteren Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion können auf die gleiche Weise
berechnet werden.

Zur Berechnung des Wirkungsgrades werden die Erwartungswerte der Leistun-
gen benötigt. Der Erwartungswert einer Zufallsgröße x ist definiert durch

E{x} =
∞∫

−∞

xfx(x)dx. (2.38)
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Da die hier verwendeten Größen nicht kleiner sind als Null und auf einen Ma-
ximalwert begrenzt wurden, ist die Berechnungsvorschrift

E{x} =
xclip∫

0

xfx(x)dx + xclip

∞∫

xclip

fx(x)dx

=
xclip∫

0

xfx(x)dx + xclip (1 − Fx(xclip)) . (2.39)

Damit können die Erwartungswerte für die Ausgangsleistung und für die Leis-
tungsaufnahme berechnet werden. Diese betragen

E{PL} = σ2

RL
·
(

1 − exp
(

− Û2
max

2σ2

))
, (2.40)

E{PDC,U} =
√

π

2 · σÛmax
RL

·
(

2 − erfc
(

Usat√
2σ

)
− erfc

(
Ûmax√

2σ

))
, (2.41)

E{PDC,I} =
√

π

2 ·
σ
(

Ûmax + Usat

)

RL
· erf

(
Usat√

2σ

)
, (2.42)

E{PDC,UI} =
√

π

2 · σUsat
RL

· erf
(

Ûmax√
2σ

)
+ 2E{PL} . (2.43)

Dabei bezeichnet erf (x) die Gaußsche Fehlerfunktion und erfc (x) die komple-
mentäre Gaußsche Fehlerfunktion.

Die Wirkungsgrade der Anpasssysteme für modulierte Signale ergeben sich
schließlich durch den Quotienten der entsprechenden Erwartungswerte. An die-
ser Stelle soll darauf hingewiesen werden, dass dieser Ausdruck nicht dem Er-
wartungswert des Wirkungsgrades entspricht, allerdings nur auf diese Weise
aussagekräftig ist

ηmod = E{PL}
E{PDC} 6= E{η} . (2.44)

Die Bedeutung des verbleibenden Parameters σ erschließt sich entweder über
den Erwartungswert der Ausgangsleistung, die sich ergeben würde, wenn der
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Leistungsverstärker nicht begrenzen würde, oder über das Moment zweiter Ord-
nung der Verteilung der Spannungsamplitude. Der Erwartungswert der unbe-
grenzten Ausgangsleistung ist

E{PL} = P̄L = σ2

RL
. (2.45)

Die maximale Ausgangsleistung beträgt

PL,max = Û2
max

2RL
. (2.46)

Das Verhältnis dieser Leistungen ist ein Maß für die Aussteuerung des Leis-
tungsverstärkers und wird im Folgenden als Peak-to-Average-Power-Ratio des
Leistungsverstärkers PAPRPA bezeichnet

PAPRPA = PL,max

P̄L
= Û2

max
2σ2 . (2.47)

Demzufolge ergibt sich der Parameter σ

σ =

√
Û2

max
2PAPRPA

. (2.48)

Das Peak-to-Average-Power-Ratio des Leistungsverstärkers steht in Relation zu
der Wahrscheinlichkeit, dass das Signal begrenzt. Dazu wird die Verteilungs-
funktion der Ausgangsleistung verwendet

pclip = 1 − FPL(PL,max) = exp
(

−PL,maxRL
2σ2

)

= exp
(

−1
2PAPRPA

)
. (2.49)

Das Ergebnis dieser Betrachtungen ist in Abbildung 2.6 dargestellt. Man er-
kennt, dass der Wirkungsgrad für modulierte Signale für den technisch rele-
vanten Bereich geringfügig höher ist, als der für unmodulierte Signale. Dies
begründet sich durch die nichtlinearen Zusammenhänge und durch die Begren-
zung durch das Hard-Clipping-Modell.
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Abbildung 2.6: Wirkungsgrad der Anpassverfahren für OFDM-modulierte Signale
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Abbildung 2.7: Systemgewinn der Anpassverfahren

Ein sinnvolles Maß für den Systemgewinn ist die relative Verlustleistungsre-
duktion

GV = PV1
PV2

= PDC1 − PL
PDC2 − PL

=
1

η1
− 1

1
η2

− 1
. (2.50)

Dieses Maß ist im Gegensatz zum Verhältnis der Wirkungsgrade sowohl für sehr
effiziente als auch für weniger effiziente Systeme aussagekräftig. Die Darstel-
lung der Ergebnisse mit Hilfe dieses Maßes ist in Abbildung 2.7 zu sehen. Man
erkennt, dass für einen typischen Back-Off-Betrieb von 6 dB die Verlustleis-
tung durch Arbeitspunktspannungsanpassung um den Faktor 1.9 im Vergleich
zum Klasse-A-Verstärker ohne Anpasssystem reduziert werden kann. Für die
Arbeitspunktstromanpassung beträgt der Faktor 2.6 und für die vollständige
Anpassung 4.6.
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Abbildung 2.8: Blockschaltbild eines Anpasssystems mit separatem Eingang für das
Hüllkurvensignal

Im Folgenden liegt der Fokus der Arbeit auf der Arbeitspunktspannungsan-
passung. Dies begründet sich dadurch, dass die Anpassung des Arbeitspunktes
hoch dynamisch erfolgen soll und die Arbeitspunktspannungsanpassung einen
deutlich geringeren Einfluss auf die Linearität des Leistungsverstärkers aufweist
als die Arbeitspunktstromanpassung, wie dies bereits in Abschnitt 2.1 erläu-
tert wurde. Des Weiteren zeigte sich in [7] und in [8], dass es möglich ist, den
Leistungsverstärker derart zu entwerfen, dass durch seine Expansion eine inhä-
rente Anpassung der Stromaufnahme möglich ist, und dass der Nutzen eines
zusätzlichen Eingriffs in keinem Verhältnis zu dem dafür notwendigen Aufwand
steht.

2.3 Systemarchitektur

Um ein Envelope-Following-System zu implementieren, sind verschiedene Sys-
temarchitekturen denkbar, die sich maßgeblich darin unterscheiden, an welcher
Stelle der Sollwert für das Anpasssystem generiert wird.

Die erste Möglichkeit besteht darin, dass das Hüllkurvensignal durch das Ba-
sisband bereitgestellt wird, wie es in Abbildung 2.8 dargestellt ist. Eine solche
Implementierung gewährt sehr große Freiheiten beim Einstellen der System-
parameter und ermöglicht dadurch, verschiedenen parasitären Effekten entge-
genzuwirken. Allerdings müssen die beiden Signalpfade des System synchron
sein. Dies ist nicht trivial, da das Hüllkurvensignal direkt durch das Basisband



22 2 Systemkonzeption

B
as

isb
an

d
un

d
A

uf
w

är
ts

m
isc

hu
ng

Hochfrequenz-
signal PA

Sollwert-
generierung Regler Aktuator

Abbildung 2.9: Blockschaltbild eines Anpasssystems mit Erzeugung des Hüllkurven-
signals aus dem Hochfrequenzeingangssignal des Leistungsverstärkers

bereitgestellt wird, während das Hochfrequenzsignal vorerst noch aufwärtsge-
mischt wird. Eine Kalibrierung bezüglich der Verstärkung der beiden Pfade
und der Verzögerung ist unabdingbar.

Der Basisbandsignalprozessor muss bei diesem Ansatz ein zusätzliches Signal
erzeugen. Dies ist nachteilig, da erstens das Hüllkurvensignal eine höhere Band-
breite aufweist als die IQ-Basisbandsignale, und da zweitens die Basisbandsi-
gnalprozessoren häufig auf die Ausgabe zweier Analogsignale ausgelegt sind.

Die zweite Möglichkeit besteht in der Erzeugung des Sollwertes für das Anpass-
system aus dem Hochfrequenzeingangssignal des Leistungsverstärkers. Dies ist
in Abbildung 2.9 illustriert. Das Basisband muss in diesem Fall kein zusätzliches
Signal erzeugen. Damit können bestehende Systeme ohne weitere Änderungen
nachgerüstet werden und die Synchronizität der Signalpfade ist gewährleistet.
Die Verstärkung der beiden Signalpfade muss allerdings kalibriert werden, was
analog einfach umsetzbar ist.

Wird der Sollwert aus dem Ausgangssignal des Hochfrequenzverstärkers er-
zeugt, wie es in Abbildung 2.10 veranschaulicht ist, vereinfacht sich die Verstär-
kungskalibrierung, da die Verstärkung des Leistungsverstärkers bei diesem An-
satz nicht eingeht, allerdings muss der Frequenzgang des ausgangsseitigen Im-
pedanztransformationsnetzwerkes des Leistungsverstärkers berücksichtigt wer-
den. Nachteilig ist bei diesem Ansatz, dass sich erstens die ausgangsseitigen
Komponenten des Leistungsverstärkers in der Regelschleife befinden, wodurch
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Abbildung 2.10: Blockschaltbild eines Anpasssystems mit Erzeugung des
Hüllkurvensignals aus dem Hochfrequenzausgangssignal des
Leistungsverstärkers
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Abbildung 2.11: Blockschaltbild eines Anpasssystems mit Erzeugung des Sollwertsi-
gnals aus der Spannung am Ausgangsknoten des Transistorfeldes des
Leistungsverstärkers

deren Signallaufzeit die Verzögerungszeit des Anpasssystems erhöht und zwei-
tens dass durch diesen Ansatz eine zusätzliche Rückwirkung in dem System
entsteht, wodurch die Stabilität des Systems schwieriger zu gewährleisten ist.

Um diesen Nachteilen entgegenzuwirken, kann die Sollwertgenerierung in den
Leistungsverstärker verlegt werden. Dies ist in Abbildung 2.11 dargestellt. Der
Frequenzgang und die Signallaufzeit der ausgangsseitigen Komponenten des
Leistungsverstärkers haben damit keinen Einfluss mehr. Ein deutlich größerer
Vorteil dieses Ansatzes ist es, dass bei dem Einsatz eines geeigneten Detek-
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tors es möglich ist, die Rückführung der Regelgröße zu vereinfachen, sodass
die Verstärkungskalibrierung der Signalpfade nicht mehr notwendig ist. Dies
ist dadurch möglich, da bei diesem Ansatz die minimale Spannung über dem
Transistorfeld des Leistungsverstärkers, die während der Aussteuerung auftritt,
direkt detektiert werden kann. Der detektierte Spannungswert enthält damit
sowohl die Information über die Aussteuerung als auch über die Versorgungs-
spannung. Der Sollwert für die Regelung entspricht dadurch direkt der Sätti-
gungsspannung des Leistungsverstärkers.

Die Nachteile dieses Ansatzes sind, dass dieses System schwierig in Form einer
Zweichiplösung implementiert werden kann, wodurch der Chipflächenbedarf bei
der Entwicklung höher ist, und dass die Umsetzung eines dafür geeigneten De-
tektors in der verfügbaren Technologie sehr schwierig ist. Der Grund dafür ist,
dass es notwendig ist, die negative Aussteuerung des Hochfrequenzsignals an
einem internen Knoten des Leistungsverstärkers mit hoher Spannungsaussteue-
rung zu detektieren. Die dafür einsetzbaren Bauelemente weisen in der gegebe-
nen Technologie nicht die dafür notwendige Spannungsfestigkeit auf oder sind
nicht für Hochfrequenzsignale geeignet.

Nach der Abwägung aller Vor- und Nachteile wurde die Umsetzung gewählt, bei
der der Sollwert des Anpasssystems aus dem Eingangssignal des Leistungsver-
stärkers erzeugt wird, welches in Abbildung 2.9 dargestellt ist. Die Umsetzung
der dafür notwendigen Komponenten wird in den folgenden Abschnitten be-
schrieben. Dabei wird zunächst der Leistungsverstärker und anschließend die
Sollwertgenerierung beschrieben. Der Aktuator und der Regler werden zusam-
men betrachtet. Dabei werden zwei verschiedener Ansätze verfolgt. Der erste
Ansatz ist das Tiefsetzsteller-basierte System und der zweite das hybride Sys-
tem.


