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Kurzzusammenfassung

Die vorliegende Arbeit behandelt die Optimierung von mit Taktsignalen angesteuerten
Stromschaltern in Bipolar-Technologie im Hinblick auf Ausgangsamplitude, Grenzfre-
quenz, Flankensteilheit und Tastgradfehler bzw. Gleichanteil. Diese Groéflen sind bei
Taktverteilungsschaltungen sowie allgemein bei mit Taktsignalen angesteuerten Schal-
tungen entscheidend, um hohe Taktfrequenzen bis moglichst nahe an die Technologie-
grenze zu erreichen. Die Besonderheit der vorliegenden Arbeit liegt in der Betrachtung
breitbandiger Schaltungen, welche von niedrigen bis hohen Taktfrequenzen eingesetzt
werden.

Die Arbeit ist zweigeteilt in einen theoretischen und einen experimentellen Teil.

Im theoretischen Teil werden analytische Modelle zur Beschreibung der Einflussfaktoren
auf die betrachteten Groflen vorgestellt. Die Modelle erlauben eine zielfiihrende Schal-
tungsoptimierung. Sie geben zudem teilweise erstmalig Einblicke in Zusammenhénge,
welche bis dato lediglich experimentell oder simulativ beobachtet worden sind.

Der experimentelle Teil stellt die Entwicklung zweier Varianten einer Multiplexer-Schal-
tung vor. Hierfiir werden neben dem Anwenden der analytischen Modelle ein spezielles
Konzept zur breitbandigen Phasenverschiebung von Taktsignalen und ein darauf ba-
sierender Frequenzverdoppler eingesetzt. Beide realisierten Varianten der Multiplexer-
Schaltung stellen mit hohen Datenraten bei hohen Ausgangshiiben zum Zeitpunkt der
jeweiligen Veroffentlichungen einen Rekord auf.



Abstract

The present thesis deals with the optimization of clock-driven current switches in bipo-
lar technology with regard to output amplitude, cut-off frequency, edge steepness and
duty cycle error or DC component. These criteria are important in clock distribution
circuits as well as generally in circuits driven by clock signals in order to operate at clock
frequencies close to the semiconductor technology limit. The peculiarity of the present
work lies in the consideration of broadband circuits, which are used at low to high clock
frequencies.

The thesis is divided into a theoretical and an experimental part.

In the theoretical part, analytical models for describing the influencing factors on the
considered criteria are presented. By these, dimensioning and optimization of the circuits
under investigation can be performed in a fast and target-aiming way. For the first time,
the models also provide insights into relationships that have so far only been observed
experimentally or by simulation.

In the experimental part, two variants of a multiplexer circuit are presented. Besides
applying the analytical models, a special concept for a broadband clock phase shifter
circuit is proposed and applied in a frequency doubler. Both variants of the multiplexer
circuit realized with these methods and circuit concepts form a record at the time of the
corresponding publications with their high data rates at high output voltage swings.
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Verwendete Abkiirzungen und FormelgroBen

Im Folgenden werden die in dieser Arbeit verwendeten Abkiirzungen sowie die Notation
von Formelzeichen und eine Liste simtlicher verwendeter Formelgréfien im Uberblick
vorgestellt.

Abkiirzungen

BS Basisstufe

TSS Takt-Stromschalter

CML Current Mode Logic

CPM Clock Phase Margin

SS Stromschalter

dc Gleichstrom (direct current)

DSS Daten-Stromschalter

EF Emitterfolger

ESB Ersatzschaltbild

ESD elektrostatische Entladung (electro-static discharge)
FFT Fast Fourier Transformation

GSSG Ground-Signal-Signal-Ground
HBT Heterojunction-Bipolartransistor
MUX Multiplexer

MZM Mach-Zehnder-Modulator

NRZ non-return-to-zero

OOK on-off-keying

PAM Pulsamplitudenmodulation

PEEC Partial Element Equivalent Circuit



ix

PMUX Power-Multiplexer

PRBS pseudozufillige Datenfolge (pseudo-random bit sequence)
SEL Selektor
SNR Signal-Rausch-Verhéltnis

TAS Transadmittanzstufe

TIS Transimpedanzstufe

TML Ubertragungsleitung (transmission line)

VNA Vektor-Netzwerk-Analysator
XOR exklusiv Oder-Funktion

Verwendete FormelgroBen und Notation

In der nachfolgenden Tabelle sind sémtliche in der Arbeit verwendeten Formelgréfien
aufgefithrt und die Stelle ihrer Definition bzw. ihres ersten Auftretens angegeben. Einige
der Groflen sind speziell fiir eine bestimmte Schaltungsstufe, andere gelten allgemein fiir
alle betrachteten Schaltungen. Im Falle von Spannungen und Strémen an einer Stelle
& gelten durchgingig folgende Konventionen:

Fiir die Darstellung im Zeitbereich werden Kleinbuchstaben uy, iy verwendet. Auf
die explizite Notation uy(t), ix(t) der Abhéngigkeit von der Zeit ¢ wird iiblicher-
weise zugunsten einer kompakteren Darstellung verzichtet.

"U, und "I, bezeichnen die zu wuy, ix gehorenden Fourier-Koeffizienten bei der
Harmonischen n der Taktfrequenz f. gemafl der Definition in Gleichung 3.6.

OU, und °I, bezeichnen konsistent hierzu den Beitrag bei der Frequenz 0, entspre-
chend des Gleichanteils der Spannung bzw. des Stroms.

Handelt es sich um reine Gleichspannungen oder -stréme, wird auf die Angabe
des hochgestellten Indexes ,,0“ verzichtet und es werden Grofbuchstaben Uy, Iy
verwendet.

Im Falle von monofrequenten Zeitsignalen uy, ix werden die zugehdrigen Amplitu-
den mit Uy, Iy bezeichnet, wobei gilt (vgl. Gleichung 3.9)

U,:=2|'U,|, I.:=2|'] (1)

Bei Zerlegung einer Spannung oder eines Stroms in einen Gleich- und einen Ge-
gentaktanteil werden die jeweiligen Anteile durch einen hochgestellten Index ,,+“

fiir den Gleich- und ,—* fiir den Gegentakt gekennzeichnet, z. B. uy, "I1.



o Komplexe Ubertragungsfunktionen und Impedanzen werden als Funktion der zu
einer Frequenz fy gehorenden komplexen Winkelfrequenz jwy := j27fx definiert,
z. B.

H (jowx). (2)

In der folgenden Tabelle wird bei zeitabhdngigen Spannungen oder Strémen, die in meh-
reren der obigen Formen verwendet werden, nur die Zeitdarstellung uy, ix angegeben.
Wird eine Spannung oder ein Strom stets nur in einer bestimmten Form (z.B. nur in
Form des Gleichanteils) verwendet, wird diese Form aufgefiihrt.

Grofle Bedeutung Definition in

Ag Emitterflache eines Transistors Tabelle 4.1

Von der Signalform am Ausgang eines SS abhangiger

Gleich 5.12
ar Faktor bei der Bestimmung des Gleichanteils cleitme
Qg Abkiirzende Schreibweise fiir den Term aus Gleichung 5.21
B Grofisignal-Stromverstéarkung eines Transistors Abschnitt 3.1
Coo Last-Kapazitit des SS des 90° Phasenschiebers Abbildung 6.16
Gesamter zeitlich konstanter Anteil der zwischen
C Basis und Emitter eines SS-Transistors wirkenden Abschnitt 3.3
BEO Kapazitat (Sperrschicht- und parasitére bzw. externe '
Kapazitéten)
C Diffusionskapazitidt der Basis-Emitter-Diode eines Abschnitt 3.1
BEd Transistors '
Diffusionskapazitit der Basis-Emitter-Diode des .
C Abbild 3.4
BRdL linken SS-Transistors in Hauns
Diffusionskapazitidt der Basis-Emitter-Diode des .
C Abbild 3.4
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1 Motivation und Ziel der Arbeit

In der vorliegenden Arbeit wird die Optimierung nichtlinearer, mit Taktsignalen an-
gesteuerter Stromschalter (SSs) bei Hochgeschwindigkeitsschaltungen auf theoretischer
und experimenteller Ebene mit Hinblick auf Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz, Flan-
kensteilheit und Tastgradfehler behandelt. Mit Taktsignalen angesteuerte SSs kommen
in einer Vielzahl von Anwendungen vor. Vom einfachen Takttreiber bis hin zu Mul-
tiplexern (MUXs), Mischern, Frequenzteilern, -verdopplern, Flip-Flops, Sample&Hold-
Gliedern und weiteren Schaltungen [1, 2, 3, 4, 5]. Die dabei eingesetzten SSs haben in
nahezu allen Féllen die Aufgabe, ein Taktsignal zu verstarken, auf mehrere Lasten auf-
zuteilen oder von einem Spannungs- in ein Strom-Signal umzuwandeln. Gemeinsam ist
jeweils, dass ein stationéres, monofrequentes Taktsignal verarbeitet wird. Dies bringt die
Besonderheit mit sich, dass keine Anforderungen an das Ubertragungsverhalten des SS
beziiglich Linearitdt und Dispersion bestehen, was die Entwicklung und Optimierung
von mit Taktsignalen angesteuerten SSs grundlegend von jener von linearen Verstérker-
schaltungen unterscheidet.

Auch wenn die betrachteten Taktsignale monofrequent sind, gibt es zahlreiche Anwen-
dungsszenarien, in denen die Taktfrequenz iiber einen grofien Bereich variiert. Dies trifft
beispielsweise auf Digital-Analog-Wandler mit einstellbarer Sampling-Rate, Frequenz-
verdoppler oder Taktverteilungsnetzwerke zu [1, 6, 7, 8]. Die Fahigkeit einer Schaltung,
Taktsignale iiber einen grofien Frequenzbereich zu verarbeiten, erlaubt zudem die Ver-
wendung identischer Schaltungszellen fir verschiedene Frequenzebenen innerhalb dersel-
ben oder bei verschiedenen integrierten Schaltungen. Dadurch wird die Entwicklungs-
zeit verkiirzt, da die Schaltung nicht fiir jede Anwendung getrennt auf eine bestimmte
Taktfrequenz hin ausgelegt werden muss. Zu beachten ist, dass die hierfiir benotigten
breitbandigen SSs einen hoheren Energiebedarf als vergleichbare schmalbandige SSs auf-
weisen. Dennoch kann sich der Einsatz breitbandiger Schaltungen auch im Falle des Be-
triebs mit nur einer oder wenigen unterschiedlichen Taktfrequenzen auszahlen, da die
Toleranz gegeniiber Prozessschwankungen im Vergleich zu schmalbandigen Schaltungen
deutlich gréfer und die Schaltung robuster gegeniiber Verdnderungen der Umgebungs-
bedingungen ist. Auch im Bereich der Messtechnik ist hdufig eine variable Takt- oder
Abtastfrequenz erforderlich. Im Bereich der Forschung wiederum bieten breitbandige
Schaltungen den Vorteil, dass die Fehlersuche erleichtert wird, indem die Taktfrequenz
verdndert und somit Probleme, die nur in bestimmten Taktfrequenzbereichen auftreten,
identifiziert werden kénnen.

Die vorliegende Arbeit beschaftigt sich ausschlieSlich mit breitbandigen Hochgeschwin-
digkeitsschaltungen. Der Fokus liegt dabei auf Anwendungen, welche Taktfrequenzen bis
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hin zur Grenze der Machbarkeit der verwendeten Transistortechnologie erfordern. Da sich
nach dem gegenwartigen Stand der Technik mit Bipolar-Transistortechnologien deutlich
hohere Grenzfrequenzen als mit CMOS-Transistortechnologien erreichen lassen [9, 10],
findet eine Beschrinkung der Betrachtungen auf Bipolar-Transistoren statt. Beispielhaft
wird eine aktuelle SiGe-BiCMOS-Technologie verwendet. Eine derartige Technologie hat
gegeniiber I1I/V-Technologien den Vorteil, dass innerhalb derselben integrierten Schal-
tung auch CMOS-Transistoren eingesetzt werden kénnen. Auf diese Weise kénnen sowohl
Schaltungen, die mit hohen als auch die mit niedrigen Frequenzen arbeiten, kosten- und
energieeffizient sowie platzsparend innerhalb einer einzigen integrierten Schaltung rea-
lisiert werden. Hiervon wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit jedoch kein Gebrauch
gemacht. Es werden ausschliellich die in der Technologie zur Verfiigung stehenden Bi-
polar-Transistoren genutzt. Die darauf beruhenden Uberlegungen lassen sich allgemein
auch auf ITI/V-Technologien iibertragen, sodass die Wahl der Technologie keine Ein-
schrankung der Allgemeingiiltigkeit darstellt.

Die Entwicklung breitbandiger SSs an der Grenze der Technologie birgt mehrere Heraus-
forderungen. Zum einen das Erreichen einer hohen Grenzfrequenz bei gleichzeitig hoher
Ausgangsamplitude und Flankensteilheit. Zum anderen tritt insbesondere bei breitbandi-
gen SSs, welche mit einem Taktsignal angesteuert werden, leicht ein frequenzabhéngiger
Gleichanteil bzw. Tastgradfehler, d. h. eine Abweichung des Tastgrads vom Idealwert von
50 % (vgl. Definition in Abschnitt 3.3.3) auf. Dieser hat negative Auswirkungen auf die
mit dem Taktsignal angesteuerten Schaltungsteile und sollte daher minimiert werden.
Um die Schaltung mit Blick auf die genannten Herausforderungen hin optimieren zu
koénnen, werden in der vorliegenden Arbeit analytische Modelle vorgestellt, welche die
entsprechenden Gréflen und insbesondere ihre Einflussfaktoren beschreiben.

Die vorliegende Arbeit besteht aus einem theoretischen und einem experimentellen Teil
zur Verifikation der theoretischen Ergebnisse.

Die theoretischen Uberlegungen folgen einem erkenntnisorientierten Optimierungsan-
satz, der in Abbildung 1.1 veranschaulicht ist und auf folgender Grundidee basiert. Mo-
derne Transistormodelle (z. B. VBIC [11], HICUM [12]) bilden eine Vielzahl von Effekten
ab, welche insbesondere zur Beschreibung des Hochgeschwindigkeitsverhaltens wichtig
sind. Die Anzahl der zu variierenden Einflussgrofien ist dabei haufig tiberschaubar. Ne-
ben der &uBeren Beschaltung des Transistors (im Wesentlichen Arbeitspunkt sowie Quell-
und Lastimpedanzen) kann beispielsweise bei der in dieser Arbeit eingesetzten Transis-
tortechnologie lediglich die Emitterlédnge in vorgegebenen, quantisierten Stufen verdndert
werden. Auch die im Zuge der Optimierung einer Schaltung betrachteten Grofien sind
héufig auf wenige beschréankt, z. B. Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Tastgrad-
fehler. Aufgrund der groflen Komplexitit der Transistormodelle findet jedoch keine un-
mittelbare Abbildung der betrachteten Eingangs- auf die Ausgangsgrofien statt, sondern
die in ihrer Anzahl iiberschaubaren Eingangsgrofien werden auf einen hochkomplexen,
multidimensionalen Raum aus zahlreichen Grolen (Transistor-interne Ladungen, Span-
nungen, Strome, Zeitkonstanten, ...) abgebildet, welcher wiederum auf den iiberschau-
baren Raum der Ausgangsgrofien abgebildet wird. Hierdurch lassen sich zwar quantitativ
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einfaches Transistor-Modell analytische Beschreibung
(Kapitel 3) von Effekten (Kapitel 4, 5)

/ l

Dimensionierungs-Schluss-

Schaltung

folgerungen (Kapitel 4, 5)

L |

numerische Simulation,

komplexes Transistor-Modell
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:

Fertigung, Messung
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Abbildung 1.1: Ablaufdiagramm des in dieser Arbeit verfolgten erkenntnisorientieren Optimie-
rungsansatzes.

und qualitativ gute Ergebnisse erzielen, ein Verstdndnis der Zusammenhénge zwischen
Ein- und Ausgangsgrofien ist jedoch kaum méglich, was die Optimierung erschwert und
héufig zu einer Schaltungsdimensionierung durch simulatives Ausprobieren sémtlicher
Parameterkombinationen fithrt. Dabei handelt es sich jedoch um eine (rechen-)zeitinten-
sive Aufgabe, welche zudem selbst bei geringfiigiger Verdnderung der Spezifikation stets
komplett erneut durchgefithrt werden muss.

In der vorliegenden Arbeit werden die Effekte von Interesse stattdessen basierend auf
einem minimalen Transistor-Ersatzschaltbild (ESB), welches nur die zum Entstehen der
zu beobachtenden Effekte bendtigten Elemente enthélt, analytisch beschrieben. Dies
ermoglicht das Verstdndnis der Zusammenhénge und Einflussgrofen sowie des Optimie-
rungspotenzials. Die Effekte lassen sich gut mit dem so erzeugten Modell studieren, wobei
klar ist, dass sie sich unter Hinzunahme weiterer parasitdrer Parameter verstiarken bzw.
abschwéichen oder sogar umkehren. Eine zusdtzliche Simulation mithilfe eines komple-
xen Transistormodells ist daher unerldsslich. Das einfache theoretische Modell erlaubt
jedoch, die betrachteten Effekte in den Simulationsergebnissen zu identifizieren und je
nach gewiinschter Anwendung gezielte Mafinahmen zur Verstarkung oder Verringerung
eines bestimmten Effekts zu treffen. Auf diese Weise ist zwar nach wie vor eine nume-
rische Simulation zur Dimensionierung der Schaltung von Noten, allerdings ist es nicht
mehr erforderlich, sémtliche Parameter zu variieren, sondern es kénnen gezielt die durch
das theoretische Modell bekannten Einflussfaktoren optimiert werden. Dies erleichtert
die Dimensionierung der Schaltung und beschleunigt so die Entwicklung. Teilweise ist
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es sogar moglich, die entwickelten Modelle nachtraglich fiir spezielle Anwendungsfille zu
kalibrieren und so auch quantitativ genaue Ergebnisse zu erhalten. Dies wird im expe-
rimentellen Teil der Arbeit am Beispiel einer Messmethode verdeutlicht, mit der durch
Gleichspannungsmessungen die Wechselspannungsamplitude am Eingang eines extern
gespeisten, mit einem Taktsignal angesteuerten SS abgeschétzt werden kann.

Die Dimensionierung und Analyse der SSs in dieser Arbeit unterliegt folgenden grund-
legenden Voraussetzungen und Randbedingungen.

o Es werden ausschlieBlich differenzielle Schaltungen in Current Mode Logic (CML)
betrachtet. Die sich dadurch ergebenden Vorteile fiir Hochgeschwindigkeitsschal-
tungen werden in Abschnitt 2.1 nidher aufgefiihrt.

o Mit Taktsignalen angesteuerte SSs werden iiblicherweise weit im nichtlinearen Be-
reich ihrer Kennlinie betrieben. Eine Betrachtung im Kleinsignal ist daher un-
geeignet und fiithrt zu falschen Ergebnissen und Schlussfolgerungen (siehe Ab-
schnitt 4.2.5).

e Die Signale an den Schnittstellen der betrachteten SSs werden in dieser Arbeit
héaufig in einen Gleich- und einen Gegentaktanteil aufgespalten. Diese Zerlegung
ist dadurch motiviert, dass bei differenzieller Schaltungstechnik iiblicherweise das
Gegentaktsignal die Information trigt, wihrend das Gleichtaktsignal nicht aus-
gewertet wird oder sogar negative Auswirkungen auf die Funktion der Schaltung
hat. Zu beachten ist, dass zwar die Signale an den jeweiligen Schnittstellen stets in
ihren Gleich- und Gegentaktanteil zerlegt werden kénnen, nicht jedoch die Schal-
tung selbst. Aufgrund der Nichtlinearitéit gilt der Uberlagerungssatz nicht und es
findet eine Verkopplung zwischen Gleich- und Gegentaktsignalen statt (sieche auch
Abschnitt 3.3).

Weitere allgemeine Voraussetzungen und Randbedingungen bei der Entwicklung von
Hochgeschwindigkeitsschaltungen werden in Kapitel 2 vorgestellt.

Mit dem Begriff SS wird in dieser Arbeit der reine SS-Kern ohne die zugehérige Ansteue-
rung und Last bezeichnet. Eine entsprechende Partitionierung einer Beispielschaltung ist
in Abbildung 3.2 dargestellt und wird im zugehérigen Kapitel nédher erldutert. Typischer-
weise werden zum Treiben des SS ein oder mehrere Emitterfolger (EFs) und als Last
Widersténde, eine Basisstufe (BS) oder eine Transimpedanzstufe (TIS) eingesetzt. Zur
Dimensionierung von EF, BS und TIS gibt es zahlreiche Ansétze und Vorgehensweisen
in der Literatur [13, 14, 15, 16, 17, 18, 19, 20, 21]. Aus diesem Grund wird darauf in
dieser Arbeit nicht ndher eingegangen. Der Fokus liegt auf dem SS selbst und den dar-
in auftretenden, zum Teil noch nicht zuvor beschriebenen, nichtlinearen dynamischen

Effekten.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit sind zwei integrierte MUX-Schaltungen entwi-
ckelt worden, deren Entwicklung und Messergebnisse im experimentellen Teil der Arbeit
vorgestellt werden. Die MUX-Schaltungen sollen dazu eingesetzt werden, einen opti-
schen Mach-Zehnder-Modulator (MZM) bei Datenraten von bis zu 100 Gbit/s respektive
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200 Gbit/s und einem differenziellen Ausgangshub von 2 Vy,, anzusteuern. Die Besonder-
heit hierbei ist, dass diese hohen Datenraten bereits auf der elektrischen Ebene erzeugt
und tiber einen einzelnen optischen MZM iibertragen werden, welcher im finalen Ent-
wicklungsschritt zusammen mit der MUX-Schaltung monolithisch integriert wird. Dies
unterscheidet sich von bekannten Konzepten, bei denen mehrere optische Signale mit
niedrigerer Datenrate auf der optischen Ebene kombiniert werden [22]. Ein erster Proto-
typ einer derartigen integrierten Schaltung erzielt gemessene Datenraten bis 120 Gbit /s
auf der optischen Ebene [23]. Ndhere Informationen zur intendierten Anwendung finden
sich in Kapitel 6.

Varianten der entwickelten MUX-Schaltungen mit einem elektrischen Ausgang anstelle
des integrierten MZM erreichen an einer externen Last von 50 €2 gemessene differenzielle
Ausgangshiibe von 1,2V, bei einer Datenrate von 140 Gbit/s respektive von mehr als
0,3 Vpp bei 180 Gbit/s oder alternativ von 2,0 Vi, bei 100 Gbit/s. Zum Zeitpunkt der
jeweiligen Veroffentlichung in [24] bzw. [25] stellten diese Werte einen Rekord fiir MUXs
in SiGe-Bipolar-Technologie dar. Dies kann dem Vergleich mit dem Stand der Technik
in Tabelle 1.1 entnommen werden. Die im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickel-
ten MUX-Schaltungen sind in der Tabelle fett markiert. Bereits die in [24] erstmalig
vorgestellte MUX-Variante weist bei einer Datenrate von 100 Gbit/s einen hohen dif-
ferenziellen Ausgangshub von 2V, auf, was lediglich von MUXs in III/V-Technologie
iibertroffen wird. Die in [25] vorgestellte MUX-Variante (sieche Kapitel 6) zeigt mit ih-
rer Datenrate von 180 Gbit/s einen deutlichen Abstand zum néchstschnellsten MUX in
SiGe-Bipolartechnologie mit 140 Gbit/s [2], welcher zudem einen niedrigeren Ausgangs-
hub aufweist. Die entwickelte MUX-Variante wird beziiglich der Datenrate lediglich von
dem MUX aus [26] iibertroffen, welcher in einer III/V-Technologie mit einer deutlich
hoheren Transitfrequenz der Transistoren realisiert ist und dennoch einen geringeren
Ausgangshub bereitstellt.

Im Zuge der vorliegenden Arbeit sind sdmtliche auf der hochsten Geschwindigkeitsebene
arbeitenden Stufen der MUX-Schaltungen entwickelt worden. Besondere Bedeutung liegt
dabei auf dem Power-Multiplexer (PMUX), der einstellbaren Verzogerung der Taktsi-
gnale und dem Frequenzverdoppler. Fiir die letzteren beiden wird eine im Rahmen der
Arbeit entwickelte, neuartige und in [25] vorgestellte Schaltung zur breitbandigen Pha-
senverschiebung von Taktsignalen eingesetzt. Details zum Entwurf der MUX-Schaltun-
gen sind in Kapitel 6 zu finden. Die Stufen der MUX-Schaltungen, die mit niedrigeren
Geschwindigkeiten arbeiten (im Wesentlichen der 8:2 bzw. 4:2 Pra-MUX) sind in Ko-
operation mit der MICRAM GmbH entwickelt worden und daher nicht Gegenstand der
vorliegenden Arbeit.

Die Arbeit ist wie folgt strukturiert. Allgemeine Schaltungskonzepte und Optimierungs-
iiberlegungen, die sich bei der Entwicklung von Hochgeschwindigkeitsschaltungen be-
wahrt haben, sind in Kapitel 2 vorgestellt. Diese Grundlagen nach dem Stand der Tech-
nik schrinken den Spielraum der zur Verfiigung stehenden Schaltungstopologien ein und
schaffen somit Randbedingungen sowohl fiir die Betrachtungen im theoretischen als auch
im experimentellen Teil der Arbeit.
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In Kapitel 3 wird das in den nachfolgenden Kapiteln der Arbeit verwendete Transistor-
ESB eingefithrt und die es beschreibenden Gleichungen aufgestellt. Da bei der Analyse
von mit Taktsignalen angesteuerten SSs bei Hochgeschwindigkeitsschaltungen vor allem
das nichtlineare, dynamische Verhalten von Interesse ist, findet die Modellierung mit Hin-
blick darauf statt. Es wird in diesem Zuge eine lineare Differenzialgleichung aufgestellt,
welche es zusammen mit nichtlinearen algebraischen Gleichungen erlaubt, das nichtli-
neare, dynamische Verhalten zu beschreiben. Das derart hergeleitete Gleichungssystem
bildet die Grundlage fiir die nachfolgenden analytischen Untersuchungen, ist jedoch be-
reits mit Blick auf die in der vorliegenden Arbeit bestehenden Randbedingungen und
Zielsetzungen spezialisiert.

Kapitel 4 und Kapitel 5 stellen den Kern des theoretischen Teils der vorliegenden Arbeit
dar. Beiden Kapiteln ist gemeinsam, dass das zuvor aufgestellte Gleichungssystem zur
Beschreibung von nichtlinearen, mit einem Taktsignal angesteuerten SSs fiir jeweils be-
stimmte, zu optimierende Ausgangsgrofien analytisch untersucht wird. Dadurch lassen
sich die auf die jeweils betrachteten Ausgangsgrofien wirkenden Eingangsgrofien iden-
tifizieren und Schlussfolgerungen zur Dimensionierung und Optimierung der Schaltung
treffen.

Konkret hat Kapitel 4 die Zielsetzung, die Ausgangsamplitude, die Grenzfrequenz und
die Flankensteilheit von mit Taktsignalen angesteuerten SSs zu optimieren. Im Zuge
dessen zeigen sich bei der Analyse der Modellgleichungen mehrere Zusammenhénge und
FEinflussfaktoren. Neben bekannten Zusammenhéngen, welche den Stand der Technik
bestéatigen, tritt ein bisher noch nicht analytisch modellierter und in dieser Arbeit als
dynamischer Uberhohungseffekt bezeichneter Zusammenhang auf. Dieser vom Autor in
[33] erstmals anschaulich und in der vorliegenden Arbeit auch analytisch beschriebene
Effekt erlaubt es, (parasitire) Kapazitaten an den SS-Transistoren gezielt zur Erhéhung
der Ausgangsamplitude und der Grenzfrequenz bzw. der Flankensteilheit auszunutzen.

Kapitel 5 wertet das Gleichungssystem aus Kapitel 3 im Hinblick auf Tastgradfehler
(siehe Definition in Abschnitt 3.3.3) und Gleichanteile am Ausgang von mit Taktsigna-
len angesteuerten SSs aus. Beide Groflen erweisen sich als problematisch sowohl bei der
Verteilung der Taktsignale selbst als auch insbesondere fiir die Funktionsfahigkeit der
mit den Taktsignalen angesteuerten Schaltungsteile. Es ist daher wiinschenswert, Tast-
gradfehler und Gleichanteile moglichst zu minimieren. In der Literatur finden sich hierzu
verschiedene separate Betrachtungen fiir bestimmte Spezialfélle. Die analytischen Unter-
suchungen in Kapitel 5 bieten demgegeniiber den Vorteil, dass ein geschlossenes Modell
zur Beschreibung von Tastgradfehler und Gleichanteil am Ausgang einer allgemeinen
SS-Stufe hergeleitet wird. Dadurch ist es moglich, auch eine Kaskade von derartigen
Stufen und somit auch Taktverteilungsnetzwerke zu beschreiben. Das Modell beinhaltet
und kombiniert nicht nur die wesentlichen bereits bekannten Erkenntnisse auf kompak-
te Weise, sondern erklirt zudem analytisch den zuvor lediglich messtechnisch bzw. si-
mulativ beobachteten Effekt einer vermehrten Tastgradfehler-Verstiarkung bei mittleren
Taktfrequenzen und fiithrt diesen auf Resonanziiberhéhungen im (linearen) Frequenz-
gang von der Signalquelle zum Eingang des betrachteten SS zuriick. Der zugehorige Teil
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des Modells ist vom Autor erstmals in [33] vorgestellt worden und in der vorliegenden
Arbeit in das kompakte Gesamtmodell eingebunden. Basierend auf den Erkenntnissen
aus dem Gesamtmodell werden Mafinahmen zur Verringerung von Tastgradfehlern und
Gleichanteilen vorgeschlagen. Dartiber hinaus werden hierfir typischerweise verwendete
Schaltungskonzepte mithilfe des vorgestellten Modells eingeordnet und ihre Vor- und
Nachteile bei verschiedenen Anwendungsfillen aufgezeigt.

Die im Rahmen des theoretischen Teils der Arbeit erlangten Erkenntnisse werden im
experimentellen Teil in Kapitel 6 genutzt, um zwei integrierte MUX-Schaltungen bei
Datenraten und Ausgangshiiben nahe der Grenze der Technologie zu entwerfen und zu
dimensionieren. Hierbei wird ein PMUX-Konzept eingesetzt, welches sich bereits in der
Vergangenheit bewdhrt hat [32, 34] und dessen Vorziige sich anschaulich mithilfe des
analytischen Modells aus Kapitel 4 erkléren lassen. Die fiir die Erzielung der Rekord-Er-
gebnisse der MUX-Schaltungen im Wesentlichen relevanten Stufen werden in Kapitel 6
vorgestellt und ihre Dimensionierung erlautert sowie beispielhaft mit den Ergebnissen
aus dem theoretischen Teil der Arbeit verglichen. Dariiber hinaus wird das vom Autor in
[25] erstmals vorgestellte Schaltungskonzept zur Phasenverschiebung von breitbandigen
Taktsignalen um 90° ndher beleuchtet. Dieses wird in der Taktverteilung der MUX-Schal-
tungen fiir einstellbare Verzogerungsstufen und einen integrierten Frequenzverdoppler
genutzt.

Messergebnisse in Kapitel 7 bestatigen die korrekte Funktion der entwickelten MUX-
Schaltungen. Es wird im Zuge dessen dariiber hinaus eine aus den analytischen Model-
len des theoretischen Teils der Arbeit abgeleitete Methode zur Bestimmung der Ein-
gangsamplitude des Takt-Eingangsverstirkers mithilfe von Gleichspannungsmessungen
vorgestellt.
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2 Grundlegende Optimierungsiiberlegungen und
Randbedingungen

Die vorliegende Arbeit prasentiert in ihrem theoretischen Teil Optimierungskriterien und
Schlussfolgerungen zur Dimensionierung breitbandiger, mit Taktsignalen angesteuerter
SSs und nutzt die daraus gewonnenen Erkenntnisse im experimentellen Teil zur Entwick-
lung und Verifikation zweier integrierter MUX-Schaltungen am Rande der maximalen
Technologiegeschwindigkeit. Die integrierten MUX-Schaltungen bestehen neben dem ei-
gentlichen MUX aus zahlreichen weiteren Schaltungsteilen zur Verteilung des Taktsignals
sowie zur Aufbereitung der Datensignale. Die Entwicklung eines solchen aus zahlreichen
Schaltungsteilen bestehenden Gesamtsystems setzt nicht nur das Verstédndnis eines ein-
zelnen SS voraus, sondern erfordert eine akribische Planung und Partitionierung des Ge-
samtsystems unter Berticksichtigung der externen Peripherie. Hierfiir haben sich in der
Literatur Prinzipien und Methoden etabliert, welche im Folgenden vorgestellt werden.
Daraus folgen Annahmen, Randbedingungen und Einschrédnkungen, welche fiir sémtliche
nachfolgenden Kapitel vorausgesetzt werden und damit die Grundlage der vorliegenden
Arbeit darstellen.

2.1 Eingesetzte Schaltungstopologie und -partitionierung

Aufgrund mehrerer Vorteile empfiehlt es sich, Hochgeschwindigkeitsschaltungen in diffe-
renzieller Schaltungstechnik auszufithren [35]. Dies bedeutet, dass sémtliche Signalpfade
symmetrisch gestaltet werden, wobei als Nutzsignal das Gegentakt-Signal in Form der
(halben) Differenz der Spannungen oder Strome zwischen den differenziellen Signalleiter-
paaren ausgewertet wird. Einer der wesentlichen Vorteile besteht darin, dass Gleichtakt-
signale, welche durch Stérungen auf der Versorgungsspannung bzw. der Masse verursacht
oder eingekoppelt werden, keine oder kaum Auswirkungen auf die Schaltung haben. Der
maximale Vorteil der differenziellen Schaltungstechnik ergibt sich, wenn nicht nur die
Schnittstellen, sondern die komplette Schaltung sowohl beziiglich ihrer Topologie als
auch des zugehorigen Layouts symmetrisch aufgebaut wird [36]. Dadurch entsteht bei
Kleinsignal-Betrieb entlang der Symmetrielinie eine virtuelle Masse im Gegentakt, wel-
che unabhéngig von der realen Masse stets ideal ist [13]. Verkopplungen verschiedener
Schaltungsteile iiber die Masse werden auf diese Weise vermindert. Bei den in der vor-
liegenden Arbeit betrachteten Schaltungen liegt tiblicherweise kein Kleinsignal-Betrieb
vor, weshalb auch entlang der Symmetrielinie Signalanteile auftreten. Dennoch hilft der
symmetrische Aufbau auch in diesem Fall, potenzielle Stérungen zu reduzieren.
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Fiir die Signalschnittstellen zwischen den einzelnen Schaltungsteilen wird CML einge-
setzt [35]. Dabei handelt es sich um Stromschnittstellen, womit auf einfache Weise (Lo-
gik-)Verkniipfungen realisiert werden kénnen und welche eine gute Entkopplung der
einzelnen Schaltungsteile ermdglichen, sodass diese getrennt voneinander entwickelt und
optimiert werden kénnen. In diesem Zusammenhang bietet sich die Verwendung des zell-
basierten Entwurfkonzepts [13] an, bei welchem die einzelnen Schaltungsteile nicht nur
logisch, sondern auch rdumlich im Layout separiert in Form von einzelnen Zellen an-
geordnet werden. Die Entwicklung der einzelnen Zellen kann getrennt voneinander und
somit parallelisiert durchgefithrt werden. Die einzelnen Zellen werden auf einer iiber-
geordneten Hierarchieebene miteinander verbunden und kénnen so ohne zusétzlichen
Entwicklungsaufwand mehrmals innerhalb einer Schaltung oder auch fiir verschiedene
Schaltungen eingesetzt werden. Um unerwiinschte Verkopplungen zwischen den Zellen
zu vermeiden, werden um jede Zelle Ringe aus Metallen in den einzelnen Metallebenen
gelegt und mit der Masse bzw. der Versorgungsspannung verbunden. Die Ringe dienen
nicht nur als Abschirmung, sondern auch zur Verteilung der Versorgungsspannung und
der Masse innerhalb der Zelle. Die Verbindung mit der globalen Masse und der globalen
Versorgungsspannung erfolgt idealerweise nur an einer oder wenigen Stellen entlang der
Symmetrieachse der Zelle, um zu verhindern, dass Querstréme innerhalb der globalen
Versorgungsspannungsverteilung durch die Zelle fliefen. [13]

Damit die getrennte Entwicklung einzelner Zellen moglich ist, miissen die Schnittstel-
len zwischen den Zellen klar definiert sein. Dies bezieht sich einerseits auf Groflen wie
Stromamplitude oder Eingangsimpedanz und setzt andererseits voraus, dass durch die
Verbindung zweier Zellen moglichst keine Riickwirkungen auftreten. Eine Minimierung
der Riickwirkungen kann durch Fehlanpassung zwischen den Zellen erreicht werden,
wofiir die Schnittstellen vorzugsweise am Ausgang von SSs oder BSs gewihlt werden
[13]. Ein typisches Beispiel fiir eine nach den genannten Kriterien aufgebaute Zelle ist
die in Abbildung 2.1 gezeigte Verstirkerzelle, welche aus Abschlusswiderstinden am
Eingang, zwei EFs zur Impedanztransformation und einem SS besteht [35]. Die Versor-
gungsspannung ist mit U bezeichnet. Auf die Funktionsweise und die Eigenschaften
der einzelnen Komponenten der Schaltung wird in Kapitel 3 ndher eingegangen. An
dieser Stelle liegt der Fokus auf der Betrachtung der Schnittstellen zu vor- und nach-
geschalteten Zellen. Bei niedrigen Frequenzen stellt der Ausgang des SS ndherungsweise
eine (hochohmige) Stromquelle dar. Gleichzeitig wird die Eingangsimpedanz der Zelle
im Wesentlichen durch die (niederohmigen) Abschlusswiderstdnde bestimmt. Bei einer
Kaskadierung gleichartiger Zellen tritt an den Schnittstellen somit eine optimale Fehlan-
passung auf, welche dafiir sorgt, dass es zu keinen nennenswerten Riickwirkungen durch
die Kaskadierung kommt. Auch bei hoheren Frequenzen ist die Fehlanpassung aufgrund
zueinander komplex konjugierter Ausgangs- und Eingangsimpedanzen weiterhin gegeben
[13].

Die in Abbildung 2.1 gezeigte Schaltung bildet die Basis zahlreicher weiterer Schaltun-
gen, welche sich durch Modifikationen oder Erweiterungen daraus erhalten lassen. Durch
Kombination mehrerer SSs mit unterschiedlichen Eingangssignalen lassen sich beispiels-
weise Logikgatter (z.B. exklusives Oder, Selektieren) oder Frequenzteiler realisieren.
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Abbildung 2.1: Beispiel fiir eine typische, in den Schaltungen des experimentellen Teils dieser
Arbeit haufig eingesetzte Verstérker- bzw. Treiber-Zelle mit CML-Schnittstel-
len an Ein- und Ausgang im Einklang mit dem zellbasierten Entwurfskonzept
[13, 35].

Wegen der elementaren Bedeutung dieser grundlegenden Schaltung beschéftigt sich der
theoretische Teil der vorliegenden Arbeit mit ihrer Optimierung, insbesondere des dar-
in enthaltenen SS beziiglich seiner Ausgangsamplitude, seiner Grenzfrequenz und eines
moglichst geringen Tastgradfehlers bei Ansteuerung mit einem Taktsignal.

Alle Schaltungszellen werden in ein globales Versorgungsspannungsnetz eingebunden,
welches sich in Form eines Gitters tiber die integrierte Schaltung erstreckt [13]. Die Wahl
eines Gitters anstelle einer durchgéngigen Fliche ist von Néten, um die maximal zulés-
sigen Metalldichten der Halbleitertechnologie nicht zu tiberschreiten. Aufgrund seiner
grofflen Ausdehnung erlaubt das Gitter eine niederohmige Anbindung der einzelnen Zel-
len an die externe Versorgungsspannung sowie an die Masse. Gleichzeitig formt es einen
Plattenkondensator, welcher eine Abblockung der Versorgungsspannung und dadurch ei-
ne niedrige Quellimpedanz ermdglicht [35]. Die zugehorige Kapazitit kann gegebenenfalls
durch zusétzlich in das Gitter eingebrachte Kondensatoren vergroert werden [13], wobei
diese auf einem ausreichend feinen Raster angeordnet werden sollten, da sie ansonsten
zusammen mit den parasitdren Induktivitdten des Gitters Resonanzkreise innerhalb des
Betriebsfrequenzbereichs bilden [21].

Die Verwendung von CML bedingt, dass die Stromaufnahme jeder Zelle zeitlich na-
herungsweise konstant und unabhéngig von den angelegten Eingangssignalen ist (siehe
auch Abschnitt 4.3). Dies hat den Vorteil, dass der Betriebsstrom einer Zelle zu kei-
nen signalabhéngigen Spannungsabfillen an der Versorgungsspannung fiithrt, was gut
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fiir eine Entkopplung der einzelnen Zellen ist. Allerdings bedeutet die zeitliche Konstanz
des Betriebsstroms jeder Zelle auch, dass dieser unabhéngig von den augenblicklich an-
gelegten Eingangssignalen ist und sich daher nach den maximalen Anforderungen an
die Zelle richtet, insbesondere im Hinblick auf ihre Geschwindigkeit. In diesem Zusam-
menhang zeigt sich ein Nachteil des globalen Versorgungsspannungsnetzes. Aufgrund
der begrenzten Anzahl an zur Verfiigung stehenden Metallebenen kénnen nur eine oder
wenige verschiedene Versorgungsspannungen verteilt werden. Zwar kénnen auch inner-
halb einer Metallebene mehrere verschiedene Versorgungsspannungen gefithrt werden,
allerdings ist es dann nicht mehr moglich, ein durchgingiges Gitter zu konstruieren,
wodurch sich die Quellimpedanz der Versorgungsspannungsverteilung erhéht. Mehrere
verschiedene Versorgungsspannungen bergen zudem die Schwierigkeit, dass mehrere in-
terne oder externe Spannungsregler verwendet werden miissen, welche nicht nur eine
hohe Energieeffizienz aufweisen sollten, sondern auch nur geringe Stérungen auf der Ver-
sorgungsspannung und insbesondere von rdumlich benachbarten Signalen verursachen
diirfen. Zudem muss hiufig eine geeignete Ein- und Ausschalt-Reihenfolge der verschie-
denen Versorgungsspannungen gewahrleistet werden, da es ansonsten passieren kann,
dass die Sperr-Durchbruchspannung von Diodenstrecken (insbesondere der Basis-Emit-
ter-Diodenstrecken von Transistoren) iiberschritten wird oder dass die Substrat-Dioden
leitfahig werden, wodurch die integrierte Schaltung zerstort wird. Um die Komplexitét
der Schaltung und deren Entwicklung im Rahmen zu halten, werden aus diesen Grinden
iiblicherweise mehrere Zellen mit derselben Versorgungsspannung betrieben, welche sich
nach der jeweils hochsten bendtigten Versorgungsspannung aller gemeinsam betriebener
Zellen richtet. Wegen der konstanten Stromaufnahme jeder Zelle ergibt sich dadurch
eine hohere Leistungsaufnahme als wenn jede Zelle mit ihrer optimalen Versorgungs-
spannung betrieben wiirde. Fiir die zur Demonstration im experimentellen Teil dieser
Arbeit in Kapitel 6 vorgestellten, entwickelten MUX-Schaltungen wird die héhere Leis-
tungsaufnahme aus Griinden der einfacheren Entwicklung in Kauf genommen. Fiir eine
Produktentwicklung ist hingegen anzuraten, eine angepasste Versorgungsspannungsver-
teilung mit mehreren verschiedenen Versorgungsspannungen zu verwenden.

Bei sdmtlichen in dieser Arbeit betrachteten Schaltungen werden ausschliefllich npn-
Transistoren verwendet, da diese prinzipbedingt héhere Transitfrequenzen als vergleich-
bare pnp-Transistoren aufweisen [37]. Die im experimentellen Teil dieser Arbeit verwen-
dete SiGe-BiCMOS-Technologie SG13G2 von IHP stellt iiberdies keine pnp-Transistoren
zur Verfiigung, sodass selbst fiir Schaltungsteile, welche mit niedrigen Frequenzen arbei-
ten, nicht darauf zuriickgegriffen werden kann. Bei Verwendung von npn-Transistoren
ergibt sich zwangsldufig, dass sdmtliche Ein- und Ausgangssignale auf das hochste Poten-
zial bezogen werden. Als gemeinsamer Bezugspunkt wird daher dieses hochste Potenzial
als Masse gewahlt, sodass die in der vorliegenden Arbeit mit Ue, bezeichnete Versor-
gungsspannung im Vergleich zur Masse negativ ist [13].
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Abbildung 2.2: Aufbau einer integrierten TML bestehend aus zwei Metallstreifen iiber einer ge-
meinsamen metallenen Massefldche (nicht mafistiablich). Angedeutet sind bei-
spielhaft die Ausgangsstufe der die TML treibenden Zelle und die Eingangs-
beschaltung der durch die TML angesteuerten Zelle.

2.2 Realisierung der internen und externen Schnittstellen

Das zellbasierte Entwurfskonzept erdffnet einen Freiheitsgrad bei der rdumlichen Anord-
nung der einzelnen Zellen innerhalb der integrierten Schaltung, da die Zellen aufgrund
ihrer abgeschlossenen Form prinzipiell beliebig platziert werden kénnen. Eine Einschran-
kung ergibt sich aus der Verbindung der Zellen miteinander. Hierzu werden integrier-
te Ubertragungsleitungen (transmission line, TMLs) verwendet, welche wie in Abbil-
dung 2.2 dargestellt in Form zweier Metallstreifen iiber einer gemeinsamen Masseflache
realisiert sind. Die Massefliche stellt neben der gewiinschten Kapazitidt zu den Signal-
leitern eine elektrische Schirmung zu den darunter liegenden Metallen dar [13, 38]. Die
Geometrie der TMLs ist so gewéhlt, dass ihre differenzielle Wellenimpedanz der differen-
ziellen Eingangsimpedanz der angeschlossenen Zelle entspricht. Ublicherweise liegt die
differenzielle Wellenimpedanz im Bereich von 2-50 §2 bis 2-70 2. Héhere Werte lassen sich
aufgrund von Beschrankungen der TML-Geometrie bei typischen Halbleitertechnologien
erfahrungsgemaf schlecht realisieren. Um bei vertretbarer Stromaufnahme der Schaltung
ausreichend hohe Spannungsamplituden zu erreichen, empfiehlt es sich, die TML nur an
ihrem Ende abzuschlielen, wie in Abbildung 2.2 angedeutet. Auf diese Weise verdoppelt
sich die Spannungsamplitude der zu iibertragenden Signale im Vergleich zu jeweils einem
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Abschluss an beiden Enden der TML. Simulationen in der Literatur haben gezeigt, dass
die Signalqualitdt dabei nahezu ebenso gut wie bei beidseitigem Abschluss und besser
als bei einem Abschluss nur am Eingang der TML ist [13]. Trotz des Abschlusses treten
aufgrund nichtidealer Eigenschaften sowohl der TML als auch der damit angesteuerten
Zelle Mehrfachreflexionen und frequenzabhéngige Dampfungen auf, welche umso stér-
ker ausgeprégt sind, je langer die TML und je hoher die zu iibertragenden Frequenzen
sind. Es empfiehlt sich daher, die einzelnen Zellen innerhalb der integrierten Schaltung
rdumlich so anzuordnen, dass die Signale mit den hoéchsten Frequenzen tber die kiir-
zesten TMLs tibertragen werden und vice versa [36]. Diese aus signaltechnischer Sicht
optimierte Zellanordnung fiihrt dazu, dass Zellen, welche bei hohen Geschwindigkei-
ten betrieben werden, nahe beieinander liegen. Da Zellen mit hohen Geschwindigkeiten
meistens auch hohe Leistungsaufnahmen aufweisen, entsteht durch die nahe rdumliche
Anordnung ein Bereich hoher Temperatur (Hot Spot). Darauf muss gegebenenfalls bei
der thermischen Planung der integrierten Schaltung Riicksicht genommen werden. Fiir
die im experimentellen Teil dieser Arbeit entwickelten integrierten Schaltungen liegt der
Fokus auf dem Erreichen einer optimalen Signalqualitét, sodass die Entstehung von Hot
Spots in Kauf genommen und durch externe Kiihlung kompensiert wird. Im Falle einer
Produktentwicklung kann eine Anordnung der Zellen mit ldngeren TMLs und damit
einer schlechteren Signalqualitéit, aber einer homogeneren Temperaturverteilung unter
Umsténden attraktiver sein.

Neben den Schnittstellen zwischen den Zellen innerhalb der integrierten Schaltung sind
insbesondere die Schnittstellen zur externen Peripherie entscheidend fiir die Funktionsfa-
higkeit und die Signalqualitdt von Hochgeschwindigkeitsschaltungen. Um diese Schnitt-
stellen so optimal wie moglich zu gestalten, hat sich eine Aufbautechnik etabliert, bei
welcher die integrierte Schaltung ohne Gehause (d. h. als bare die) wie in Abbildung 2.3
veranschaulicht direkt in die Aussparung einer dafiir angefertigten Leiterplatte geklebt
wird [35, 36]. Die Leiterplatte hat eine Kupferriickseite, welche als Massefliche sowie
als Tréger fiir die integrierte Schaltung dient. Die Leiterplatte wiederum ist auf einem
Messingsockel befestigt, welcher als Trager fir 2,92 mm- und 1,85 mm-Stecker dient, die
direkt mit der Leiterplatte verlotet sind. Die Leiterplatte besteht aus einem Teflon-Ma-
terial, welches es erlaubt, TMLs mit geringer Dampfung zu realisieren, die bis direkt an
die integrierte Schaltung gefiihrt und mithilfe von Bonddrdhten mit den Bondpads ver-
bunden werden. Dieser Aufbau ermdglicht es, hohe Bandbreiten bei guter Signalqualitét
zu erzielen. Bei dem Entwurf der Leiterplatte wird genau wie bei der Anordnung der
Zellen innerhalb der integrierten Schaltung darauf geachtet, Signalwege mit hohen Fre-
quenzen moglichst kurz zu halten. Dies ist insbesondere fiir Datensignale entscheidend,
da es aufgrund von Dispersion auf den TMLs zu Datenmuster-abhingigen Stérungen
kommen kann. Bei Taktsignalen ist die Lange der TMLs weniger kritisch, da eine Pha-
senverschiebung haufig irrelevant ist bzw. ohnehin kompensiert werden muss und eine
Déampfung der Signalamplitude in Maflien durch Einspeisung héherer Pegel oder zusétz-
licher Verstarkung ausgeglichen werden kann.

Die Bondpads werden in der Reihenfolge Ground-Signal-Signal-Ground (GSSG) ange-
ordnet, d. h. das differenzielle Signalpaar befindet sich in der Mitte zwischen zwei Masse-
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Abbildung 2.3: Bei der im Rahmen dieser Arbeit entwickelten integrierten Schaltungen ver-
wendete Aufbautechnik nach [36] (nicht mafBstéblich).

Bonddrahten bzw. -pads. Durch diese Anordnung wird zum einen eine Abschirmung zu
benachbarten Schnittstellen erreicht und zum anderen sorgt die induktive Kopplung
zwischen den Signal-Bonddridhten dafiir, dass die effektive Induktivitat fiir Gegentakt-
Signale geringer als fiir Gleichtakt-Signale ist, sodass die erwiinschten Gegentakt-Signa-
le mit weniger Dampfung als die unerwiinschten Gleichtakt-Signale iibertragen werden
[36]. Nichtsdestoweniger wirkt sich die Induktivitét der Bonddrihte negativ auf die Si-
gnaliibertragung aus. In [36, 39] wird eine Methode vorgeschlagen, bei der wie in Ab-
bildung 2.4 angedeutet Gesamt-Kapazitdten Ciatcn an beiden Enden der Bonddrahte
durch Einbringen diskrete Kapazititen zusétzlich zu den vorhandenen parasitdren Ka-
pazititen realisiert werden. Zusammen mit der Bonddraht-Induktivitat Lyong kann so
im Gegentakt ein diskretes Element einer TML erzeugt werden, wodurch sich die Bond-
draht-Schnittstelle als Teil der TML auf der Leiterplatte ansehen ldsst, welche mit ihrer

Wellenimpedanz
Lbond/2
Iw ~ A\ 2.1
W Cmatch ( )

néherungsweise korrekt abgeschlossen ist, sodass sich eine optimale Signaliibertragung
ergibt. Die zugrunde liegenden Uberlegungen kénnen auch fiir eine getrennte Optimie-
rung im Gleich- und im Gegentakt erweitert werden [15]. Da jedoch nur an den beiden
Enden der Bonddriahte Kapazitdten eingebracht werden kénnen und nicht verteilt ent-
lang des Bonddraht-Verlaufs, haben die aus Bonddraht-Induktivitédt Lyong und Kapazi-
taten Chateh gebildeten TML-Elemente eine nicht-infinitesimale Ausdehnung und weisen
folglich eine Resonanzfrequenz

fres 1= ! ~ 2w (2.2)

2 T Lbé)nd Cmatch T Lbond
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Abbildung 2.4: (Vereinfachte) Methode nach [39, 36], um durch Hinzufiigen zusitzlicher Ka-
pazititen die Bonddraht-Induktivitdt Lyonq im Gegentakt als Teil von TML-
Elementen einzusetzen.

auf, welche auflerhalb des verwendeten Signalfrequenzbereichs liegen muss, da es an-
sonsten zu gravierenden Beeintrachtigungen bei der Signaliibertragung kommt. Selbst
fur ein Beispiel sehr kurzer Bonddrihte mit einer Bonddraht-Induktivitat Lyonq von nur
200 pH und einer Wellenimpedanz Zyw von 50 €2 liegt die Resonanzfrequenz fe5 bereits
unterhalb von 80 GHz. Fiir die in dieser Arbeit entwickelten Schaltungen mit Signalfre-
quenzen bis 100 GHz konnen die Bonddrdhte daher nicht als Teil von TML-Elementen
genutzt werden. Es ist im Gegenteil fiir die angestrebten Anwendungen vielmehr wiin-
schenswert, dass die Resonanzfrequenz f,os der Bonddraht-Schnittstelle moglichst weit
vom Signalfrequenzbereich entfernt, d. h. moéglichst hoch ist. Dies bedeutet, dass sowohl
die Bonddraht-Induktivitédten als auch die (parasitdren) Kapazititen so gering wie mog-
lich gehalten werden sollten. Auf das Hinzufiigen externer, zusétzlicher Kapazititen wird
daher verzichtet. Zur Verringerung der parasitdren Bondpad-Kapazitdt werden die Si-
gnal-Bondpads mit einem kleineren Durchmesser als die iibrigen Bondpads ausgefiihrt.
Im Beispiel der im experimentellen Teil der Arbeit verwendeten Technologie reduziert
sich so die Pad-Kapazitat fiir Gegentakt-Signale von 33 fF auf 21 fF bei einer Reduktion
des Pad-Durchmessers von 80 pm auf 60 pm. Zusétzlich wird auf den Einsatz von Schutz-
dioden gegen elektrostatische Entladung (electro-static discharge, ESD) an den Signal-
Pads verzichtet, da die Schutzdioden bei der verwendeten Technologie eine Kapazitit von
in etwa 45 fF aufweisen, was mehr als die parasitidre Pad-Kapazitat ist. Der Verzicht auf
ESD-Schutzmafinahmen ist folglich eine entscheidende Mafinahme zur Verbesserung der
Bandbreite der Schnittstellen, erfordert allerdings grofie Sorgfalt bei der Handhabung
und Messung der integrierten Schaltung, um ESD-Schidden zu vermeiden.

In Abbildung 2.5 sind beispielhaft die Frequenzginge Hy_ ,(jw) und H . (jw) einer
Bonddraht-Schnittstelle im Gegen- und im Gleichtakt gezeigt. Fiir die Simulation wird
als Beispiel die Bonddraht-Geometrie der Ausgangsschnittstelle einer der im experimen-
tellen Teil dieser Arbeit entwickelten MUX-Schaltungen herangezogen. Die Modellierung
der frequenzabhéngigen Induktivitit inklusive des Skin-Effekts sowie der magnetischen
Kopplung zwischen den Bonddrédhten erfolgt numerisch mithilfe der auf der Methode
Partial Element Equivalent Circuit (PEEC) basierenden Software FastHenry [40, 41]. Es
werden zudem die Kapazitdten der Bondpads abgebildet. Als Signalquelle werden Span-
nungsquellen mit einer Ausgangsimpedanz von 50 €2 und als Last ideale Widersténde mit
ebenfalls 50 Q2 angenommen. Die Ergebnisse in Abbildung 2.5 zeigen deutlich, dass Ge-
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Abbildung 2.5: Simulation der Frequenzginge H,_ , und H . einer beispielhaften Bond-
draht-Signal-Schnittstelle einer im experimentellen Teil der Arbeit entwickel-
ten Schaltung im Gegen- und im Gleichtakt.

gentakt-Signale wie erwiinscht eine deutlich geringere Dampfung als Gleichtakt-Signale
erfahren. Es fallt auBlerdem auf, dass sich die Phasengénge fir Gleich- und Gegentakt
unterscheiden. Dies kann zum Entstehen von unerwiinschten Tastgradfehlern beitragen,
wie in Kapitel 5 nédher erlautert wird.

Die in Abbildung 2.3 gezeigte offene Aufbautechnik erlaubt es, einzelne Signalschnitt-
stellen nicht mit Bonddrahten zu versehen, sondern stattdessen mithilfe von Standard-
GSSG-Tastkopfen zu kontaktieren, wahrend die iibrigen Bondpads weiterhin iiber Bond-
dréhte angeschlossen sind. Auf diese Weise kénnen Signale an ausgewéahlten Schnittstel-
len in guter Qualitidt gemessen werden, ohne, dass eigens eine Probecard fiir die komplette
integrierte Schaltung hergestellt werden muss. Bei den Messungen in Kapitel 7 wird von
dieser Vorgehensweise Gebrauch gemacht.



2.3 Verifikation der Schaltung und Mafinahmen zur vereinfachten Testbarkeit 19

2.3 Verifikation der Schaltung und MaBnahmen zur
vereinfachten Testbarkeit

Waéhrend des Entwicklungsprozesses wird die zu entwickelnde Schaltung fortlaufend
durch Simulationen verifiziert und optimiert. Hierbei werden verschiedene Ebenen der
Komplexitiat und Genauigkeit durchlaufen. Auf der untersten Ebene wird der Schaltplan
jeder Zelle separat mithilfe der Software spectre simuliert, wobei fiir die Transistoren ein
HICUM-Modell verwendet wird, das bei der Halbleiter-Technologie mitgeliefert ist. Die-
ses bietet eine gute Abbildung des realen Transistorverhaltens [12]. Damit sind bereits
der Entwurf der Schaltungstopologie sowie eine erste Optimierung moglich.

Fiir die nachsthohere Simulationsebene wird zunéchst das Layout der betrachteten Zel-
le erstellt. Hierbei wird insbesondere darauf geachtet, kritische Stellen im Hinblick auf
Signalqualitdt und Stabilitdt mit moglichst geringen parasitdaren Induktivitdten und Ka-
pazitdten zu realisieren [21]. Mithilfe der Software Assura QRC werden die parasitiren
Kapazitdten und Induktivitdten inklusive ihrer Verkopplungen extrahiert, sodass die
betrachtete Zelle inklusive der Einflisse des Layouts untersucht werden kann. Iteratio-
nen in der Schaltungsentwicklung sind ab diesem Entwicklungsstadium mit gréflerem
Aufwand verbunden, da eine Anderung der Dimensionierung zwingend eine Anderung
des Layouts sowie eine erneute Extraktion der parasitdren Elemente und eine erneute
Simulation bedingen. Gerade in diesem Entwicklungsstadium ist daher ein gutes Ver-
standnis der Einflussfaktoren und Zusammenhénge zwischen Schaltungsparametern und
der durch sie bedingten Effekte essenziell, um mithilfe méglichst weniger Iterationen das
gewiinschte Optimum zu erreichen. Hierbei erweisen sich im Falle von mit Taktsignalen
angesteuerten SSs die in den Kapiteln 4 und 5 analytisch hergeleiteten Zusammenhénge
und Methoden zur Dimensionierung fiir eine hohe Ausgangsamplitude, eine hohe Grenz-
frequenz, eine hohe Flankensteilheit und einen geringen Tastgradfehler als hilfreich. Die
Methoden erlauben es gezielt, die zum Erreichen eines gewiinschten Ergebnisses entschei-
denden Schaltungsparameter in die richtige Richtung zu variieren und somit die Anzahl
an notigen Iterationen deutlich zu verringern.

In der hochsten Simulationsebene wird die gesamte integrierte Schaltung bestehend aus
allen Zellen inklusive der sie verbindenden TMLs und gegebenenfalls der Versorgungs-
spannungsverteilung simuliert. Fiir die TMLs wird dabei dhnlich wie fiir die Simulation
der Bonddrédhte in Abschnitt 2.2 auf ein mithilfe der PEEC-Methode erstelltes ESB
zuriickgegriffen. Aufgrund der hohen Komplexitiat der im experimentellen Teil dieser
Arbeit entwickelten MUX-Schaltungen ist eine Simulation auf dieser Ebene nicht mehr
mit vertretbarem Zeitaufwand fiir die gesamte integrierte Schaltung realisierbar, sodass
Partitionierungen davon betrachtet werden.

Ein wichtiger Aspekt wiahrend der gesamten Schaltungsentwicklung ist die Gewéhrleis-
tung der Stabilitdt der Schaltung. Dafiir werden die ausfiihrlich in [42] beschriebenen
Methoden verwendet, auf die in der vorliegenden Arbeit nicht ndher eingegangen wird.

Neben der Optimierung auf héchste Geschwindigkeiten ist ein wichtiger Punkt bei der
Schaltungsentwicklung — insbesondere im Forschungsbereich — das Vorsehen von Mog-
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Abbildung 2.6: Realisierung von Abgleichméoglichkeiten mithilfe externer Einstell-Pads.

lichkeiten zum Testen und zur Fehlersuche. Um im Falle einer Fehlfunktion unterscheiden
zu koénnen, ob das Problem nur bei hohen Geschwindigkeiten aufgrund von Bandbreiten-
begrenzung, Dispersion bzw. sonstigen Hochgeschwindigkeitseffekten auftritt oder ob das
Problem unabhéngig von der hohen Geschwindigkeit bereits in der Schaltungstopologie
existiert, ist es hilfreich, die Schaltung bei verschiedenen Geschwindigkeiten betreiben
zu konnen. Dies ist bei den in dieser Arbeit betrachteten breitbandigen Schaltungen
automatisch gegeben. Durch den Verzicht auf Koppelkondensatoren im Signal- und im
Taktpfad kann die Schaltung sogar weitgehend mit statischen Eingangssignalen getestet
werden.

Bei CML sind die Betriebsstrome der SSs und der EFs ein wichtiges Optimierungskri-
terium. Um auch wéhrend der Messung die Moglichkeit zu haben, die Stréme justieren
zu kénnen und so das Optimum zu verifizieren bzw. variieren zu kénnen, werden an al-
len entscheidenden Stellen externe Einstellmdglichkeiten vorgesehen. Hierzu wird wie in
Abbildung 2.6a gezeigt der Referenzstrom eines Stromspiegels mithilfe eines mit einem
Einstell-Pad verbundenen Abgriffs am Referenz-Spannungsteiler beeinflusst. Auflerdem
werden Einstell-Pads vorgesehen, mit welchen Gleichanteile im Taktsignal-Pfad gemessen
bzw. eingeprigt werden konnen, da insbesondere in Takt-Treiber-Ketten Gleichanteile
und damit verbundende Tastgradfehler ein Problem mit gravierenden Auswirkungen auf
die Signalqualitat darstellen (siehe hierzu Kapitel 5, welches sich komplett diesem The-
ma widmet). Hierfiir werden die Signaleingéinge der betrachteten Zellen tiber mit im
Vergleich zu den Abschlusswiderstinden Ry, hochohmigen (Faktor 5 bis 10 grofieren)
Widerstédnden mit Einstell-Pads verbunden. Die hochohmigen Widerstédnde beeinflussen
die Signale kaum und bilden zusammen mit externen parasitiren oder diskreten Kapazi-
taten ein Tiefpassfilter, womit der Signal-Gleichanteil auf einfache Weise beispielsweise
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mithilfe eines Multimeters gemessen werden kann. Umgekehrt kann durch Einspeisen
einer Gleichspannung an den Einstell-Pads ein um das entsprechende Spannungstei-
ler-Verhéltnis aus hochohmigem Widerstand und Abschlusswiderstand Ry, verringerter
Gleichanteil eingepréigt werden.

Da die Gesamtstromaufnahme der im experimentellen Teil der Arbeit realisierten, in-
tegrierten Schaltungen zu signifikanten Spannungsabféllen an den Zuleitungen und den
Bonddrahten fihrt, wird die Chip-interne Versorgungsspannung iiber zuséitzliche Pads
mittels Dreileitermessung gemessen und entsprechend korrigiert.

2.4 Fazit

Fir Hochgeschwindigkeitsschaltungen haben sich im Laufe der Zeit zahlreiche Konzepte
bewéhrt, um optimale Ergebnisse zu erzielen. Allen voran zéhlen hierzu die differenzielle
Schaltungstechnik, CML, eine negative Versorgungsspannung sowie eine geeignete Auf-
bautechnik. Zusammen mit weiteren vorgestellten Aspekten bildet dies den Stand der
Technik und stellt damit sowohl die Grundlage als auch die Randbedingungen fiir die
folgenden Kapitel der vorliegenden Arbeit.



3 Grundlegende Funktionsweise und Modellierung
nichtlinearer, mit Taktsignalen angesteuerter
Stromschalter

Im theoretischen Teil der vorliegenden Arbeit findet in den Kapiteln 4 und 5 eine Ana-
lyse von mit Taktsignalen angesteuerten SSs im Hinblick auf das Erreichen einer hohen
Ausgangsamplitude, einer hohen Grenzfrequenz, einer hohen Flankensteilheit und eines
geringen Tastgradfehlers, d. h. einer geringen Abweichung des Tastgrads vom Idealwert
von 50 % (vgl. Definition in Abschnitt 3.3.3) statt. Daraus resultierende Schlussfolge-
rungen fiir die Dimensionierung und die Wahl der Schaltungstopologie werden im expe-
rimentellen Teil der Arbeit bei der Entwicklung zweier integrierter MUX-Schaltungen
angewendet. Als gemeinsame Grundlage wird im vorliegenden Kapitel die prinzipiel-
le Funktionsweise von SSs erldautert und ein Modell zur analytischen Beschreibung des
nichtlinearen Ausgangsstroms von mit Taktsignalen angesteuerten SSs vorgestellt. Das
Modell basiert auf einem vereinfachten, problemangepassten Transistor-ESB und einer
darauf beruhenden Differenzialgleichung sowie deren Losung im Frequenzbereich. Zu-
sammen mit der Definition der Ein- und Ausgangssgréfien bildet dies die Grundlage fiir
die analytischen Untersuchungen in den nachfolgenden Kapiteln.

3.1 Verwendetes Transistor-Ersatzschaltbild

Zur Modellierung des Strom-Spannungs-Zusammenhangs an einem Transistor wird ein
Transistor-ESB herangezogen. In der vorliegenden Arbeit wird dabei unterschieden zwi-
schen einem Transistor-ESB fiir die Simulation und einem fiir analytische Berechnungen.
Fiir die Simulation wird Wert darauf gelegt, dass moglichst viele, idealerweise alle Eigen-
schaften und Verhaltensweisen des Transistors abgebildet werden. Da fiir die Halbleiter-
technologie der im Rahmen der Arbeit realisierten Schaltungen ein HICUM-Modell zur
Verfiigung steht, wird dieses fiir die Simulation verwendet. Ein HICUM-Modell zeichnet
sich dadurch aus, dass es unter anderem Hochstromeffekte, Selbsterwarmung des Tran-
sistors und Verhalten bei hohen Frequenzen in guter Ubereinstimmung mit der Realitéit
abbilden kann [12]. Allerdings ist es aufgrund der grofien Anzahl an Modellgleichungen
zu komplex, um bei Schaltungen mit mehreren Transistoren analytische Betrachtungen
zu speziellen Fragestellungen durchfithren zu kénnen. Daher wird fiir die vorliegende
Arbeit ein deutlich einfacheres ESB verwendet, welches nur die im Rahmen der Arbeit



3.1 Verwendetes Transistor-Ersatzschaltbild 23

ic

i

Abbildung 3.1: Transistorsymbol (links) und zugehériges, in dieser Arbeit verwendetes Tran-
sistor-ESB (rechts).

betrachteten Effekte abbildet. Es ist in Abbildung 3.1 gezeigt und basiert auf einem ver-
einfachten Gummel-Poon-Modell [43, 44]. Das verwendete Transistor-ESB berticksich-
tigt ausschlieflich den normal-aktiven Betriebsbereich des Transistors mit der statischen
Kennlinie

Ube

ir = Ise Ut (3.1)

zwischen Basis-Emitter-Spannung up, und dem Transferstrom i, wobei Ig der Satti-
gungsstrom und Up = kTT die Temperaturspannung mit der Boltzmann-Konstante k,
der absoluten Temperatur 7' und der Elementarladung e eines Elektrons bezeichnen.
Aufgrund typischer Stromverstarkungen B > 100 bei Gleichstrom (direct current, dc)
moderner Hochgeschwindigkeitstransistoren [45, 46, 47] wird der Strom ippg durch die
Basis-Emitter-Diode im Folgenden gegeniiber dem Transferstrom ¢t vernachléssigt. Ne-
ben der statischen Kennlinie bildet das verwendete ESB das dynamische Verhalten durch
die parasitidren Sperrschichtkapazitidten zwischen Kollektor und Basis (Ccp), Kollektor
und Substrat (Ccg) sowie Basis und Emitter (Cpg;) ab. Diese Sperrschichtkapazititen
werden im Folgenden in erster Naherung als konstant betrachtet, da beim Betrieb des
Transistors im normal-aktiven Bereich sowohl die Basis-Kollektor- als auch die Substrat-
Kollektor-Diodenstrecken gesperrt sind und die zugehorigen Sperrschichtkapazitéiten so-
mit nur schwach von den an ihr anliegenden Spannungen abhéngen. Die Basis-Emitter-
Sperrschichtkapazitit wiederum erfihrt zwar eine spannungsabhingige Anderung, diese
ist jedoch im Vergleich zur Anderung der parallel liegenden Basis-Emitter-Diffusionska-
pazitdt Cpgq vernachléssigbar. Letztere ist im ESB als stromabhéngig beriicksichtigt,
wobei fiir ihre Ladung

@BEd = TF iT (3.2)
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mit der Transitzeit 7 gilt. Die Bahnwiderstidnde des Transistors werden in dem ESB
aus Abbildung 3.1 nicht beriicksichtigt. Hierdurch geht zwar die quantitativ exakte Ab-
bildung des betrachteten Verhaltens verloren, qualitativ kénnen Zusammenhénge von
Interesse jedoch weiterhin beobachtet werden, wie die Vergleichssimulationen in Kapi-
tel 4 und 5 zwischen dem ESB und dem HICUM-Modell nahelegen. Der Vorteil im
Weglassen der Bahnwiderstdnde besteht darin, dass hierdurch die im Folgenden aufge-
stellte Differenzialgleichung des SS analytisch 16sbar ist und somit ein Verstdndnis der
grundlegenden Zusammenhénge ermoglicht. Dies steht im Einklang mit dem erkennt-
nisorientierten Optimierungsansatz (vgl. Kapitel 1), welcher in der vorliegenden Arbeit
verfolgt wird. Die mithilfe des einfachen ESB erhaltenen, analytisch nachvollziehbaren,
qualitativen Zusammenhénge ermoglichen Schlussfolgerungen zur Dimensionierung der
Schaltung und erleichtern es so deutlich, die Schaltung zu optimieren und potenziell
storende Effekte zu eliminieren bzw. hilfreiche Effekte gezielt einzusetzen. Mithilfe zu-
sétzlicher numerischer Simulationen basierend auf dem genaueren HICUM-Modell kann
die Optimierung in einem nachfolgenden Schritt verfeinert werden.

3.2 Grundlegende Funktionsweise eines Stromschalters

In Abbildung 3.2 ist eine fiir die im experimentellen Teil der Arbeit entwickelten Schal-
tungen typische Beschaltung eines SS mit Stromquelle Iy, einer ansteuernden Quelle in
Form von EFs und einer Last in Form einer BS dargestellt. Ein SS besteht aus zwei
Transistoren, deren Emitter an einem gemeinsamen Knoten Ng miteinander verbunden
sind. Der SS in Abbildung 3.2 verfiigt iiber ein differenzielles Eingangstorpaar (ue1,e1),
(Ue2,%e2), dessen Spannungen und Strome sich geméf der Gleichtakt-Gegentakt-Zerle-
gung in der Form

1

Uy = §(Ue1 — Ue2), ul = 5(%1 + ue2), (3.3)
_ 1. ) ) 1 . )
iy = 5(261 — 62), it = i(zel + 1e2) (3.4)

darstellen lassen. Hierbei handelt es sich um eine mathematische dquivalente Reprasen-
tation der Torgroflen, welche stets durchgefithrt werden kann und im konkreten Fall die
Interpretation der im Folgenden aufgestellten Gleichungen erleichtert. Keineswegs darf
jedoch die Schaltung selbst in ein Gleichtakt- und ein Gegentakt-ESB zerlegt werden, da
aufgrund der Nichtlinearitit des SS der Uberlagerungssatz nicht gilt. Der Ausgang des
SS liegt ebenfalls in Form eines differenziellen Torpaares (ua1,a1), (Ua2,%a2) vor, dessen
Torgrofen analog zu Gleichung 3.3 und 3.4 als w, ,u],i; und i ausgedriickt werden.
Ein SS bendtigt einen Betriebsstrom, welcher aus dem Knoten Ng heraus fliefit. Je nach
Anwendung wird dieser zeitlich konstant, z. B. mittels einer Stromquelle, eingeprégt (bei
Verstéarkern, Treiberstufen, zur Impedanztransformation, ...) oder ist zeitlich variabel
(bei Mischern, Logikgattern, ...). In der vorliegenden Arbeit wird bis auf wenige Aus-
nahmen iiberwiegend der Fall eines konstanten Betriebsstroms Iy betrachtet, da dieser
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Abbildung 3.2: Beispielhafte, bei vielen der im experimentellen Teil der Arbeit entwickelten
Schaltungen verwendete Beschaltung eines SS mit Definition der Torgréfen an
seinen Schnittstellen.

Fall auf einen Grofiteil der im Rahmen der Arbeit entwickelten Schaltungen zutrifft. Ab-
héngig von der Eingangsspannung u, teilt sich der Betriebsstrom zwischen den beiden
Ausgangsknoten des SS auf.

Mit dem Transistor-ESB aus Abbildung 3.1 lésst sich die statische Kennlinie

_ Io U~
I7 = — tanh | =2 .
a = tan (UT> (3.5)

bei Gleichspannungsbetrieb des SS herleiten [48]. Das Eingangssignal des SS ist dabei
eine Spannung U_ , wohingegen das Ausgangssignal einem Strom I entspricht. In Ab-
bildung 3.3 ist die statische Kennlinie eines SS beispielhaft aufgetragen. Die statische
Kennlinie zeigt fiir kleine Eingangsspannungen |U; | ein ndherungsweise lineares Verhal-
ten und nimmt fiir grofile Eingangsspannungen ihren maximalen Wert +1/,/2 an. Eine
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Abbildung 3.3: Statische Kennlinie eines SS fir Ur = 30mV und I = 10mA nach Glei-
chung 3.5.

topologisch zu einem SS vergleichbare Schaltung ist die Transadmittanzstufe (TAS),
welche tiber zusatzliche Widerstiande in den jeweiligen Emitterzweigen der beiden Tran-
sistoren verfiigt, um den Linearitatsbereich zu vergrofiern [48]. Bei der in dieser Arbeit
ausschliellich betrachteten Anwendung zum Schalten von Taktsignalen ist die Linearitét
der Schaltung jedoch nicht von Bedeutung. Vielmehr ist das schnelle Erreichen des End-
werts +1p/2 gewiinscht. Daher werden hier ausschlieBlich SSs betrachtet. Zu beachten
ist, dass aufgrund von Bahnwiderstdnden im Transistor selbst und Leitungswiderstédnden
im Layout immer ein Widerstand im Emitterzweig vorhanden ist, sodass die statische
Kennlinie realer SSs gegeniiber der in Abbildung 3.3 gezeigten idealen Kennlinie eine
flachere Steigung im Ursprung aufweist und den Bereich der Sattigung erst fiir hohere
Eingangsspannungen |U; | erreicht.

Es wird im Folgenden davon ausgegangen, dass der zeitliche Verlauf der Spannungen
Uel, Ue2 am Eingang des SS bekannt ist. Ein SS zeigt sowohl an seinem Eingangs- als
auch an seinem Ausgangstor fiir hohe Frequenzen eine Impedanz mit tiberwiegend ka-
pazitivem Verhalten, was durch die parasitdren Transistor- und Layout- sowie die in-
trinsischen Transistor-Kapazitiaten bedingt ist (vgl. ESB in Abbildung 3.4). Bei kon-
stanter Eingangsamplitude fliefit folglich mit steigender Frequenz auch ein zunehmender
Wechselstrom i in das Eingangstor des SS. Dieser Strom muss von der Quelle bereit-
gestellt werden, weshalb zum Treiben eines SS haufig ein oder mehrere kaskadierte EFs
verwendet werden, wie in Abbildung 3.2 angedeutet. EFs erméglichen eine Impedanz-
transformation und erlauben zudem Dank des komplexen Fehlanpassungskonzepts eine
Resonanziiberh6hung des Signal-Frequenzgangs der Eingangsschnittstelle [13]. In dieser
Arbeit wird die Optimierung der Schnittstellen-Ubertragungsfunktion mithilfe von EFs
nicht ndher betrachtet und stattdessen auf die Literatur [14, 15, 17, 49, 50] verwiesen.

Auch der Ausgang des SS ist kapazitiv belastet (vgl. Abbildung 3.4), wobei hier zu-
sétzlich durch die Kollektor-Basis-Kapazititen Ccp eine Riickwirkung vom Ausgang auf
den Eingang des SS besteht. Aufgrund des Miller-Effekts kommt es hierdurch zu einer
zunehmenden Beeinflussung des Ausgangssignals mit steigender Ausgangsspannungsam-
plitude, was je nach Phasenlage zwischen Ein- und Ausgangssignal zu einer Reduktion
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der Bandbreite des SS fiihrt [51]. Um dies zu verhindern, wird héufig eine BS als Last
eingesetzt, wie in Abbildung 3.2 angedeutet. Eine BS zeichnet sich durch eine niedrige
Eingangsimpedanz aus und fithrt somit zu einer geringen Ausgangsspannungsamplitude
des SS und damit zu einem geringen Miller-Effekt [18, 48]. Zusétzlich ermoglicht sie durch
gezieltes Einsetzen des komplex konjugierten Fehlanpassungskonzeptes an der Schnitt-
stelle zwischen SS und BS eine Resonanziiberhthung des Frequenzgangs [13, 19, 52.
Der Einsatz einer BS erhoht jedoch die bendtigte Versorgungsspannung der Schaltung,
was sich negativ auf die Energieeffizienz auswirkt (siehe hierfir Abschnitt 4.3). In dieser
Arbeit wird auf die BS nicht ndher eingegangen, sondern stattdessen eine allgemeine
Last des SS angenommen.

3.3 Verwendetes Modell zur dynamischen Beschreibung von
mit Taktsignalen angesteuerten Stromschaltern

Ein Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit ist das Analysieren und gezielte Einsetzen von
Effekten, welche bei mit Taktsignalen angesteuerten SSs in Abhéngigkeit der Taktfre-
quenz auftreten. Hierbei handelt es sich um das kombinierte Auftreten von dynamischen
Effekten aufgrund von Umladestrémen in den parasitdren bzw. Transistor-Kapazitdten
und von Grofisignal-Effekten aufgrund der nichtlinearen Kennlinie des SS (vgl. Abbil-
dung 3.3). Zur Beschreibung von Nichtlinearitdten findet sich in der Literatur haufig
die Verwendung von Volterra-Reihen [53]. Volterra-Reihen eignen sich jedoch nur bei
schwach nichtlinearen Systemen, da andernfalls eine grofle Zahl an Volterra-Operato-
ren betrachtet werden muss, was zu einem sehr groflen und schwer zu iiberblickenden
Gleichungssystem fiihrt und damit kontraproduktiv fiir das angestrebte analytische Ver-
stdndnis der Zusammenhénge ist. In der vorliegenden Arbeit wird daher stattdessen
das den SS aus Abbildung 3.2 unter Verwendung des problemangepassten, vereinfachten
Transistor-ESB aus Abbildung 3.1 beschreibende Gleichungssystem analytisch im Fre-
quenzbereich beziiglich des Ausgangsstroms des SS gelést. Hierfiir werden zunéchst die
verwendete Notation zur allgemeinen Beschreibung von Gréflen im Frequenzbereich ein-
gefithrt. Im Anschluss werden das den SS beschreibende Gleichungssystem aufgestellt,
gelost sowie die Losung interpretiert, wobei eine detailliertere Interpretation in den Ka-
piteln 4 und 5 folgt.

3.3.1 Notation zur Beschreibung von GroBen im Frequenzbereich

Die Ein- und Ausgangssignale des betrachteten SS werden im Folgenden durch ihre Fou-
rier-Koeffizienten ausgedriickt, um die Lésung des Gleichungssystems aus Abschnitt 3.3.2
und deren Interpretation zu erleichtern. Da die zugrunde liegenden (Takt-)Signale pe-
riodisch sind und ein eingeschwungener, stationdrer Zustand betrachtet wird, treten im
Frequenzbereich ausschliellich Beitrdge bei Harmonischen n der Taktfrequenz f. auf
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[54]. Allgemein ist eine periodische Grofe (iiblicherweise eine Spannung oder ein Strom)
x(t) mit Periodenlédnge 1/ fc, geméas

o0
a(t)= Y "X eln2riad (3.6)
n=—oo
durch ihre Fourier-Koeflizienten
1
ny _ fclk /chlk x(t)e—jn%rfclkt dt (37>
T2 fax

bei Harmonischen n der Taktfrequenz fex bestimmt [55]. Die Beschreibung eines Signals
x(t) durch seine Fourier-Koeffizienten "X ist in dieser Arbeit héufig zu finden, da sich
so unmittelbar Aussagen iiber Amplitude und Phase des Signals bei bestimmten Harmo-
nischen n der Taktfrequenz treffen lassen. Es handelt sich hierbei um eine Alternative
zu der bei Kleinsignalbetrachtungen iiblichen Darstellung mit komplexen Wechselstrom-
zeigern [56], welche im Gegensatz zu dieser nicht nur Amplitude und Phase des Signals
bei der Grundfrequenz, sondern auch bei héheren Harmonischen beriicksichtigt. Dies
ist wichtig fiir die nichtlineare Beschreibung von mit Taktsignalen angesteuerten SSs.
Allgemein gelten fiir die Fourier-Koeffizienten "X nach [55, 57] folgende Beziehungen.

o Da es sich bei z(t) um reelle Spannungen oder Strome handelt, gilt
X ="X7, (3.8)
wobei der Operator (-)* die komplexe Konjugation bezeichnet.

« Der Fourier-Koeffizient °X entspricht dem Gleichanteil, d.h. dem Mittelwert des
Signals.

e Die Amplitude des Signals bei der Grundfrequenz ergibt sich zu
X :=2|'X]|. (3.9)

Der Faktor 2 resultiert dabei aus der Definition der Fourier-Reihe {iber ein zweisei-
tiges Spektrum. Die getroffene Definition fiir die Amplitude X wird im gesamten
theoretischen Teil dieser Arbeit durchgéngig benutzt und entspricht im Falle eines
sinusformigen Signals dem einseitigen Spitze- Wert. Dies ist wichtig zu beachten,
da sich in der Literatur zur Beschreibung der Signale bei differenziellen Schal-
tungen der differenzielle Spitze-Tal-Wert etabliert hat, welcher vier mal so grof3
wie der einseitige Spitze-Wert X ist. Der differenzielle Spitze-Tal-Wert hat jedoch
den Nachteil, dass es kein dquivalentes Pendant fiir Gleichtakt-Signale gibt. Daher
wird im theoretischen Teil dieser Arbeit der einseitige Spitze-Wert X bevorzugt,
da dieser sowohl fiir Gegentakt- als auch fiir Gleichtakt-Signale definiert werden
kann und so eine einfache Vergleichbarkeit ermoglicht. Fiir die Ergebnisse im ex-
perimentellen Teil der Arbeit wird hingegen, wenn angebracht, der differenzielle
Spitze-Tal-Wert verwendet, um die Vergleichbarkeit mit dem Stand der Technik
aus der Literatur zu erleichtern.
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Abbildung 3.4: Grofisignal-Ersatzschaltbild eines SS unter Verwendung des Transistor-ESB
aus Abbildung 3.1.

3.3.2 Ersatzschaltbild und zugehdriges Gleichungssystem zur Beschreibung
von mit Taktsignalen angesteuerten Stromschaltern

Zur Modellierung des Ausgangsstroms eines mit einem Taktsignal angesteuerten SS
wird fiir die Transistoren das problemangepasste, vereinfachte Transistor-ESB aus Ab-
bildung 3.1 verwendet. Das resultierende ESB des SS ist in Abbildung 3.4 dargestellt.
Eine potenziell vorhandene parasitiare Kapazitiat der Stromquelle Iy sowie sémtliche Lay-
out-Kapazitidten am Knoten Ng sind in Form der Kapazitat Cjy zusammengefasst. Zu-
satzlich zu den Transistor-Sperrschichtkapazititen Cpgj, Ccp und Ccg parallel liegende
Layout- oder diskret hinzugefiigte Kapazitidten werden zusammen mit den jeweiligen
Sperrschichtkapazititen in Form von Gesamt-Kapazitidten Cggg, Ccgg und Ccgg be-
ricksichtigt.

Mit den getroffenen Annahmen und dem ESB aus Abbildung 3.4 l&sst sich eine Diffe-
renzialgleichung zur Beschreibung des dynamischen Grofisignalverhaltens von mit Takt-
signalen angesteuerten SSs aufstellen. Hierfiir wird als Hilfsgrofie

Gcap = ©Ci0 — {CBEd1 — {CBE01 — “CBEd2 — CBE02 (3.10)

definiert, bestehend aus allen kapazitiven Stromen, welche aus dem Knoten Ng heraus-
flieen. Die Hilfsgrofle icap hat die anschauliche Bedeutung, dass sie zusammen mit dem
vorgegebenen Betriebsstrom I einen virtuellen Betriebsstrom (I 4 icap) bildet, welcher
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die Kennlinie des SS dynamisch dndert und dadurch zu Mischeffekten fithren kann. Die
Auswirkungen dieser Effekte werden in Kapitel 4 und 5 aufgezeigt. Fiir den Hilfsstrom
icap gilt mit der Herleitung in Anhang A.1 die Differenzialgleichung

. CEUT dicap du du+ .
ca P E— tanh i e t 11
i p—i-(, +TF> 17 = Cg tan (UT> Tt + Cio T (3.11)

Ck := Ciyo + 2 Cgro, (3.12)

welche bereits in der im Rahmen dieser Arbeit entstandenen Verdffentlichung [33] vorge-

stellt worden ist. Solange Cpd 7+ und Ciod 1 dud eide klein gegeniiber dem Betriebsstrom
Iy sind, was auf die im experimentellen Teil der vorliegenden Arbeit eingesetzten SSs
zutrifft, ist auch der Strom ic., vernachlédssigbar klein gegeniiber dem Betriebsstrom Ij.
Dann lasst sich die Differenzialgleichung 3.11 nédhern zu

dicap dug dut
ca ~ Cp tanh Cio—=  mit 3.13
eap 70 7 pran <UT> a T ™ (3:13)
Cr U
o= EIO T (3.14)

Gleichung 3.13 entspricht einer linearen Differenzialgleichung erster Ordnung in icap. Zu
beachten ist, dass sie trotz ihrer Linearitét in ic., ein Grofisignalverhalten beschreibt, da

aufgrund des in ug nichtlinearen Terms tanh(ug /Ur) d“e Frequenzkomponenten auf-
treten, welche nicht in u_ enthalten sind und daher durch ein Kleinsignalmodell nicht
abgebildet werden kénnen. Gerade diese Frequenzkomponenten sind zur Beschreibung
elementarer Effekte (dynamischer Uberhéhungseffekt, Tastgradfehler) bei Hochgeschwin-
digkeitsschaltungen entscheidend. Aus diesem Grund ist fiir die in der vorliegenden Ar-
beit betrachteten, mit Taktsignalen angesteuerten SSs eine Kleinsignalbeschreibung wie
beispielsweise in [58, 48] nicht geeignet (siehe hierfir auch Abschnitt 4.2.5). Die in Glei-
chung 3.14 definierte Grofle 7¢ représentiert eine modifizierte Transitzeit, in welche neben
der Transitzeit 77 des Transistors die Gesamtkapazitit Cr am gemeinsamen Emitter-
knoten des SS sowie die Temperaturspannung Ut und der Betriebsstrom Iy eingehen.

Zur Modellierung des Ausgangsstroms 4,1, 7,2 des SS in Abbildung 3.4 wird in einem ers-
ten Schritt der Transferstrom iy, i7o der SS-Transistoren betrachtet. Fiir die zugehorige
Zerlegung in Gleich- und Gegentaktanteil ﬁ und i} lasst sich der Zusammenhang

it = (Io + cap)s (3.15)

iy = it tanh (ZT> (3.16)

herleiten (siche Anhang A.2). Hierbei handelt es sich um ein beachtenswertes Ergebnis,
da es eine direkte Verkopplung zwischen Gleichtakt- und Gegentaktanteil aufzeigt. Die
Gleichtaktkomponente ﬁ ergibt sich aus dem konstanten Betriebsstrom Iy und dem
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dynamischen Hilfsstrom icap, welcher der Differenzialgleichung 3.11 bzw. 3.13 geniigt.
Die Gegentaktkomponente i resultiert aus dem Produkt der Gleichtaktkomponente z%
mit der auf das Gegentakt-Eingangssignal u_ angewendeten statischen SS-Kennlinie.
Die Auswirkungen der Verkopplung zwischen den beiden Komponenten zeigen sich bei
der Analyse der in Kapitel 4 und 5 betrachteten Effekte.

Gleichung 3.15 und 3.16 bilden zusammen mit der Differenzialgleichung 3.13 ein Glei-
chungssystem zur Beschreibung des Transferstroms des betrachteten SS. In den Aus-
gangsstrom 4,1, 7,9 des SS geht neben dem Transferstrom der Strom durch die Kapazité-
ten Copo und Cggg ein, sodass fir die Gleichtakt- und die Gegentaktkomponenten des
Ausgangsstroms gilt

, , duf d(uf —ut
’L;_ = Zr}_ + CCS()W + CCB()(dt), (317)
. duy d(u, —ug
1y =1p + OCS(]W + CCBO(dt)' (3.18)

Hierbei handelt es sich im Gegensatz zu Gleichung 3.13 und 3.16 um lineare Gleichun-
gen, sodass sich der Ausgangsstrom i zwar vom Transferstrom ij[ durch die Strome
durch die Kapazitdten Ccgg und Ccopg unterscheidet, jedoch keine Mischeffekte und zu-
satzliche Frequenzterme auftreten. Sdmtliche nichtlinearen Effekte treten daher bereits
beim Transferstrom z% auf, weshalb dieser in den folgenden Kapiteln in einem ersten
Schritt anstelle des Ausgangsstroms 4 untersucht wird. Die resultierenden Gleichungen
fallen dadurch kompakter und iibersichtlicher aus. Die Auswirkungen auf den Ausgangs-
strom iF durch lineare Uberlagerung mit dem Transferstrom ijE geméfl Gleichung 3.17
und 3.18 werden jeweils in einem Folge-Schritt betrachtet. Wegen dieser Vorgehensweise
wird auch im nachfolgenden Abschnitt 3.3.4 die Losung des Gleichungssystems in Bezug
auf den Transferstrom z% anstatt auf den Ausgangsstrom betrachtet. Die Losung erfolgt
im Frequenzbereich, wobei ein wesentlicher Schritt in der Fourier-Transformation des in
Gleichung 3.13 und 3.16 auftretenden nichtlinearen Terms tanh(ug /Ut) besteht, worauf
im Folgenden néher eingegangen wird.

3.3.3 Fourier-Transformation von mit einem Taktsignal angeregter tanh-
Funktion

Um sowohl die Lésung des den betrachteten SS beschreibenden Gleichungssystems im
Frequenzbereich als auch die in Kapitel 4 und 5 vorgestellten Gleichungen iibersichtlich
zu halten, werden im Folgenden die zu dem Term

tanh <U;> (3.19)

gehorenden Fourier-Koeffizienten mit der Kurzschreibweise ™7 bezeichnet. Darin gibt
n die Ordnung der Harmonischen der Taktfrequenz an. Die Koeffizienten ™7 ergeben
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sich durch Fourier-Transformation einer Verkettung der Funktionen des Gegentakt-Ein-
gangssignals ug (t) des SS und der Funktion x — tanh(x). Durch die Verkettung der
Funktionen ist ohne Kenntnis des Gegentakt-Eingangssignals u; (t) eine Bestimmung
der Koeffizienten ™7 nicht mdglich. Auch bei Kenntnis des Gegentakt-Eingangssignals
ldsst sich das zugehorige Integral der Fourier-Transformation aus Gleichung 3.7 selbst
fiir einfache Signalformen des Gegentakt-Eingangssignals (z. B. Sinus) hidufig nur nume-
risch 16sen. Um in den folgenden Kapiteln dennoch analytische Abschédtzungen machen
zu koénnen, welche einen wertvollen Einblick in die Zusammenhénge an mit Taktsignalen
angesteuerten SSs bieten, werden die Koeffizienten ™7 fiir die folgenden beiden Spezial-
félle im Sinne einer Grenzwertbetrachtung ausgewertet.

o Fiir Gegentakt-Eingangssignale |u_ (t)| < U deutlich kleiner als die Temperatur-
spannung Ut kann die tanh-Funktion als linear gendhert werden. Es ergibt sich in
diesem Fall unmittelbar

1
"~ —"U_, 3.20
UT e ( )
d.h. ™7 hat nur bei jenen Harmonischen n der Taktfrequenz f.. Beitrdge, bei

denen auch das Gegentakt-Eingangssignal Beitrdge hat.

o Mit steigender Amplitude des Gegentakt-Eingangssignals gerdt die tanh-Funkti-
on in Bereiche mit zunehmender Nichtlinearitdt. Dadurch entstehen Verzerrungen,
welche sich in Form von Beitragen bei zusatzlichen Harmonischen n abbilden.
Gleichzeitig gerat die tanh-Funktion zunehmend in ihren Bereich der Séttigung
(vgl. Abbildung 3.3), sodass der Zusammenhang zwischen "U; und ™7 nicht mehr
wie in Gleichung 3.20 linear ist, sondern auch hier eine Begrenzung auftritt. Im
Grenzfall fiir hohe Gegentakt-Eingangsamplituden resultiert nach der Anwendung
der tanh-Funktion ein Rechtecksignal, welches zu den gleichen Zeitpunkten sei-
ne Nulldurchgénge annimmt wie das Gegentakt-Fingangssignal, ansonsten jedoch
nicht von dem Gegentakt-Eingangssignal abhéngt, d. h. die Signalform und die Am-
plitude des Gegentakt-Eingangssignals haben keine Auswirkungen auf das Recht-
ecksignal, solange die Gegentakt-Eingangsamplitude ausreichend hoch ist. Ohne
Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit wird im Folgenden angenommen, dass der
Zeitnullpunkt so gewdhlt wird, dass er symmetrisch zwischen den beiden Null-
durchgéngen der steigenden und der fallenden Flanke des Eingangssignals liegt.
Eine Abweichung hiervon kann durch einen zusétzlichen Phasenterm beriicksich-
tigt werden, dndert jedoch nichts an den Ergebnissen der in den folgenden Kapiteln
durchgefiihrten Analysen. Damit gilt fir die Koeffizienten geméafl der Herleitung in
Anhang A.3

12/ 1\t .
_ {n = (-1)>2 fiir n ungerade, (3.21)

2ADy (—1)2 fiir n gerade,

wobei ADp < 1/(nm) einen (schwachen) Tastgradfehler des Gegentakt-Eingangs-
signals beschreibt. Ein Tastgradfehler AD := D — % ist hier allgemein definiert
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als die Abweichung des Tastgrads D von seinem Idealwert von 50 %. Der Tastgrad
D wiederum bezeichnet die relative Zeit zwischen der steigenden und der fallen-
den Flanke eines Taktsignals bezogen auf die Periodenlénge [59]. Bezeichnet ¢, den
Zeitpunkt einer steigenden Flanke und ¢ den der darauf folgenden fallenden Flanke
bei einem Taktsignal mit der Taktfrequenz f., gilt fir den Tastgrad

D := fax (tf — tr). (3.22)

Auf den Tastgradfehler, seine Auswirkungen sowie Mafinahmen zu seiner Verrin-
gerung wird in Kapitel 5 detailliert eingegangen. Bei einem idealen Gegentakt-
Eingangssignal mit dquidistanten Nulldurchgéngen ist ADt = 0, sodass ™7 keine
Beitriage bei geraden Harmonischen von n aufweist.

Die analytischen Ausdriicke fiir ™7 geméafl Gleichung 3.20 und 3.21 fir die Grenzfille
kleiner und grofler Gegentakt-Eingangsamplituden werden bei den Analysen in Kapitel 4
und 5 benutzt, um den zu erwartenden Wertebereich von ™7 abzugrenzen und somit
Abschétzungen iiber die Relevanz der betrachteten Effekte durchfithren zu kénnen. Da
die im Rahmen dieser Arbeit eingesetzten, mit Taktsignalen angesteuerten SSs meistens
weit im Bereich der Nichtlinearitéit betrieben werden, um ein schnelles Schalten zu er-
zielen, liegen die Koeffizienten ™7 héufig zumindest fiir die ersten Harmonischen n der
Taktfrequenz fq nahe des Grenzfalles fiir grole Gegentakt-Eingangsamplituden nach
Gleichung 3.21. Diese Annahme gilt zunéchst unabhéngig von der Taktfrequenz, da die
Begrenzung der Bandbreite des Transistors mit der gewédhlten Modellierung nicht in der
den Koeffizienten ™7 zugrunde liegenden Gleichung 3.19 enthalten ist. Unbenommen
dieser Abschétzungen kann zum Erzielen exakter Ergebnisse bei bekanntem Gegentakt-
Eingangssignal u_, das zugehorige Integral in Gleichung 3.7 analytisch oder numerisch
exakt ausgewertet werden.

3.3.4 Analytische Beschreibung des Transferstroms von mit Taktsignalen
angesteuerten Stromschaltern im Frequenzbereich

Mit der Notation aus Abschnitt 3.3.1 und der Herleitung in Anhang A.4 ergibt sich
als Losung des Gleichungssystems bestehend aus Gleichung 3.13, 3.15 und 3.16 fiir die
Fourier-Koeffizienten des Transferstroms ¢ im Gegentakt

“Ip =" A+ Ipp+ M1 529
1
mit "Iy =D T, &2
0o o] k nfmT m*kT kUi

"rpi=nC ;o e
B B felk m;oo k;oo 2rm e fak —j 2

_ o m " U
”]T7C =7 Cio fork Z - (3:20)

2rm7e fax —j

m=—0oQ
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Eine Interpretation der Gleichungen zeigt, dass der Anteil "I T4 €inem statischen Anteil
entspricht, da er sich rein aus dem Fourier-Koeffizienten ™7 des SS sowie dem Betriebs-
strom [y ergibt und keine Abhéngigkeit von der Taktfrequenz f. oder den Kapazitdten
Cg bzw. Cjg besitzt. Eine solche Abhéngigkeit zeigt sich hingegen bei den Anteilen "LE B
und " T.C- Diese sind insbesondere null, wenn die Taktfrequenz oder die Kapazititen
Cg und CIO null sind, sodass es sich folglich um rein dynamische Anteile handelt. Der
Anteil IT7B ist nicht vom Gleichtakt-Eingangssignal u abhingig, welches stattdessen

den Anteil ”Iic beeinflusst. Eine ausfiihrlichere, problemangepasste Erlduterung und
Interpretation der einzelnen Anteile findet in Kapitel 4 und 5 statt.

Fiir die Fourier-Koeffizienten des Transferstroms z'{ im Gleichtakt ergibt die Losung des

Gleichungssystems bestehend aus Gleichung 3.13, 3.15 und 3.16 mit der Herleitung in
Anhang A.4

1
=1 flirn =0,
"I = o0 (3.27)
_ M | nCio"US + Cg Z m"" T US| furn # 0.
2rne fak — e
Der dem Gleichanteil entsprechende Koeffizient OI% ist identisch zum halben Betriebs-

strom Iy des SS. Bei Harmonischen n setzt sich der Koeffizient "I% aus zwei additiven
Anteilen zusammen. Der erste Anteil ist proportional zum jeweiligen Koeffizienten der
Gleichtakt-Eingangsspannung "U;" des SS. Ein Beitrag der Gleichtakt-Eingangsspan-
nung bei einer Harmonischen n bildet sich daher unmittelbar als Gleichtakt-Transfer-
strom bei ebenfalls der Harmonischen n (und nur bei dieser) ab. Der zweite Anteil des
Gleichtakt-Transferstroms "I1 ergibt sich iiber eine Reihe aus Produkten von "~™7 und
dem Gegentakt-Eingangssignal ™U. . Aus Gleichung 3.21 folgt, dass bei den Koeffizien-
ten *7 die Beitriige bei ungeraden Harmonischen k& dominieren, sofern kein (deutlicher)
Tastgradfehler A Dy vorliegt. Das Gegentakt-Eingangssignal u, (¢) hat tiblicherweise kei-
ne nennenswerten Beitrige bei geraden Harmonischen, sofern es nicht einen signifikanten
Tastgradfehler aufweist. Aus Gleichung 3.27 ldsst sich damit folgern, dass iiberwiegend
Beitréage bei geraden Harmonischen n des Gleichtakt-Transferstroms ”I% auftreten, wo-
hingegen jene bei ungeraden Harmonischen n vernachlissighbar sind. Der Gegentakt-
Transferstrom "I} hingegen weist umgekehrt im Wesentlichen Beitrége bei ungeraden
Harmonischen n auf. Eine ndhere Betrachtung von Gleichung 3.27 findet in Kapitel 4

und 5 bei der jeweiligen Anwendung statt.

3.4 Fazit

Die im vorliegenden Kapitel vorgestellten Modellgleichungen bilden ein Gleichungssys-
tem zur Beschreibung des nichtlinearen Ausgangsstroms von SSs bei Ansteuerung mit
einem periodischen Taktsignal mit Taktfrequenz f.x. Das Gleichungssystem basiert auf
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einem einfachen Transistor-ESB, welches es erlaubt, nichtlineare Hochgeschwindigkeits-
effekte qualitativ mithilfe einer linearen Differenzialgleichung abzubilden. Die Losung
der Differenzialgleichung im Frequenzbereich in Form des Gleichungssystems bildet das
Fundament fiir die in den nachfolgenden Kapiteln durchgefithrten Analysen. Mithilfe
der Analysen ist es moglich, Grofisignaleffekte zu beschreiben, welche Einfluss auf die
Ausgangsamplitude, die Grenzfrequenz, die Flankensteilheit sowie Tastgradfehler und
Gleichanteil von mit Taktsignalen angesteuerten SSs haben. Das daraus resultierende
Verstéandnis der Effekte erlaubt es, Schlussfolgerungen fiir den Schaltungsentwurf zu
treffen und so eine geeignete Dimensionierung vorzunehmen.



4 Entwurfsiiberlegungen zur Maximierung von
Grenzfrequenz, Ausgangsamplitude und
Flankensteilheit von mit Taktsignalen
angesteuerten Stromschaltern

Mit Taktsignalen angesteuerte SSs kénnen bei Hochgeschwindigkeitsschaltungen in einer
Vielzahl verschiedener Anwendungen eingesetzt werden. Die meisten dieser Anwendun-
gen lassen sich darauf zuriickfithren, dass ein Taktsignal verstarkt wird, dass es auf meh-
rere Lasten verteilt wird, dass ein single-ended Taktsignal in ein differenzielles Signal
umgewandelt wird oder dass eine Impedanztransformation von einem Spannungs-Ein-
gangssignal in ein Strom-Ausgangssignal stattfindet, um eine nachfolgende CML-Stufe
anzusteuern (z. B. bei einem Mischer oder bei Logik-Gattern) [48, 60]. In all diesen Féllen
ist es in der Regel erwiinscht, dass das Signal am Ausgang des SS eine iiber den komplet-
ten verwendeten Taktfrequenzbereich moglichst konstante, vorgegebene Ausgangsampli-
tude aufweist. Dies stellt gerade bei den in dieser Arbeit betrachteten breitbandigen SSs
eine Herausforderung dar, weil sie bis zu Taktfrequenzen am Rande der Technologiegren-
ze betrieben werden. Zusétzlich ist hdufig eine ausreichend hohe Ausgangsamplitude des
SS gefordert, um eine eventuell vorhandene Dampfung im Signalpfad zur nachfolgenden
Stufe bzw. zu einer externen Last zu kompensieren. Zudem ist es wiinschenswert, dass
die Flankensteilheit moglichst grof} ist, um die nachfolgende Stufe bzw. die externe Last
schnell umschalten zu koénnen.

Auch bei den im experimentellen Teil dieser Arbeit in Kapitel 6 vorgestellten, entwi-
ckelten MUX-Schaltungen sind in nahezu jeder Schaltungszelle ein oder mehrere mit
Taktsignalen angesteuerte SSs zu finden. Bei der eingesetzten PMUX-Topologie bestim-
men die Ausgangsamplitude und die Flankensteilheit des Takt-Stromschalters (T'SS) der
Ausgangsstufe unmittelbar den Ausgangshub und die Flankensteilheit des Datensignals
am Ausgang des MUX (siehe Abschnitt 6.2). Daher ist eine Optimierung der genannten
Groflen essenziell fiir eine optimale Funktionsweise der Gesamtschaltung. Insbesondere
bei hohen Taktfrequenzen nahe der Technologiegrenze reicht die begrenzte Verstarkung
einer einzelnen Stufe haufig nicht aus, um ein Taktsignal mit geringer Amplitude oder
Flankensteilheit ausreichend zu verstidrken. Daher ist es erforderlich, dass in der gesam-
ten Taktverteilung vom Eingang der integrierten Schaltung bis zur Ausgangsstufe eine
Verstarkung in jeder Stufe stattfindet. Dies bedeutet, dass nicht nur an der Ausgangsstu-
fe, sondern auch an jeder vorgeordneten Stufe eine Maximierung von Ausgangsamplitu-
de, Flankensteilheit und Grenzfrequenz angestrebt wird. Bei den im experimentellen Teil
dieser Arbeit entwickelten Schaltungen weisen ein Grofiteil der in der Taktverteilung ein-
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gesetzten Stufen eine auf Abbildung 2.1 basierende Topologie auf. Die Verstarkung einer
solchen Stufe wird dabei im Wesentlichen durch den eingesetzten SS bedingt, weshalb
sich das vorliegende Kapitel mit dessen Dimensionierung zur Optimierung der drei Gro-
Ben Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit beschéftigt. Zur Dimensio-
nierung der an den betrachteten SS angrenzenden Schaltungen an dessen Schnittstellen,
bestehend z. B. aus EFs, BS und TMLs existiert zahlreiche Literatur [14, 15, 16, 21, 50],
weshalb hier lediglich auf die Wechselwirkungen eingegangen wird, welche sich mit dem
SS ergeben (siehe Abschnitt 4.3). Die fiir die Beschreibung von SSs bekannten Analyse-
methoden setzen tiberwiegend ein lineares [61] oder nur schwach nichtlineares Verhalten
[15, 62, 63] voraus und zielen darauf ab, das nichtlineare Verhalten moglichst zu elimi-
nieren [42]. Im Gegensatz dazu verfolgt die vorliegende Arbeit den Ansatz, das nicht-
lineare Verhalten von SSs insbesondere bei hohen Taktfrequenzen gezielt auszunutzen.
Zur Modellierung der dabei auftretenden Effekte wird das Ausgangssignal eines allgemei-
nen, mit einem Taktsignal angesteuerten SS im Hinblick auf seine Ausgangsamplitude,
Grenzfrequenz und Flankensteilheit analytisch beschrieben. Die Analysen finden aus-
schliefflich in Form von Grofisignal-Betrachtungen statt, da Kleinsignal-Betrachtungen
aufgrund der starken Nichtlinearitit der Schaltung keine Giiltigkeit besitzen (siehe Ab-
schnitt 4.2.5). Das resultierende, geschlossene Modell bestétigt bereits bekannte Effekte
und Zusammenhénge und beschreibt dariiber hinaus eine in der vorliegenden Arbeit als
dynamischen Uberhéhungseffekt bezeichnete Verhaltensweise, welche im Folgenden néher
erlautert und analysiert wird. Die Erkenntnisse aus dem vorgestellten Modell erlauben
es, die Einflussfaktoren auf die betrachteten Gréflen aufzuzeigen und basierend darauf
Schlussfolgerungen zur Dimensionierung zu treffen.

Der dynamische Uberhdhungseffekt lisst sich bereits ohne analytische Modellierung auf
einfache Weise bei der Simulation des Gegentakt-Ausgangsstroms von mit Taktsigna-
len angesteuerten SSs beobachten. In Abbildung 4.1 ist das Ergebnis einer solchen
Schaltungssimulation mit dem Schaltplan aus Abbildung 4.2 gezeigt. Dabei wird ein SS
mit idealen sinusférmigen Spannungsquellen u, im Gegentakt mit zwei verschiedenen
Taktfrequenzen fo = 10 GHz und 80 GHz und dementsprechend sich um den Faktor
8 unterscheidenden Flankensteilheiten angesteuert. Fiir die Simulation werden fir die
Transistoren ein HICUM-Modell mit fiir aktuelle Hochgeschwindigkeitstechnologien ty-
pischen Parametern verwendet und die Stromquelle I als ideale Stromquelle mit einer
begleitenden parasitiren Kapazitiat modelliert. Die zugehorigen Parameterwerte sind als
Parametersatz 1 in Tabelle 4.1 aufgefiihrt. Auffallig bei dem Simulationsergebnis in Ab-
bildung 4.1 ist, dass fiir f. = 80 GHz nach jedem Nulldurchgang eine Uberhéhung iiber
den statischen Pegel hinaus auftritt. Dieser Effekt ist bei der niedrigeren Taktfrequenz
von fox = 10 GHz nur in deutlich abgeschwéchter Form zu beobachten. Aufgrund der
Abhéngigkeit von der Taktfrequenz handelt es sich folglich um einen dynamischen Effekt,
welcher nicht durch die statische Kennlinie des SS abgebildet werden kann. Ein dynami-
sches Verhalten kann aus einer linearen Ubertragungsfunktion, z. B. einem frequenzab-
héngigen Last-Netzwerk, resultieren. Die Analysen in Abschnitt 4.2 zeigen jedoch, dass
der in Abbildung 4.2 beobachtete Effekt einer frequenzabhiingigen Uberhohung des Aus-
gangssignals iiber den statischen Pegel hinaus im Wesentlichen durch eine Mischung der
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Abbildung 4.1: Grofisignal-Simulation (durchgezogene Linie) des Gegentakt-Ausgangsstroms
iy = 3(ia1 — Ga2) des SS aus Abbildung 4.2 mit dem Parametersatz 1 aus
Tabelle 4.1 bei zwei verschiedenen Taktfrequenzen f.. = 10 GHz und fo =

80 GHz. Die gestrichelte Linie stellt die statischen Pegel +1,/2 dar.
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Abbildung 4.2: Schaltplan fiir die im vorliegenden Kapitel durchgefithrten Simulationen. Die
jeweiligen Parametersitze sind in Tabelle 4.1 aufgefiihrt. Fir das Eingangssi-
gnal gilt ug; = US cos(27 feik)-
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Tabelle 4.1: Parameter der Schaltung in Abbildung 4.2 fiir verschiedene Simulationen ent-
sprechend der Nummer in der ersten Stelle. Fiir den Betriebsstrom gilt jeweils
Iy = 10mA. Bei Verwendung des Transistor-Modells aus Abbildung 3.1 gilt je-
weils 77 = 3151fs, Ccg = 10fF, Ccs = 6fF und Ur = 30mV. Die Emitterflache
der Transistoren ist mit Ag bezeichnet.

Nr. Ue_ felk Z1,(jw) C; Transistor-Modell Ergebnis
. HICUM mit
1 200mV  variiert 502 15 fF Ap = 0,32 m? Abb. 4.1
9 100V variiert 0 15 7 ESB aus Abb. 3.1 Abb. 4.10b,

mit Cpg; = 14fF  4.12b, 4.14
HICUM mit Abb. 4.14,

3 400mV  variiert 0 15fF Ap = 0,32 m? Abb. 4.16
4  wvariiert 50GHz 0 15{F Er):f SEZJA:bliél?f)’Fl ibleajléll(iag
5 variiert 50GHz 0 15 fF AI;IS%%QZ‘; ,  Abb.4.15
s
7 200mV 100 GHz iﬁ Supfgaf; 0 fF EHSIE aCl;Zin)% E’b;l Abb. 4.11a
8 200mV 100 GHz iﬁ Supfgaf; 15 fF ElsltB g;‘; ibll)ﬁ; Abb. 4.11b

Strome durch die (parasitiren) Kapazitdten am SS mit dessen Eingangssignal resultiert.
Hierbei handelt es sich um den in der vorliegenden Arbeit als dynamischer Uberhohungs-
effekt bezeichneten Effekt, welcher sich als hilfreich erweisen kann, um gerade bei hohen
Taktfrequenzen hohe Ausgangsamplituden und steile Flanken zu erreichen. Auch wenn
der dynamische Uberhéhungseffekt zwangsliufig mehr oder minder stark bei simtlichen
mit hohen Taktfrequenzen betriebenen SSs auftritt, wird er in der dieser Arbeit zugrun-
de liegenden Ver6ffentlichung [33] erstmalig anschaulich und im vorliegenden Kapitel
analytisch beschrieben (siehe Abschnitt 4.2). Durch das resultierende Verstandnis der
zugrunde liegenden Zusammenhénge ist es moglich, die Schaltung so zu dimensionieren,
dass der dynamische Uberhéhungseffekt systematisch zur Erhohung von Ausgangsam-
plitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit eingesetzt wird.

Zum Aufstellen von analytischen Beziehungen und darauf basierenden Schlussfolgerun-
gen zur Optimierung von Grenzfrequenz, Ausgangsamplitude und Flankensteilheit eines
mit einem Taktsignal angesteuerten SS werden diese Zielgrofien im Folgenden definiert,
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Abbildung 4.3: Beispielhafte Veranschaulichung der Abhéngigkeit der Signalform am Ausgang
eines SS von der Taktfrequenz foy fir fax = 20 GHz (links) und fqx = 100 GHz
(rechts). Fir die Simulation wird die Schaltung aus Abbildung 5.13 mit den
Parametern aus Tabelle 5.2 mit HICUM-Transistormodellen und einem recht-
eckformigen Eingangssignal i, verwendet.

um eine einheitliche Verstdndnisbasis zu schaffen. Daneben ist der Energiebedarf ein
wichtiges Kriterium beim Schaltungsentwurf. In Abschnitt 4.3 werden hierzu Abwai-
gungsiiberlegungen betrachtet, die sich zwischen diesen Anforderungen ergeben.

4.1 Definition der betrachteten GroB3en

Die Form des Ausgangssignals von mit Taktsignalen angesteuerten SSs dndert sich bei
breitbandiger Betriebsweise je nach Taktfrequenz f., wie in Abbildung 4.3 beispielhaft
anhand einer Schaltungssimulation des Gegentakt-Ausgangsstroms eines SS veranschau-
licht ist. Bei niedrigen Taktfrequenzen ist das Ausgangssignal wegen der nichtlinearen
Kennlinie des SS niherungsweise rechteckformig und zeigt moglicherweise ein Uber-
schwingen (unter anderem aufgrund des dynamischen Uberhéhungseffekts sowie durch
Resonanziiberhhungen an den Schnittstellen an Ein- und Ausgang des SS). Fiir Taktfre-
quenzen nahe der Technologiegrenze ist es aufgrund der durch die begrenzte Bandbreite
bedingten Dampfung seiner Harmonischen hingegen nidherungsweise sinusférmig. Hierbei
ist im Hinblick auf die Analysen in Abschnitt 4.2 zu beachten, dass das in dieser Arbeit
verwendete Modell fiir den SS aus Abschnitt 3.3 zwischen dem Gegentakt-Transferstrom
ip und dem Gegentakt-Ausgangsstrom ¢; unterscheidet (vgl. Gleichung 3.17 und 3.18).
Die wesentliche Bandbreitenbegrenzung findet bei der gewahlten Modellierung bei dem
Ubergang vom Gegentakt-Transferstrom zum Gegentakt-Ausgangsstrom statt, sodass
der Gegentakt-Transferstrom selbst bei hohen Taktfrequenzen noch als ndherungsweise
rechteckférmig angesehen werden kann, wohingegen der Gegentakt- Ausgangsstrom auf-
grund von Transistor- und parasitiren Kapazitdten ndherungsweise sinusférmig ist. Die
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unterschiedlichen Signalformen je nach Taktfrequenz und betrachteter Position inner-
halb der Schaltung eréffnen einen Spielraum bei der Definition der Ausgangsamplitude.
Héufig wird als Maf fiir die Ausgangsamplitude die Differenz der Pegel Igat (vgl. Ab-
bildung 4.3) bei statischer Ansteuerung des SS in seinen beiden Endlagen definiert [38,
60]. Diese Definition beriicksichtigt jedoch keine Taktfrequenz-abhingige Anderung der
Ausgangsamplitude und ist daher fiir die Betrachtungen in dieser Arbeit ungeeignet.
Eine Alternative wére die Verwendung des dynamischen Spitze-Tal-Werts I4yy,. Das Bei-
spiel in Abbildung 4.3 verdeutlicht, dass Iqy, bei hohen Taktfrequenzen ein besseres Maf3
zur Beschreibung der Ausgangsamplitude darstellt als Igat, bei niedrigen Taktfrequenzen
jedoch kurzzeitiges Uberschwingen erfasst, was nicht reprisentativ fiir die gesamte Takt-
periode ist. Um ein unabhéngig von der Signalform brauchbares Kriterium zu erhalten,
wird in dieser Arbeit das Taktsignal mithilfe einer Frequenzanalyse in Form einer Fouri-
er-Reihe bei analytischen Betrachtungen bzw. einer Fast Fourier Transformation (FFT)
bei Simulationen in seine einzelnen Frequenzanteile zerlegt. Als Ausgangsamplitude wird
darauf basierend die Amplitude des Signals bei der Takt-Grundfrequenz f.y definiert.
Diese Definition bietet bei niedrigen Taktfrequenzen den Vorteil, dass kurze, héherfre-
quente Spitzen im Signalverlauf ignoriert werden und nur der Beitrag betrachtet wird,
der zur eigentlichen Taktfrequenz f. gehort. Auch bei hohen Taktfrequenzen ist die De-
finition vorteilhaft, da hier aufgrund starker Démpfung der Harmonischen haufig ohnehin
nur der Beitrag bei der Grundfrequenz signifikant ist. Zu beachten ist, dass die so defi-
nierte Ausgangsamplitude bei einem ideal rechteckférmigen Signal, wie es bei niedrigen
Taktfrequenzen auftreten kann, den statischen Pegel um den Faktor % ~ 1,3 iiberschrei-
tet. Dies folgt unmittelbar aus der Definition der Fourier-Transformation und stellt eine
fundamentale Eigenschaft des Spektrums eines Rechtecksignals dar. Auch wenn das zu-
grunde liegende Verhalten beispielsweise im Bereich der Leistungselektronik ausgenutzt
wird, um durch Filterung eines Rechtecksignals ein Sinussignal mit héheren Spitzenwer-
ten als beim ungefilterten Rechtecksignal zu erhalten [64], handelt es sich dabei nicht um
eine Methode zur Erhohung der Ausgangsamplitude im hier betrachteten Sinne, da das
Verhalten lediglich ein mathematisches Artefakt der gewdhlten Definition ist und nicht
von der Schaltung und ihrer Dimensionierung abhingt. Es wird daher im Folgenden
in Abgrenzung zum statischen Pegel die statische Ausgangsamplitude definiert, welche
sich aus diesem durch Multiplikation mit dem Faktor % ergibt. Die statische Ausgangs-
amplitude stellt die Referenz dar, mit welcher die dynamische Ausgangsamplitude bei
Anregung eines SS mit einem Taktsignal verglichen wird. In Abschnitt 4.2 werden der
Zusammenhang zwischen der dynamischen und der statischen Ausgangsamplitude und
die zugrunde liegenden Effekte an dem SS analytisch beschrieben und darauf basierende
Schlussfolgerungen zur Optimierung der Schaltung getroffen.

Die Grenzfrequenz eines mit einem Taktsignal angesteuerten SS ist basierend auf der
vorangehenden Definition der Ausgangsamplitude jene Taktfrequenz f., bei der die
Ausgangsamplitude um 3dB gegeniiber der statischen Ausgangsamplitude abgefallen
ist. Dies ist in Ubereinstimmung mit der iiblichen Definition der Grenzfrequenz [65]. Da
die statische Ausgangsamplitude iiber die Endpegel des SS-Ausgangsstroms definiert ist,
gilt diese Definition auch im Falle eines Bandpass-Frequenzgangs und repréisentiert dann
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die obere Grenzfrequenz der Schaltung, welche fiir die Entwicklung von Schaltungen am
Rande der Technologiegrenze von besonderem Interesse ist.

Mit den vorangehend definierten Groéfien Ausgangsamplitude und Grenzfrequenz ist das
Taktsignal lediglich beziiglich seines Anteils bei der Grundfrequenz beschrieben. Die
hoheren Harmonischen des Taktsignals bestimmen jedoch die Signalform und damit ins-
besondere die Flankensteilheit des Taktsignals. Als Flankensteilheit wird hier wie in der
Literatur iiblich [65, 66] die Zeit definiert, welche das Signal beim Umschalten bendtigt,
um einen festgelegten Anteil des statischen Pegels zu erreichen. Typische Schwellwerte
fiir single-ended Signale sind dabei 10 % und 90 % des statischen Pegels. Im Falle der
in dieser Arbeit betrachteten symmetrischen differenziellen Signale entspricht dies ei-
nem Sprung von —80 % auf 80 % des statischen Endwerts. Aufgrund der sich iiber der
Taktfrequenz fe dndernden charakteristischen Eigenschaften der Schaltung werden im
Folgenden drei Bereiche unterschieden. Bei niedrigen Taktfrequenzen treten kaum dy-
namische Effekte auf, da die Strome durch die (parasitiren, intrinsischen und diskreten)
Kapazitdten der Schaltung klein gegeniiber dem Betriebsstrom I des betrachteten SS
sind. Eine Analyse und Optimierung der Schaltung ist in diesem Frequenzbereich im
Hinblick auf die Flankensteilheit daher nicht nétig. Von besonderem Interesse hingegen
ist der Bereich mittlerer Taktfrequenzen, bei denen bereits nennenswerte dynamische
Effekte auftreten. Als Kriterium fiir die Flankensteilheit wird dabei die dritte Harmo-
nische und insbesondere deren Phase herangezogen. Hohere Harmonische werden nicht
betrachtet, da diese ab mittleren Taktfrequenzen durch die Bandbreitenbegrenzung der
Schaltung stark geddmpft sind. Bei hohen Taktfrequenzen nahe der Grenzfrequenz wie-
derum haben die betrachteten Signale nur nennenswerte Beitrédge bei der Grundfrequenz.
Hier geht die Maximierung der Flankensteilheit unmittelbar mit der Maximierung der
Amplitude einher, sodass sich eine gesonderte Betrachtung der Flankensteilheit bei ho-
hen Taktfrequenzen eriibrigt.

In Abbildung 4.4 ist ein Beispiel fiir verschiedene Phasen @3 der dritten Harmonischen
der Funktion cos(27 fox t) + % cos(3 - 27 foc t + @3) gezeigt. Die Funktion entspricht dem
Abbruch der Fourier-Reihe eines Rechtecksignals nach der dritten Harmonischen, wobei
als zusétzlicher Freiheitsgrad die Phase der dritten Harmonischen variabel gewahlt wird.
Je nach Phase der dritten Harmonischen weist das Signal eine hohe Flankensteilheit
bei geringem Spitzenwert (180°), eine niedrige Flankensteilheit bei hohem Spitzenwert
(0°) oder eine asymmetrische Form auf. Dies kann in Abbildung 4.4 anhand der durch
die Schnittpunkte des Signals mit den +80 % Schwellwerten gelegten Geraden erkannt
werden, deren Steigung der mittleren Flankensteilheit des Signals entspricht. Die Aus-
gangsamplitude geméafl ihrer Definition als Beitrag bei der Grundfrequenz ist bei den
gewédhlten Beispielen jeweils gleich. In den meisten Anwendungen ist eine hohe Flan-
kensteilheit einem hohen Spitzenwert vorzuziehen, da eine hohe Flankensteilheit dafiir
sorgt, dass die nachfolgende Stufe schnell umgeschaltet wird, sodass der Giiltigkeitsbe-
reich des Taktsignals (Clock Phase Margin (CPM)) ldnger ist. Aus Abbildung 4.4 lasst
sich schlieflen, dass die hochste Flankensteilheit bei einer Phase der dritten Harmoni-
schen von 180° auftritt. Dies entspricht der gleichen Phase, die ein ideales Rechtecksignal
besitzt. Zu beachten ist dabei, dass in Abbildung 4.4 zur besseren Anschaulichkeit die
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Abbildung 4.4: Veranschaulichung des Einflusses der (effektiven) Phase ¢3 der 3. Harmoni-
schen auf Flankensteilheit und Spitzenwert eines beispielhaften Taktsignals.
Die gestrichelten horizontalen Linien stellen die 80 % Schwellwerte dar, iiber
deren Schnittpunkte mit dem Signal die Flankensteilheit definiert ist.

Phase bei der Grundfrequenz zu 0° gewéhlt ist, was im Allgemeinen jedoch nicht erfiillt
ist. Um unabhéngig von der Phase ¢ (fux) bei der Grundfrequenz fop zu sein, wird die
Phase ¢3( feix) bei der dritten Harmonischen um die Phase o1 korrigiert und als effektive
Phase der dritten Harmonischen

@3(fo) = @3(fax) — 31 (fex), (4.1)

definiert. Bei dieser und den folgenden Uberlegungen sollte beriicksichtigt werden, dass
die untersuchten Grofien wie Amplitude und Phase bei der Grundfrequenz bzw. der
dritten Harmonischen zwar abhéngig von der Taktfrequenz f. behandelt werden, dass
es sich hierbei jedoch nicht um einen Frequenzgang eines linearen Netzwerks handelt,
das mit einem monofrequenten Signal angeregt wird. Bei jeder der untersuchten Takt-
frequenzen f.i existiert ein vollstdndiges Spektrum iiber der Frequenz f, wovon jeweils
Beitrage bei Harmonischen n der gewédhlten Taktfrequenz f. betrachtet werden. Die
effektive Phase der dritten Harmonischen geméfl Gleichung 4.1 ergibt sich folglich fiir
jede Taktfrequenz f. aus den Beitrdgen bei der Grundfrequenz f. und bei der drit-
ten Harmonischen 3 f.. Zu beachten ist, dass die zu einer Taktfrequenz f. gehdrende
Phase @3(fak) der dritten Harmonischen 3 fgi sich aufgrund von Grofsignaleffekten
von der zu der dreifachen Taktfrequenz gehorende Phase ¢1(3 fo) bei der zugehorigen
Grundfrequenz 3 f.x unterscheiden kann.
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Die effektive Phase der dritten Harmonischen ist ein Kriterium bei der Optimierung der
Flankensteilheit. Optimalerweise sollte die effektive Phase der dritten Harmonischen fiir
eine hohe Flankensteilheit 180° betragen, wie in Abbildung 4.4 veranschaulicht. Neben
der Phase hat auch die Amplitude bei der dritten Harmonischen einen entscheidenden
Einfluss. Im Grenzfall einer Amplitude von null liegt keine dritte Harmonische vor und
die Flankensteilheit ist aufgrund des dann ndherungsweise sinusférmigen Taktsignals ge-
ring. Folglich lédsst sich vermuten, dass eine Erhohung der Amplitude bei der dritten
Harmonischen zu einer Verbesserung der Flankensteilheit fiihrt. Eine Erhéhung der Am-
plitude der dritten Harmonischen verringert jedoch die Signalamplitude in der Mitte
zwischen zwei Nulldurchgéngen (siehe Abbildung 4.4 unten links). Dies ist tolerabel, so-
lange die Signalamplitude ausreicht, um die mit dem Taktsignal angesteuerte Folge-Stufe
durchzuschalten. Eine Vergroflerung der Amplitude der dritten Harmonischen {iber die-
sen Punkt hinaus sollte vermieden werden. Der beschriebene Einfluss der Amplitude der
dritten Harmonischen auf Flankensteilheit und Signalverlauf gilt nur unter der Bedin-
gung, dass die effektive Phase der dritten Harmonischen nahe ihres Optimums von 180°
liegt. Andernfalls fiihrt eine Erhohung der Amplitude der dritten Harmonische zu einer
Verschlechterung der Flankensteilheit oder zu einer asymmetrischen Signalform (siehe
Abbildung 4.4). Da es dies zu vermeiden gilt, wird die effektive Phase der dritten Harmo-
nischen im Folgenden als das primére Kriterium zur Optimierung der Flankensteilheit
herangezogen und die Amplitude bei der dritten Harmonischen als sekundér erachtet,
solange gewéhrleistet ist, dass es zu keinem zu starken KEinbruch der Signalamplitude
in der Mitte zwischen zwei Nulldurchgingen kommt. Der Idealwert von 180° fiir die
effektive Phase der dritten Harmonischen bezieht sich dabei auf das an der Last der
betrachteten Stufe auftretende Taktsignal. Bei den Optimierungsiiberlegungen in Ab-
schnitt 4.2 wird hingegen der Ausgangsstrom direkt am SS betrachtet. In den meisten
Anwendungen folgen zwischen SS und Last weitere Stufen, beispielsweise BS, TIS, eine
Abschlussimpedanz oder eine Bonddraht-Schnittstelle. Diese Stufen weisen insbesondere
im Bereich hoher Taktfrequenzen héiufig eine Tiefpasscharakteristik auf [42], was sich auf
die effektive Phase der dritten Harmonischen @3 auswirkt.

Die effektive Phase geméfi Gleichung 4.1 kann nicht nur fiir Signale an Schnittstel-
len definiert werden, sondern auch fiir Wirkungsfunktionen im Sinne der Differenz der
effektiven Phasen zwischen Ursache und Wirkung. Auf diese Weise ergibt sich die ef-
fektive Phase der dritten Harmonischen an der betrachteten Last aus der Addition der
effektiven Phase der dritten Harmonischen am Ausgang des SS und jener der zwischen
Ausgang des SS und Last befindlichen Ubertragungsfunktionen. In Abbildung 4.5 ist
die effektive Phase der dritten Harmonischen einer solchen Ubertragungsfunktion ex-
emplarisch anhand eines Tiefpassfilters erster Ordnung gezeigt. Die absolute Phase des
Tiefpassfilters ist im gesamten Frequenzbereich kleiner oder gleich null. Gleichung 4.1
ist in Abbildung 4.5 (rechts) am Beispiel einer Taktfrequenz von f, = 100 GHz grafisch
ausgewertet, indem der Term 3 ; mithilfe der gestrichelt dargestellten linearen Extra-
polation der Phase ¢ bei der Grundfrequenz bestimmt wird. Die Differenz zwischen (3
und der Extrapolation entspricht der effektiven Phase der dritten Harmonischen ¢3. Im
Beispiel zeigt sich, dass @3 positiv ist und somit eine Vergréflerung der effektive Phase



4.1 Definition der betrachteten Grofien 45

-50°

-100°

Phase

-150°

-200°
10°* 10 10° 10° 0 100 200 300 400
Frequenz logarithmisch / GHz Frequenz linear / GHz

Abbildung 4.5: Logarithmische und lineare Darstellung des Phasengangs eines beispielhaften
Tiefpassfilters erster Ordnung mit einer Grenzfrequenz von 50 GHz.

der dritten Harmonischen vom Ausgang des SS zur Last hin bewirkt. Allgemein lésst sich
zeigen, dass stark gedampfte Tiefpassfilter erster und zweiter Ordnung, wie sie hdufig in
(parasitidren) Lastnetzwerken auftreten, stets eine positive Verschiebung der effektiven
Phase der dritten Harmonischen bewirken. Die Verschiebung nimmt dabei mit steigender
Taktfrequenz zu. Die zugehorige Herleitung findet sich zusammen mit einem Kriterium
fiir die dafiir notwendige Dampfung des Tiefpassfilters in Anhang B.1. Um am Ausgang
des Tiefpassfilters eine hohe Flankensteilheit zu erzielen, ist es hilfreich, wenn die ef-
fektive Phase der dritten Harmonischen am Ausgang des SS das zugehorige Verhalten
des Tiefpassfilters kompensiert. Folglich sollte die effektive Phase der dritten Harmoni-
schen am Ausgang des SS iiber der Taktfrequenz sinken, um die zunehmende positive
Verschiebung der effektiven Phase der dritten Harmonischen durch das Tiefpassfilters
auszugleichen. Eine vom Grundgedanken her vergleichbare Herangehensweise, nach der
sich die Phasengénge kaskadierter Stufen kompensieren sollen, findet sich bereits in [20].
Dort werden im Gegensatz zur vorliegenden Arbeit jedoch ausschliefllich Kleinsignal-
Betrachtungen durchgefiihrt und nicht die effektive Phase der dritten Harmonischen,
sondern die absolute Phase betrachtet. Das dynamische, nichtlineare Verhalten von SSs
kann dadurch nicht abgebildet werden.

Die Definition der in diesem Abschnitt eingefiihrten Groflien Ausgangsamplitude, Grenz-
frequenz und Flankensteilheit mit den darauf aufbauenden Kriterien zu deren Maximie-
rung bildet die Grundlage fiir die im Folgenden vorgestellten Analysen und Schlussfol-
gerungen zur Optimierung von mit Taktsignalen angesteuerten SSs. In Abschnitt 4.3
werden die Auswirkungen der getroffenen Schlussfolgerungen auf die Schnittstellen des
SS sowie Abwigungsiiberlegungen mit dem Energiebedarf der Schaltung betrachtet.
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4.2 Analyse des Ausgangsstroms sinusformig angesteuerter
Stromschalter

Das in Abschnitt 3.3 vorgestellte einfache Modell von mit Taktsignalen angesteuerten SSs
erlaubt es, das Grofisignal-Verhalten des Ausgangsstroms in Abhéngigkeit der Taktfre-
quenz inklusive des dynamischen Uberhéhungseffekts analytisch zu beschreiben. Entspre-
chend des Modellaufbaus werden im Folgenden zunéchst der Gegentakt-Transferstrom
ip analysiert und Methoden zur Optimierung von dessen Amplitude, Grenzfrequenz
und Flankensteilheit vorgeschlagen. Im Anschluss werden die Modellgleichungen fiir die
Beriicksichtigung des gesamten Gegentakt-Ausgangsstroms i, angepasst, welcher sich
gemafl Gleichung 3.18 linear aus dem Gegentakt-Transferstrom i} ergibt. Die Ergeb-
nisse beispielhafter Vergleichssimulationen der mit dem vorgestellten Modell erhaltenen
analytischen Ergebnisse mit Schaltungssimulationen basierend auf einem HICUM-Tran-
sistormodell werden in Abschnitt 4.2.5 vorgestellt und demonstrieren eine gute Uberein-
stimmung fiir typische Parameterwerte.

Fiir die Analyse und Maximierung von Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit
des Gegentakt-Transferstroms i} eines mit einem Taktsignal angesteuerten SS werden
die Fourier-Komponenten "I} bei Harmonischen n der Taktfrequenz f.x herangezogen.
Aus deren Beitragen bei der Grundfrequenz (n = 1) und der dritten Harmonischen
(n = 3) konnen gemif der Definitionen in Abschnitt 4.1 unmittelbar Riickschliisse auf
die zu optimierenden Grofien gezogen werden. Geméf} des in Abbildung 3.4 gezeigten ESB
eines SS und den dort aufgestellten Gleichungen setzen sich die Frequenzkomponenten
des Gegentakt-Transferstroms

"y =" AT ”IT*’B + ”IT*,C (3.23)

aus der Uberlagerung dreier Anteile zusammen, die in Gleichung 3.24 bis Gleichung 3.26
definiert sind. Grafisch kann die Uberlagerung als eine Vektorsumme dargestellt wer-
den, wie in Abbildung 4.6 beispielhaft veranschaulicht. Betrag und Phase der gesamten
Summe "I} héngen folglich von den Betrégen und Phasen der einzelnen Anteile ab.
Wie im Folgenden gezeigt wird, resultiert der Anteil ”Ii A aus der statischen Kennlinie
des SS, der Anteil "I p ist ursichlich fiir den dynamischen Uberhohungseffekt und der
Anteil ”Iic bildet dynamische Effekte bei Vorliegen eines Gleichtakt-Eingangssignals
des SS ab. Der Gesamtvektor "I wird in den folgenden Abschnitten Schritt fiir Schritt
durch sukzessives Hinzunehmen der einzelnen Anteile aus Gleichung 3.23 gebildet, wobei
mit dem vom Betrag her gréfiten Anteil begonnen wird. In jedem Schritt werden dabei
Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit optimiert. Die zu den jeweiligen An-
teilen gehorenden Gleichungen 3.24, 3.25 und 3.26 gelten fiir beliebige Eingangssignale
des betrachteten SS. Thre Auswertung ist im Allgemeinen jedoch nur numerisch mog-
lich, was einen Einblick in die zugrunde liegenden Zusammenhange erschwert. In vielen
Anwendungen dominiert allerdings insbesondere bei hoheren Taktfrequenzen nahe der
Technologiegrenze der Beitrag bei der Grundfrequenz des Gegentakt-Eingangssignals u
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Abbildung 4.6: Veranschaulichung von Gleichung 3.23 als Vektorsumme.

die Beitrdge bei den Harmonischen. In diesem Fall kann das Gegentakt-FEingangssignal
als in erster Nédherung sinusférmig modelliert werden. Ohne Einschréinkung der Allge-
meingiiltigkeit wird hierfiir die Phase des Gegentakt-FEingangssignals zu null gewahlt,
sodass gilt

u; = U cos (27 fenc t) , (4.2)

wobei ﬁg die Gegentakt-Eingangsamplitude bezeichnet, welche im Allgemeinen von der
Taktfrequenz f.x abhingen kann. Mit dem so gewéhlten Gegentakt-Eingangssignal ver-
einfachen sich die zugrunde liegenden Modellgleichungen deutlich und erlauben die im
Folgenden vorgestellten analytischen Betrachtungen und Schlussfolgerungen zur Dimen-
sionierung. Abweichungen des Gegentakt-Eingangssignals von der angenommenen Sinus-
form fithren zwangsldufig zu Abweichungen von den vorgestellten Ergebnissen. Hierbei
handelt es sich um Effekte hoherer Ordnung, welche gemafl des in Kapitel 1 motivier-
ten erkenntnisorientierten Optimierungsansatzes im Rahmen dieser Arbeit nicht ndher
betrachtet werden, um das Verstdndnis der priméren Effekte nicht zu erschweren.

4.2.1 Analyse des statischen Anteils des Gegentakt-Transferstroms
Der Anteil
nr— 1 n
TA = 510 T (3.24)

ist proportional zum Betriebsstrom Iy des betrachteten SS und héngt iber den Fou-
rier-Koeffizienten ™7 nach Gleichung 3.19 vom Gegentakt-Eingangssignal v, und der
Temperaturspannung U, nicht jedoch von den Transistor-Kapazititen ab. Zwar ist das
Gegentakt-Eingangssignal u, im Allgemeinen in Amplitude und Signalform von der
Taktfrequenz f. abhéngig, was sich auch auf den Fourier-Koeffizienten ™7 und damit
auf den Anteil "IT_7 A auswirkt. Hierbei handelt es sich jedoch nicht um eine durch den

SS selbst bedingte Frequenzabhéngigkeit. Im Gegenteil zeigt ”Ii A bei einem iiber der
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Abbildung 4.7: Berechneter Verlauf der Koeffizienten 7 und 37 nach Gleichung 3.19 mit
Gleichung 4.2. Die Koeffizienten sind fi'ni eine bessere Vergleichbarkeit auf ihren
jeweiligen Endwert (2 bzw. —3%) fiir U — 0o normiert.

Taktfrequenz in Form und Amplitude konstanten Gegentakt-Eingangssignal keinerlei
Frequenzabhéngigkeit, weshalb er als statischer Anteil interpretiert werden kann. Die
Interpretation wird dadurch gestiitzt, dass die iibrigen beiden Anteile ”IiB und ”Iic
gemaf Gleichung 3.25 und Gleichung 3.26 zu null werden, falls die Taktfrequenz foy
gegen null geht, sodass der gesamte Gegentakt-Transferstrom "/ in diesem Fall dem
statischen Anteil ™ T4 entspricht. Der Anteil " T, ist unabhéangig vom Gleichtakt-Ein-
gangssignal vy und mit dem in Gleichung 4.2 gewiihlten Gegentakt-Eingangssignal u,
rein reell. Betrachtungen des statischen Verhaltens von SSs finden sich auf verschiedene
Arten in der Literatur [15, 48, 60] und sind abgesehen von gegebenenfalls zusétzlich be-
riicksichtigten Effekten (z.B. Bahnwiderstéinde der Transistoren) zu den im Folgenden

aus dem Anteil "I} , abgeleiteten Schlussfolgerungen konsistent.

Zur Beurteilung des Beitrags von "I} , zur Ausgangsamplitude des SS ist geméfl der

Definition in Abschnitt 4.1 die Komponente 'I7 . bei der Grundfrequenz (n = 1) ent-
scheidend. Um die Ausgangsamplitude zu erhéher{, kann zum einen geméaf Gleichung 3.24
der als Proportionalitdtskonstante fungierende Betriebsstrom Iy vergrofiert werden. Zum
anderen kann der Koeffizient 17" maximiert werden, welcher mit dem sinusférmigen Ge-
gentakt-Eingangssignal aus Gleichung 4.2 nur von der auf die Temperaturspannung U
bezogenen Gegentakt-Eingangsamplitude (,79_ abhéngt. Die zugehorige Kennlinie in Ab-
bildung 4.7 zeigt ein streng monotones Verhalten, welches mit zunehmender Gegentakt-
Eingangsamplitude in eine Begrenzung geht. Fir eine moglichst groie Ausgangsampli-
tude des SS sollte die Gegentakt-Eingangsamplitude daher so grofl gewéhlt werden, dass
der Bereich der Begrenzung erreicht wird. Zu beachten ist, dass die in Abbildung 4.7
zum Vergleich gezeigte statische tanh-Kennlinie bereits bei niedrigeren Eingangsspan-
nungen ihre Begrenzung erreicht. Dies liegt daran, dass zur Bestimmung von '7 ein
sinusformiges Eingangssignal geméafl Gleichung 4.2 angenommen wird, welches seinen
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Maximalwert jeweils nur kurzzeitig annimmt und die restliche Zeit darunter liegt, so-
dass es nicht ausreicht, wenn nur der Maximalwert des Signals den begrenzenden Bereich
der tanh-Kennlinie erreicht. In der Literatur wird zur Dimensionierung der Gegentakt-
Fingangsamplitude von SSs {iblicherweise die tanh-Kennlinie herangezogen und mit dem
aus Erfahrung resultierenden Hinweis versehen, dass die Gegentakt-Eingangsamplitude
ein Vielfaches der Temperaturspannung Ut aufweisen sollte, um eine gewisse Reserve
einzuplanen [15, 60]. Wird stattdessen wie hier vorgeschlagen die Kennlinie des Koeffizi-
enten 7 herangezogen, kann die benétigte Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ direkt aus
Abbildung 4.7 abgelesen und auf das Einplanen einer Reserve verzichtet werden. Nichts-
destoweniger wird auch in dieser Arbeit empfohlen, eine hohere Gegentakt-Eingangsam-
plitude als zur Erreichung des begrenzenden Bereichs von 17 notwendig zu wéhlen. Dies
jedoch nicht wegen des statischen Anteils 1157 A sondern wegen des in Abschnitt 4.2.2

betrachteten Anteils 1IT g, der den dynamischen Uberhohungseffekt bedingt.

Die Grenzfrequenz des statischen Anteils "I , ist wie die Ausgangsamplitude iiber die
Komponente bei der Grundfrequenz (n = 1)7 definiert. Die zugehorige Gleichung 3.24
selbst zeigt keine Abhéngigkeit von der Taktfrequenz, allerdings kann die begrenzende
Kennlinie von 7 genutzt werden, um eine Abhingigkeit der Gegentakt-Eingangsam-
plitude Ug von der Taktfrequenz abzuschwéchen. Dieses fiir begrenzende Verstérker
bekannte Verhalten [15] ist in Abbildung 4.8 grafisch veranschaulicht. Die Gegentakt-
Eingangsamplitude zeigt im gewédhlten Beispiel einen Abfall {iber der Taktfrequenz mit
einer Grenzfrequenz von f3qpe. Durch Wahl einer Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ ,
welche deutlich im begrenzenden Bereich der 7 -Funktion liegt, verringert sich die Aus-
gangsamplitude des SS iiber der Taktfrequenz erst signifikant, wenn die Gegentakt-Ein-
gangsamplitude so weit abgefallen ist, dass der begrenzende Bereich von 17 verlassen
wird. Auf diese Weise wird ein Abfall der Gegentakt-Eingangsamplitude iiber der Takt-
frequenz teilweise kompensiert und das Ausgangssignal zeigt eine Grenzfrequenz f3qp a,
welche hoher als die des Eingangssignals ist.

Zur Analyse der Flankensteilheit des statischen Anteils "Ii A Wird geméafl Abschnitt 4.1
die Komponente 3[{, A bei der dritten Harmonischen (n = 3) der Taktfrequenz fo be-

trachtet. Da sowohl 1[{, A als auch 3]{, A rein reell (mit umgekehrtem Vorzeichen) sind,
ist die fiir die Flankensteilheit primér entscheidende effektive Phase der dritten Harmoni-
schen von "I , stets 180° und liegt damit gemé&f Abschnitt 4.1 bei ihrem Idealwert. Als
sekundires Kriterium zur Beurteilung der Flankensteilheit dient die Amplitude bei der
dritten Harmonischen. Der hierfiir verantwortliche Koeffizient 37 ist in Abbildung 4.7
aufgetragen und zeigt wie 7T ein von der Gegentakt-Eingangsamplitude Ug abhéngiges
begrenzendes Verhalten, wobei die Begrenzung erst bei deutlich héheren Gegentakt-Ein-
gangsamplituden Ug als bei T einsetzt. Durch die Begrenzung kann die Amplitude der
dritten Harmonischen nicht grofler als bei einem idealen Rechtecksignal werden, sodass
keine Mafinahmen zur Verhinderung einer Signaldegradation durch eine zu starke dritte
Harmonische (vgl. Abschnitt 4.1) notig sind. Folglich ist im Hinblick auf den statischen
Anteil ”Ii A eine hohe Eingangsamplitude Ug nicht nur fiir eine hohe Ausgangsamplitu-
de, sondern auch fiir eine hohe Grenzfrequenz und eine hohe Flankensteilheit hilfreich.
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Abbildung 4.8: Veranschaulichung der Erhéhung der 3-dB-Grenzfrequenz eines Taktsignals
durch Ausnutzung der limitierenden statischen Kennlinie 7 eines SS.

4.2.2 Analyse des den dynamischen Uberhohungseffekt bedingenden Anteils
des Gegentakt-Transferstroms

Der Anteil "I 1 p ist ursichlich flir den in dieser Arbeit analysierten und der in ihrem Zuge
entstandenen Veréffentlichung [33] anschaulich erklirten dynamischen Uberhéhungsef-
fekt. Mit dem monofrequenten Gegentakt-Eingangssignal aus Gleichung 4.2 und den
Néherungen der Koeffizienten ™7 fiir kleine und grofie Gegentakt-Eingangsamplituden
Ue_ aus Gleichung 3.20 und Gleichung 3.21 vereinfacht sich die zugehorige Komponente
bei der Grundfrequenz (n = 1) geméafl der Herleitung in Anhang B.2.1 zu

fiir U7 < Ur,

A 2 .
1 (U;) AT TG for +

_ T~ 4 Uifp (47Tch1k)2+1
Uip~ 5 Ue Ck fen ‘ (4.3)
21 7¢ fox +J . P
firU; > U
1,7 (47 70 for) 7 + 1 e T
mit der modifizierten Transitzeit
CgU
o = EIO T4 (3.14)

Zu beachten ist hierbei, dass der Nennerterm in Gleichung 4.3 im Falle U, > Ur eine
Polynomapproximation an eine nichtlineare Funktion enthélt (siche Anhang B.2.1) und
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Abbildung 4.9: Lagebereiche der Summenzeiger "I in der komplexen Ebene fir "Iic =0.

daher der Vorfaktor 1,7 sowie der Exponent 1,7 keine unmittelbaren physikalischen Hin-
tergriinde haben. Die auftretenden Einflussfaktoren und deren Kombination (z. B. 7¢ fox
als Produkt) folgen dagegen aus dem zugrunde liegenden ESB und sind dementsprechend
physikalisch motiviert.

Aufgrund der quadratischen Abhéngigkeit vom Quotienten [7; /Ur in Gleichung 4.3
und der ansonsten vergleichbaren Struktur der Terme ist der Anteil 1IT_ g fiir kleine

Gegentakt-Eingangsamplituden ﬁe_ <& Ut deutlich kleiner als fiir grofle Gegentakt-Ein-
gangsamplituden Ug > Ur. Zusammen mit dem Ergebnis der nachfolgenden Modell-
auswertungen und Simulationen fiir typische Parameterkombinationen, wonach |1I§7B|
in der Groflenordnung von 10 %-20 % von |1.Ti Al liegt, ist der Beitrag von |1IiB| an der
gesamten Vektorsumme \115 | fiir den Fall kleiner Gegentakt-Eingangsamplituden ver-
nachléssigbar. Es wird daher im Folgenden ausschlieflich der Fall ﬁe_ > Ut betrachtet.
Aus Gleichung 4.3 folgt unmittelbar, dass der zu ILE p gehorige Zeiger einen positiven
Real- und einen positiven Imaginérteil hat und somit im ersten Quadranten der kom-
plexen Ebene liegt. In Abbildung 4.9a ist die zugehorige Vektorsumme fiir das zunéchst
betrachtete Szenario 1IT = 0 skizziert. Da der zum statischen Anteil IT A gehorende
Zeiger auf der positiven reellen Achse liegt, erglbt sich ein potenzieller, in der Abbildung
schattiert dargestellter Bereich fiir den Zeiger [T des gesamten Transferstroms. Der
Anteil 1]{ p fithrt somit zu einer Vergroferung der Lange des Zeigers 1[{ des gesamten
Transferstroms und damit zu einer Vergroflerung der Ausgangsamplitude des SS.

Geméf Gleichung 4.3 ist der Beitrag 1[{ p direkt proportional zur Gegentakt-Eingangs-

amplitude U . , sodass durch eine VergroBerung derselben die Ausgangsamplitude des SS
vergroflert wird. Der Anteil 1IT g hangt daneben von der Taktfrequenz f., der gesamten
am gemeinsamen Emitterknoten der SS-Transistoren wirkenden Kapazitdt Cg und der
modifizierten Transitzeit 7¢ ab. Sowohl Cg als auch 7¢ treten dabei jeweils stets im Pro-
dukt mit fox auf, sodass eine Anderung der Taktfrequenz f.i durch eine entsprechende
inverse Anderung von Cg und 7¢ kompensiert werden kann. Im Falle der modifizierten
Transitzeit 7¢ gestaltet sich dies jedoch schwierig, da diese fiir typische Parameterwerte
der Schaltung (z.B. jenen aus Tabelle 4.1) von der durch die Transistortechnologie be-
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stimmten Transitzeit 7 dominiert wird. Aus Gleichung 4.3 kann unmittelbar abgelesen
werden, dass der Anteil IIiB zu null wird, falls die Taktfrequenz f. oder die Kapazitit
Cg gegen null gehen. Es lédsst sich zeigen (siche Anhang B.2.2), dass die Ausgangsam-
plitude |1LE | des SS monoton mit der Taktfrequenz fe und der Kapazitiat Cg steigt.
Hierbei handelt es sich um eine von zwei Wirkmechanismen des dynamischer Uber-
hohungseffekts. Fiir einen ausgeprigten dynamischen Uberhéhungseffekt sollte folglich
die Kapazitdt Cg grofl sein. Dadurch, dass die Kapazitdten am gemeinsamen Emitter-
knoten des SS geméifl des ESB nach Abbildung 3.4 ausschlieBlich in ihrer Gesamtheit
Cg = Cij + 2Cggp in Gleichung 4.3 eingehen, besteht bei der Dimensionierung der
Schaltung ein Freiheitsgrad bei der Wahl von Cjy und Cggg. Dieser Freiheitsgrad wird
durch Anforderungen an die Gleichtaktunterdriickung sowie die Eingangsimpedanz des
SS eingeschréinkt. Hierauf wird nachfolgend sowie in Abschnitt 4.3 nidher eingegangen.

In Abbildung 4.10 sind beispielhaft die mit dem Modell berechnete statische Transfer-
strom-Amplitude |1If | eines SS ohne dynamischen Uberhéhungseffekt und die gesam-

te Transferstrom-Amplitude |'I}| mit dynamischem Uberhshungseffekt (fiir 'Iy o = 0)

bei variierten Parametern ﬁg , fee und Cg aufgetragen. Zur Berechnung werden Glei-
chung 3.24 und Gleichung 4.3 herangezogen. Es zeigt sich jeweils die monotone Ab-
hingigkeit von den Parametern. Der dynamische Uberhéhungseffekt fiihrt bei typischen
Parameterwerten zu einer Erhohung der Transferstrom-Amplitude von 1dB bis 2dB
gegeniiber der statischen Transferstrom-Amplitude |1IrE A|- Dies mag wenig erscheinen,
jedoch kann dadurch eine Erhohung der Grenzfrequenz von in etwa 10 % bis 20% er-
reicht werden, was insbesondere bei den in dieser Arbeit betrachteten Schaltungen an
der Geschwindigkeitsgrenze der Technologie signifikant ist. Besonders hilfreich zeigt sich
in diesem Zusammenhang die Tatsache, dass der dynamische Uberhéhungseffekt mit der
Taktfrequenz zunimmt.

Die Variation der Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ in Abbildung 4.10a zeigt, dass der
dynamische Uberhdhungseffekt erst bei Gegentakt-Eingangsamplituden U signifikant
in Erscheinung tritt, bei denen die statische Transferstrom-Amplitude |'I} 4| bereits in

ihrer Begrenzung ist. Wahrend im Beispiel der Verlauf des statischen Anteils |1If Al ab

einer Gegentakt-Eingangsamplitude von Ue_ ~ 100 mV konstant ist, steigt der Gesamt-
verlauf der Transferstrom-Amplitude \IIT_ | stetig weiter an. Dieses Verhalten hat zwei
Konsequenzen. Als erste Konsequenz bedeutet es, dass entgegen der haufig anzutreffen-
den Ansicht, dass die Kennlinie eines SS eine Begrenzung aufweist [21, 60], beim dynami-
schem Betrieb des SS faktisch kein begrenzendes Verhalten der Kennlinie auftritt. Zwar
geht die statische Kennlinie in eine Begrenzung, die dynamische Kennlinie steigt jedoch
auch dariiber hinaus mit steigender Gegentakt-Eingangsamplitude weiter an, wenn auch
mit geringerer Steigung. Dies ist wichtig zu wissen, wenn der SS beispielsweise eingesetzt
werden soll, um ein Eingangssignal ab bestimmten Eingangspegeln abzuschneiden, um
damit dem Eingangssignal iiberlagerte Storungen herauszufiltern. Aufgrund des dynami-
schen Uberhéhungseffekts wird es dennoch zu einer Ubertragung der Stérungen kommen,
wenn auch in abgeschwéchter Form.
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(c) Mit Parametersatz 6 aus Tabelle 4.1 und variierter Kapazitiat Cg = Cio + 2 Cig;.

Abbildung 4.10: Numerische Auswertung der Betrdge von Gleichung 3.23 und Vergleich mit
Schaltungssimulationen mit dem Transistor-ESB aus Abbildung 3.1. Die Re-
ferenz fiir die Betragsgénge liegt jeweils auf dem Endwert von |lli NE
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Als zweite Konsequenz folgt, dass die Auswirkung des dynamischen Uberhéhungseffekts
iiber die Gegentakt-Eingangsamplitude eingestellt werden kann, ohne den statischen
Anteil IIT_7 A Zu beeinflussen, da dieser bereits in seinem Bereich der Séittigung ist, wenn
der dynamische Uberhohungseffekt nennenswert einsetzt. Dies ist in der Praxis sehr
hilfreich, da so die Stirke des dynamischen Uberhohungseffekts wihrend des Betriebs der
Schaltung durch Anpassung der Gegentakt-Eingangsamplitude des SS justiert werden
kann.

In Abbildung 4.10 ist neben der Auswertung der vorgestellten Modellgleichungen das
Ergebnis von Schaltungssimulationen gezeigt. Hierfiir wird das in Kapitel 3 eingefiihr-
te Transistor-ESB verwendet, das auch dem analytischen Modell zugrunde liegt. Der
transient simulierte Gegentakt-Transferstrom wird fiir die Auswertung mithilfe einer
FFT in seine Frequenz-Komponenten "I zerlegt. Es zeigt sich fiir den betrachteten
Bereich typischer Schaltungsparameter eine gute Ubereinstimmung zwischen Rechnung
und Simulation, was bestétigt, dass die im Zuge der Herleitung der Modellgleichungen
aus dem ESB getroffenen Néherungen fiir realistische Schaltungsparameter giiltig sind.
Lediglich fiir hohe Kapazititen Cg kommt es zu leichten Abweichungen, was eine Be-
grenzung der Modellgiltigkeit auf die gewédhlten typischen Parameterbereiche aufzeigt.
Ein Vergleich der Ergebnisse mit Simulationen mit einem HICUM-Transistormodell sind
in Abschnitt 4.2.5 zu finden.

Fiir die Flankensteilheit des Gegentakt-Transferstroms ist nach den Uberlegungen aus
Abschnitt 4.1 in erster Linie die effektive Phase der dritten Harmonischen entscheidend,
welche sich geméafl Gleichung 4.1 aus den Phasen bei der Grundfrequenz und der dritten
Harmonischen des Taktsignals ergibt. Idealerweise sollte die effektive Phase der dritten
Harmonischen fiir niedrige Taktfrequenzen bei 180° liegen und mit steigender Taktfre-
quenz sinken, um die tiber der Taktfrequenz steigende effektive Phasenverschiebung der
dritten Harmonischen eines Tiefpassverhaltens der Ubertragungsfunktion zwischen SS
und Last zu kompensieren. Mit Gleichung 4.3 ldsst sich zeigen (siehe Anhang B.2.3),
dass die Phase 1 des Gegentakt-Transferstroms bei der Grundfrequenz mit steigender
Taktfrequenz monoton steigt und somit iiber das negative Vorzeichen in Gleichung 4.1
zu dem gewlinschten Absinken der effektiven Phase der dritten Harmonischen iiber der
Taktfrequenz beitragt, solange die Bedingung

¢ fax S 0,07 (4.4)

erfillt ist. Mit typischen Schaltungsparametern bei der verwendeten Transistortechnolo-
gie ist dies bis zu Taktfrequenzen f. von in etwa 150 GHz erfiillt, was deutlich oberhalb
des in dieser Arbeit bendtigten und mit der verfiigharen Transistortechnologie erziel-
baren Frequenzbereichs liegt. Bei schnelleren Transistortechnologien ist aufgrund der
geringeren Transitzeit 77 davon auszugehen, dass auch die modifizierte Transitzeit ¢
(vgl. Gleichung 3.14) geringer ist und somit die Taktfrequenz f i, ab welcher die Bedin-
gung aus Gleichung 4.4 erfiillt ist, steigt. Folglich kann die Bedingung bei realistischen
Anwendungen als stets erfiillt angesehen werden.
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Mit denselben Naherungen, die zur Herleitung von Gleichung 4.3 fithren, lasst sich wie
in Anhang B.2.4 gezeigt fiir den Anteil 311:,B des dynamischen Uberhohungseffekts bei

der dritten Harmonischen (n = 3) fir Gegentakt-Eingangsamplituden U,; > Ur die
Beziehung

(47 7 fo)? (67 7 for + )
((4m 10 fa)? +1) (8 (47 70 fa)? + 1)

14
SITg ~ — Us Cr fenx (4.5)

aufstellen. Der Anteil SIiB héngt von denselben Parametern ab wie 1IiB, ist ebenso

wie dieser proportional zur Gegentakt-Eingangsamplitude Ug und liegt im ersten Qua-
dranten der komplexen Ebene. Er wirkt damit dem Realteil des statischen Anteils 3]{ A
entgegen, welcher auf der negativen reellen Achse liegt. Der sich in Summe ergebende pb-
tenzielle Wertebereich von 31, T ist fir 37 rc=0in Abbildung 4.9b schattiert angedeutet.

Da 3[{ g fiir foax = 0 gegen null strebt, folgt, dass die Phase der dritten Harmonischen
fiir niedrige Taktfrequenzen bei 180° startet und fiir héhere Taktfrequenzen stets kleiner
als 180°, aber grofler oder gleich null ist. Es ldsst sich zeigen (siehe Anhang B.2.5), dass
die Phase der dritten Harmonischen monoton mit der Taktfrequenz fey fallt, sofern die
Bedingung

Ue_ % g (UT + T C{i}) (4.6)
erfillt ist. Fir Beispielparametersatz 4 aus Tabelle 4.1 ist dies ab Ue_ Z 160 mV der Fall.
Da der dynamische Uberhéhungseffekt insgesamt und insbesondere die dritte Harmo-
nische des Gegentakt-Transferstroms erst bei hoheren Gegentakt-Eingangsamplituden
signifikant werden, kann die Bedingung aus Gleichung 4.6 als iiblicherweise erfiillt ange-
sehen werden. Dies muss jedoch im Einzelfall iiberpriift werden.

Die mit steigender Taktfrequenz fallende Phase 3 der dritten Harmonischen des Ge-
gentakt-Transferstroms und die steigende Phase 1 bei der Grundfrequenz fithren zu
einer fallenden effektiven Phase der dritten Harmonischen ¢3 des SS, wodurch ein Tief-
passverhalten der Phase der Ubertragungsfunktion zur Last wie gewiinscht ausgeglichen
werden kann. Dies ist neben der Erhéhung der Ausgangsamplitude der zweite wesentli-
che Wirkmechanismus des dynamischen Uberhohungseffekts. In Abbildung 4.11 ist das
zugehorige Verhalten an einem Simulationsbeispiel unter Verwendung des Transistor-
ESB aus Kapitel 3 als Transistor-Modell demonstriert.

In Abbildung 4.11a ist die Gesamtkapazitdt Cp am gemeinsamen Emitterknoten des SS
zu null gewihlt, sodass kein dynamischer Uberhohungseffekt auftritt. Der Transferstrom
ip zeigt einen nahezu ideal rechteckférmigen Signalverlauf. Aufgrund eines Tiefpassver-
haltens der Last, welche im Beispiel aus einem R-C-Glied besteht, hat die Ausgangs-
spannung u, einen sagezahnférmigen Verlauf mit einer geringen Flankensteilheit.

In Abbildung 4.11b sind als Anderung im Vergleich zu Abbildung 4.11a Kapazititen
Ck am gemeinsamen Emitterknoten des SS eingefithrt. Dadurch ergibt sich ein deut-
licher dynamischer Uberhhungseffekt des Transferstroms iy, der an der Uberhdhung
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(b) Mit Parametersatz 8 aus Tabelle 4.1 (mit dynamischem Uberhéhungseffekt, da Cg > 0).

Abbildung 4.11: Grof)signal-Simulation des Gegentakt-Transferstroms i, = %(iTl —i72) und
der Gegentakt-Ausgangsspannung u, = %(ual — Un2) zum Vergleich der Aus-
wirkung des dynamischen Uberhohungseffekts nach Tiefpassfilterung durch
ein R-C-Glied am Ausgang des SS. Gestrichelt eingezeichnet sind die jeweili-

gen Flanken nach der Definition der Flankensteilheit in Abschnitt 4.1.
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des Gegentakt-Transferstroms {iber den statischen Pegel hinaus zu Beginn jeder Takt-
flanke erkannt werden kann. Die aufgrund des dynamischen Uberhéhungseffekts iiber
der Taktfrequenz fallende effektive Phase der dritten Harmonischen kompensiert den
Anstieg durch das Lastnetzwerk, sodass die Ausgangsspannung u, eine sichtbar hohe-
re Flankensteilheit aufweist und eine symmetrischere Form besitzt als der Signalverlauf
ohne dynamischen Uberhohungseffekt in Abbildung 4.11a.

In Abbildung 4.12 sind die Phasen @1, 3 und die effektive Phase der dritten Har-
monischen g3 des Gegentakt-Transferstroms durch Auswertung der Modellgleichungen
3.24, 4.3 und 4.5 fiir verschiedene Beispielparametersitze iiber der Gegentakt-Eingangs-
amplitude (A]e_ , der Taktfrequenz f. und der Kapazitidt Cg aufgetragen. Die Beispiele
veranschaulichen die theoretisch hergeleiteten Zusammenhénge. So fillt erwartungsge-
méf die effektive Phase der dritten Harmonischen mit steigender Taktfrequenz f.. Da
feik in Gleichung 4.5 und Gleichung 4.3 stets im Produkt mit Cg oder der mit Cg ska-
lierten modifizierten Transitzeit 7¢ steht, zeigt sich auch mit steigender Kapazitit Cg
ein Abfall der effektiven Phase der dritten Harmonischen ¢s. Wegen des linearen Zu-
sammenhangs zwischen der Gegentakt-Eingangsamplitude (:fe_ und der beiden den dy-
namischen Uberhéhungseffekt beschreibenden Gleichungen 4.3 und 4.5 verstéirkt sich die
durch den dynamischen Uberhohungseffekt bedingte Verringerung der effektiven Phase
der dritten Harmonischen mit zunehmender Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ . Sowohl
die Dimensionierung mit einer groffen Kapazitit Cg als auch mit einer grofie Gegen-
takt-Eingangsamplitude O'e_ sind damit Mafinahmen fiir einen ausgepréigten dynami-
schen Uberhohungseffekt. Bei der Dimensionierung der Schaltung sollte darauf geachtet
werden, dass keine Uberkompensation der effektiven Phase der dritten Harmonischen
stattfindet. Optimalerweise sollte der Abfall iiber der Taktfrequenz lediglich den An-
stieg der Ubertragungsfunktion des Lastnetzwerks kompensieren, um so an der Last
eine iiber der Taktfrequenz in etwa konstante effektive Phase der dritten Harmonischen
von 180° zu erzielen. Haufig ist es jedoch beim Entwurf der Schaltung nicht vollsténdig
moglich, das Lastnetzwerk zu modellieren, z. B. weil es vom externen Aufbau abhangt.
Hier bietet die Abhéingigkeit des dynamischen Uberhohungseffekts von der Gegentakt-
Fingangsamplitude Ug die Moglichkeit, den Effekt noch im Betrieb nachzujustieren,
sodass Abweichungen von der verwendeten Modellierung korrigiert werden kénnen.

Die in Abbildung 4.12 gezeigten Vergleiche zwischen der Auswertung der analytischen
Modellgleichungen und Schaltungssimulationen unter Verwendung des den Modellglei-
chungen zugrunde liegenden Transistor-ESB aus Kapitel 3 offenbaren eine gute Uberein-
stimmung, aufer fiir Gegentakt-Eingangsamplituden l?e_ < 50mV, wo eine gravierende
Abweichung auftritt. Diese lédsst sich dadurch erkldren, dass die verwendeten Modell-
gleichungen auf der Annahme basieren, dass Ug > Ut ~ 30mV. Da der dynamische
Uberhohungseffekt fiir kleinere Gegentakt-Eingangsamplituden jedoch ohnehin keinen
signifikanten Einfluss auf den Transferstrom des SS hat, stellt die Ungiiltigkeit des vor-
gestellten Modells in diesem Bereich keine nennenswerte Einschrankung dar. Vergleiche
mit Simulationen mit einem HICUM-Transistormodell sind in Abschnitt 4.2.5 zu fin-
den.
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(c) Mit Parametersatz 6 aus Tabelle 4.1 und variierter Kapazitit Cg = Cio + 2 Cgg;.

Abbildung 4.12: Numerische Auswertung der (effektiven) Phase von Gleichung 3.23 und Ver-
gleich mit Schaltungssimulationen.
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Neben der effektiven Phase entscheidet geméfl Abschnitt 4.1 die Amplitude der dritten
Harmonischen tber die Flankensteilheit des Taktsignals. Die Amplitude sollte fiir eine
hohe Flankensteilheit moglichst grofl sein, sofern die effektive Phase der dritten Harmo-
nischen an der Last mithilfe der vorangehend vorgestellten Methoden auf den Idealwert
von 180° optimiert ist. Die in Abbildung 4.9b veranschaulichte Vektorsumme fiir die
dritte Harmonische des Gegentakt-Transferstroms macht jedoch deutlich, dass der po-
sitive Realteil von 311?73 dem negativen Realteil von 3[{} A entgegen wirkt und somit je
nach Imaginérteil von 3[{73 zu einem Amplitudenzeiger °I. 1 mit kiirzerer Lange als ohne
dynamischen Uberhdhungseffekt fiihren kann. Dieses Verhalten bestitigt sich in der Aus-
wertung der Modellgleichungen fir die Beispielsimulationen in Abbildung 4.10, wo die
Amplitude der dritten Harmonischen ]3IT_ | sowohl mit steigender Taktfrequenz f.y als
auch mit steigender Kapazitdt Cr abnimmt. Bei der Dimensionierung der Schaltung in
Bezug auf die Ausprigung des Anteils 31 1 ergibt sich folglich eine Abwagung zwischen
einer Optimierung der effektiven Phase der dritten Harmonischen auf 180° an der be-
trachteten Last des SS und einer Maximierung der Amplitude der dritten Harmonischen.
Es empfiehlt sich, die Dimensionierung mit Fokus auf der effektiven Phase durchzufiih-
ren, da eine von 180° abweichende Phasenlage zu einem asymmetrischen Signal oder gar
einer geringeren Flankensteilheit als ohne Beitrag bei der dritten Harmonischen fiihrt
(vgl. Abbildung 4.4) und eine grofie Amplitude der dritten Harmonischen in diesem Fall
sogar kontraproduktiv wére.

4.2.3 Analyse des durch ein Gleichtakt-Eingangssignal bedingten Anteils
des Gegentakt-Transferstroms

Der Anteil
= T m U S

"It ¢ =7 Cio fox Z S T—

m=—00

(3.26)

ist als einziger der drei Anteile des Gegentakt-Transferstroms "I in der Vektorsum-

me nach Gleichung 3.23 vom Gleichtakt-Eingangssignal ™U;t abhéngig. Ohne Gleich-
takt-Anteil des Eingangssignals verschwindet ”IT_7C und es gelten die zuvor getroffenen
Uberlegungen und Zusammenhénge fiir den Gegentakt-Transferstrom. Im Hinblick auf
Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit sind gemif8 der Uberlegungen in Ab-
schnitt 4.1 die Beitrdge von "I} fiir n = 1 und n = 3 von Bedeutung. Da "~"™T
in Gleichung 3.26 unter der Annahme eines Taktsignals ohne oder nur mit geringem
Tastgradfehler im Wesentlichen lediglich Anteile bei ungeraden (n — m) hat (vgl. Glei-
chung 3.21), tragen zu der Summe in Gleichung 3.26 fiir n = 1 und n = 3 im Wesentlichen
die Anteile bei geraden Harmonischen m des Gleichtakt-Eingangssignals ™U;" bei. Dabei
spielt auch ihre jeweilige Phasenlage eine Rolle fiir das Resultat der gesamten Summe.
Fiir ein beliebiges Gleichtakt-Fingangssignal lassen sich daher keine allgemeinen Aus-
sagen treffen, wie stark der Anteil "Iic den gesamten Gegentakt-Transferstrom "I
beeinflusst und ob er zu einer Erhéhung oder einer Verringerung von dessen Amplitude,
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Grenzfrequenz und Flankensteilheit fiihrt. Stammt das Gleichtakt-Eingangssignal von
einer externen Quelle (beispielsweise aufgrund einer single-ended Ansteuerung), verfiigt
es iiblicherweise im Wesentlichen iiber Beitrage bei ungeraden Harmonischen der Takt-
frequenz, sodass nach Gleichung 3.26 keine nennenswerte Beitrage von "Iic firn=1
bzw. n = 3 auftreten. Stammt das Gleichtakt-Eingangssignal des betrachteten SS hin-
gegen von einem vorgeschalteten SS, verfiigt es hauptséichlich iiber gerade Harmonische,
was potenziell zu einem nennenswerten Einfluss von "I T.C auf die betrachteten Grofien
Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit fithren kann. Es lisst sich jedoch zeigen
(siehe Anhang B.2.6), dass im Falle einer linearen, reellen Transimpedanz R, zwischen
dem Ausgang des vorgeschalteten SS und dem Eingang des betrachteten SS die Anteile
1[{’0 und SIiC im Vergleich zu jenen des dynamischen Uberhéhungseffekts (lliB und

3[{,8) vernachléssigbar sind, sofern gilt

Coo Ry < 1070 CEUe_ (4.7)

E,q Uea

Hierbei bezeichnen Cg die gesamte Kapazitdt am Emitterknoten des vorgeschalteten
SS und Ue_ q dessen Eingangsamplitude. Die iibrigen GroBen beziehen sich auf den be-
trachteten SS. Mit den Beispielwerten von Parametersatz 2 aus Tabelle 4.1 fiir den
betrachteten und den vorgeschalteten SS folgt, dass die Bedingung aus Gleichung 4.7 er-
fiillt ist, wenn Rq < 300 Q2. Angesichts typischer Lastwiderstdnde in der Gréenordnung
von 50 lasst sich diese Anforderung (knapp) erfiillen, sodass der Anteil ”Iic weit-
gehend vernachlassigbar ist und sich der Gegentakt-Transferstrom in erster Naherung
aus dem statischen Anteil nach Gleichung 3.24 und dem dynamischen Uberhéhungsef-
fekt durch den Anteil "I TB ergibt. Zu beachten ist jedoch, dass Gleichung 4.7 auf der
Annahme basiert, dass die Gruppenlaufzeit zwischen dem Ausgang des vorgeschalteten
SS und dem Eingang des betrachteten SS {iber der Frequenz konstant ist und sich ins-
besondere nicht fiir die Gegen- und Gleichtaktanteile unterscheidet. Im Allgemeinen ist
hingegen davon auszugehen, dass das Taktsignal auf dem Weg zwischen den beiden SSs
(iiber BS, TMLs, EFs, ...) unterschiedliche und zusétzlich frequenzabhingige Phasen-
verschiebungen im Gleich- und Gegentakt erfahrt. Dadurch &ndern sich die Phasenlagen
der einzelnen Summanden der Reihe in Gleichung 3.26, was sowohl zu einem vom Be-
trag her grofleren als auch einem kleineren Ergebnis als ohne Phasenverschiebung fithren
kann. Gleichung 4.7 ist daher als Faustformel zu verstehen, um abschitzen zu koénnen,
in welcher Groéflenordnung die Bauteilparameter liegen sollten, damit der Anteil IT C
typischerweise vernachlassigbar ist. Eine Simulation mit Modellierung der Schnittstellen
und realitdtsnahen Transistormodellen ist zur Verifikation jedoch zu empfehlen.

Zusatzlich zu einem von einer vorgeschalteten Stufe stammenden Gleichtakt-Eingangs-
signal des betrachteten SS kann es zum Entstehen weiterer Gleichtakt-Eingangssignale
aufgrund von Gegentakt-Gleichtakt-Konversionen [21] oder Signaleinkopplungen in die
Versorgungsspannungsverteilung [13] kommen. Letztere konnen auch von anderen als
der betrachteten Stufe stammen, wodurch sowohl die Amplitude als auch die Phasenlage
der Einkopplungen schwer vorherzusehen ist. Aus diesem Grund ist es bei der Dimen-
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sionierung der Schaltung hiufig ratsam, den Einfluss des Gleichtakt-Eingangssignals auf
Transferstrom-Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit des betrachteten SS mog-
lichst gering zu halten. Hierzu empfiehlt es sich, bei der Schaltungsdimensionierung und
dem Layout-Entwurf darauf zu achten, dass die Kapazitiat Cjyp am Emitterknoten des SS
gegen Masse so gering wie moglich ist. Da Gleichung 3.26 mit der Kapazitit Cjy skaliert,
reduziert sich durch diese Mafinahme der Anteil "I . Das Minimieren von Cjg ist zu-
dem vorteilhaft zur Gewéhrleistung der Stabilitét von den betrachteten SS ansteuernden
EFs [42] und zur Verringerung eines potenziellen Gleichanteils (siehe Kapitel 5).

Statt den Zusammenhang zwischen Gleichtakt-Eingangssignal und dem Transferstrom-
Anteil "I, C durch Minimierung von Cjg gering zu halten, kann dieser auch zur Erhéhung
von Amphtude Grenzfrequenz und Flankensteilheit ausgenutzt werden, indem gezielt
ein Gleichtakt-Fingangssignal mit geeignet gewahlter, gegebenenfalls einstellbarer Phase
bei einer geraden Harmonischen der Taktfrequenz am Eingang des betrachteten SS oder
dessen gemeinsamen Emitterknotens Ng (vgl. Abbildung 3.4) eingespeist wird.

Zusammengefasst ldsst sich durch Wahl eines groflen Betriebsstroms Iy und einer grofien
Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ der statische Anteil der Gegentakt-Transferstrom-
Amplitude eines SS maximieren und ein Abfall der Gegentakt-Eingangsamplitude iiber
der Frequenz teilweise kompensieren, sodass die Grenzfrequenz vergroflert wird.

Der durch den Anteil ”IiB bedingte dynamische Uberhéhungseffekt fithrt zu einer zu-
séitzlich grofferen Amplitude, einer hoheren Grenzfrequenz und einer besseren Flankens-
teilheit des Gegentakt-Transferstroms i des SS. Dimensionierungskriterien hierfiir sind
ebenfalls die Wahl einer hohen Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ sowie einer groflen Ka-
pazitdt Cg am gemeinsamen Emitterknoten der SS-Transistoren. Die Abhéngigkeit des
dynamischen Uberhohungseffekts von der Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ erweist sich
in der Praxis als niitzlich, da der Effekt auf diese Weise im Betrieb variiert werden und
damit auch die Gefahr einer Uberkompensation der effektiven Phase der dritten Har-
monischen gebannt werden kann. Wenn eine moglichst geringe Abhéngigkeit von dem
nur schwer modellierbaren Gleichtakt-Eingangssignal des SS gewiinscht ist, sollte Cjg
moglichst gering sein. Durch diese Forderung wird der bei der Dimensionierung des dy-
namischen Uberhohungseffekts existierende Freiheitsgrad in der Wahl der Gesamtkapa-
zitdt Cg = Cjo + 2 Cgy eingeschrinkt. Zur Erreichung eines ausgepriagten dynamischen
Uberhshungseffekts sollte folglich eine hohe Kapazitit Cg durch groe Kapazititen Cggg
bei gleichzeitiger Minimierung von Cjy realisiert werden. Dies fiihrt allerdings zu einer
hoheren Belastung der den SS ansteuernden Schaltung, wie in Abschnitt 4.3 diskutiert
wird.

4.2.4 Beziehung zwischen Gegentakt-Transferstrom und -Ausgangsstrom

Die in Abschnitt 4.2 vorgestellten Modellgleichungen ermoglichen die Analyse und die
Optimierung des Gegentakt- Transferstroms i von mit Taktsignalen angesteuerten SSs
im Hinblick auf Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit. Der gesamte Gegentakt-
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Ausgangsstrom i des SS ergibt sich mit dem Modell aus Kapitel 3 durch Uberlagerung
des Gegentakt-Transferstroms mit den Stromen durch die Kollektor-Basis- und Kol-
lektor-Substrat-Kapazitiaten Copg respektive Cogo geméafl Gleichung 3.18. Eine Fourier-
Transformation der Gleichung liefert fiir die Komponente des Gegentakt- Ausgangsstroms
bei der n-ten Harmonischen der Taktfrequenz fox

"Iy ="I7 —j2r faxn Ccro "Us +j2m faxn (Cero + Coso)"U, (4.8)

Der Gegentakt-Ausgangsstrom "I, hangt folglich nicht nur vom Gegentakt-Transfer-
strom "I, sondern auch von der Gegentakt-Eingangsspannung "U; und der Gegentakt-
Ausgangsspannung "U; des SS ab. Im Falle einer linearen (komplexen) Lastimpedanz
Z1,(jnwe) des SS mit "U; = —Z(jnwek) "I, (vgl. Abbildung 4.2 fiir die Definiti-
on der Spannungs- und Stromrichtungen) und wey = 27 foi, ldsst sich der Gegentakt-

Ausgangsstrom darstellen als
1

nI_ = - - 'n,I— —"n,(,u lk CC nU_ . 49
* 1+ jnwak (Cepo + Ceso) ZL(anclk)( T e Bo "Us) (4.9)

="I,
:=Hcop (jnwek) con

Die in Abschnitt 4.2 erhaltenen Ergebnisse fiir den Gegentakt-Transferstrom "I lassen
sich folglich durch zwei Modifikationen auf den gesamten Gegentakt-Ausgangsstrom "I

anwenden.

1. Der Gegentakt-Transferstrom "I} wird {iberlagert mit dem in Gleichung 4.9 defi-
nierten Strom "I-p, welcher im Falle des in diesem Kapitel angenommenen mo-
nofrequenten Kingangssignals nach Gleichung 4.2 lediglich einen Beitrag bei der
Grundfrequenz (n = £1) liefert. Es findet folglich keine Beeinflussung der Kompo-
nente bei der dritten Harmonischen statt. Bei der Grundfrequenz n = 1 liegt der
Beitrag durch "Iy auf der negativen imagindren Achse. In Abbildung 4.13 ist
die sich dabei ergebende Vektorsumme (fiir zunidchst Hoep = 1) dargestellt. Es
wird deutlich, dass der Strom IIECB dem Anteil des dynamischen Uberhéhungsef-
fekts 1157]3 entgegen wirkt und damit insbesondere die Phase des Zeigers des Ge-

gentakt-Ausgangsstroms I, gegeniiber jenem des Gegentakt-Transferstroms 1LE
reduziert. Auch die Linge des Zeigers fiir I ist etwas kiirzer als jene von 1[{ ,
sodass die Amplitude des Gegentakt- Ausgangsstroms ebenfalls geringer als die des
Gegentakt-Transferstroms ist. Mit den im vorliegenden Kapitel betrachteten ty-
pischen Parameterwerten iiberwiegt weiterhin der dynamische Uberhohungseffekt
gegeniiber 1]6013, d. h. der Gegentakt-Ausgangsstrom iibersteigt sowohl beziiglich
seiner Amplitude als auch der Grenzfrequenz und der Flankensteilheit den sta-
tischen Gegentakt-Ausgangsstrom. Da der dynamische Uberhohungseffekt durch
die Kapazitdt Cg beeinflusst wird, welche unabhéngig von Ccpg erhoht werden
kann, ist es durch geeignete Dimensionierung der Schaltung stets moglich, dass
der dynamische Uberhéhungseffekt dominiert.
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Abbildung 4.13: Veranschaulichung der Vektorsumme des Beitrags I, des SS-Ausgangs-
stroms im Gegentakt bei der Grundfrequenz f. unter Beriicksichtigung der
Kollektor-Basis-Kapazitiat Ccg mit Lastimpedanz Zp, = 0.

2. Die Uberlagerung von Gegentakt-Transferstrom "I und "I nach Gleichung 4.9
durchlauft eine lineare Filterfunktion Hccop(jw). Falls die Lastimpedanz Zr,(jw)
eine rein reelle oder eine positiv reell und kapazitive Last (z.B. ein R-C-Glied)
darstellt, entspricht Hocp(jw) einem Tiefpassfilter erster Ordnung. Es bietet sich
an, in diesem Fall die Wirkung des Tiefpassfilters mithilfe des dynamischen Uber-
hohungseffekts zu kompensieren, wie in Abschnitt 4.2 erldutert und am Beispiel
in Abbildung 4.11 demonstriert. Zeigt Z1,(jw) ein induktives Verhalten, beispiels-
weise aufgrund einer BS oder einer Induktivitit als Last des SS, weist Hoep(jw)
eine (geddmpfte) Resonanz auf. Die Resonanz kann genutzt werden, um die Grenz-
frequenz des SS weiter zu erhohen. Der Einsatz einer BS oder einer Induktivitat
zu diesem Zwecke ist eine bekannte und iibliche Mafinahme zur Optimierung der
Ausgangsschnittstelle von SSs [13, 19, 52].

In Abbildung 4.14 und Abbildung 4.15 sind die mit dem analytischen Modell ermittelten
Kurvenverlaufe fur die Amplitude bei der Grundfrequenz sowie die effektive Phase der
dritten Harmonischen von Gegentakt-Transferstrom "/ und Gegentakt- Ausgangsstrom
"] fur eine Beispielschaltung mit Z1, = 0 (und damit Hoep = 1) aufgetragen. Ein Ver-
gleich der Ergebnisse der analytischen Modellgleichungen fiir den Ausgangsstrom "I
mit einer Schaltungssimulation mit dem Transistor-ESB aus Abbildung 3.1, auf dem das
analytische Modell basiert, zeigt eine gute Ubereinstimmung. Wie vorhergesagt, zeigt
sich der dynamische Uberhéhungseffekt beim Gegentakt-Ausgangsstrom ™I sowohl be-
ziiglich der Amplitude als auch der Phase schwécher ausgepriagt als beim Gegentakt-
Transferstrom "I7. Das ist der Grund, weshalb der dynamische Uberhohungseffekt bei
Simulation der dufleren Transistorstrome haufig nicht wesentlich auffallt. Tatséchlich ist
er jedoch vorhanden und kompensiert eine Bandbreitenbegrenzung der intrinsischen Aus-
gangsschnittstelle des SS. Das Wissen um diese Zusammenhénge ermoglicht es, durch die
in Abschnitt 4.2 vorgestellten Mainahmen zur Dimensionierung den dynamischen Uber-
hohungseffekt, falls gewiinscht, gezielt weiter zu erh6hen, um nicht nur die Bandbreiten-
begrenzung der intrinsischen Ausgangsschnittstelle des SS selbst, sondern gegebenenfalls
auch die der daran angeschlossenen Last zu kompensieren. Wegen des linearen Zusam-
menhangs zwischen Gegentakt-Transferstrom und Gegentakt-Ausgangsstrom gelten die
Schlussfolgerungen zur Optimierung von Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit
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des Gegentakt-Transferstroms aus Abschnitt 4.2 unverdndert auch fiir den Gegentakt-
Ausgangsstrom, lediglich mit schwécherer Auspriagung.

4.2.5 Simulationsvergleich von analytischem und HICUM-Modell

Die im vorliegenden Kapitel durchgefithrten Analysen und Schlussfolgerungen zur Di-
mensionierung basieren auf dem stark vereinfachten Transistor-ESB aus Kapitel 3. Die
fiir realitdtsnahe Schaltungssimulationen iiblicherweise verwendeten, deutlich umfang-
reicheren Transistormodelle VBIC und HICUM beinhalten dariiber hinaus zahlreiche
zusétzliche Effekte (Bahnwiderstiande, Zusatzphasen, Hochstromeffekt), welche Einfluss
auf das Verhalten des SS haben [11, 12]. Die zuséatzlichen Effekte konnten (teilweise) in
die vorgestellten Modelle integriert werden, wiirden allerdings dazu fiihren, dass die dabei
resultierenden Modellgleichungen eine so grofie Komplexitéit hétten, dass eine anschau-
liche Interpretation nicht mehr moglich wire und die Auswertung nur noch numerisch
durchgefiihrt werden koénnte. Da sich in diesem Fall kein Vorteil gegeniiber einer her-
kémmlichen numerischen Schaltungssimulation ergeben wiirde, ist in dieser Arbeit ganz
bewusst auf die Integration der Effekte in die Modellgleichungen verzichtet worden.

Um einen Eindruck von den Ubereinstimmungen und Abweichungen zwischen vorgestell-
tem analytischen Modell und mit HICUM-Transistormodellen durchgefithrten Simula-
tionen zu erhalten, sind in Abbildung 4.14 und 4.15 Vergleiche der Resultate fiir eine
Beispielschaltung gezeigt. Es wird deutlich, dass das hier vorgestellte einfache Modell
ausreicht, um die primér auftretenden Zusammenhénge abzubilden. Zwar kommt es er-
wartungsgeméafl zu quantitativen Abweichungen in Amplitude und Phase der simulierten
Kurvenverldufe und es werden zusétzliche Effekte sichtbar, beispielsweise die Abweichung
der effektiven Phase der dritten Harmonischen zwischen ESB und HICUM-Modell in Ab-
bildung 4.15 fiir kleine Eingangsamplituden (AJ; < 100mV, bei denen die untersuchten
Groflsignaleffekte allerdings ohnehin nicht von Relevanz sind. Beziiglich grundlegender
qualitativer Charakteristika wie Monotonie und Stetigkeit der Kurvenverldufe weisen das
analytische Modell und die Simulation innerhalb des gewéhlten typischen Parameter-
raums jedoch ein vergleichbares Verhalten auf, was es erlaubt, die auf dem analytischen
Modell basierenden Schlussfolgerungen als Basis fiir eine erste Schaltungsoptimierung zu
verwenden. Eine nachfolgende Simulation mit einem komplexen Transistormodell (z. B.
HICUM oder VBIC) zur Verifikation ist jedoch stets zu empfehlen.

Ein grofler Vorteil der in diesem Kapitel vorgestellten Modellgleichungen zeigt sich bei
einem Vergleich mit einer Kleinsignal-Simulation des betrachteten SS. Kleinsignal-Simu-
lationen oder -Analysen werden héufig durchgefiihrt, um schnell erste Ergebnisse und
einen groben Uberblick iiber die Einflussfaktoren und Zusammenhénge einer Schaltung
zu erhalten, da die hierbei auftretenden Gleichungssysteme aufgrund der Linearisierung
der Schaltung um einen Arbeitspunkt deutlich einfacher als jene bei einer vollsténdigen
Groflsignal-Betrachtung sind und somit iiblicherweise auch analytische Berechnungen
ermoglichen [60, 65, 67]. Die Motivation hinter einer Kleinsignal-Analyse ist damit prin-
zipiell die gleiche wie jene hinter der Verwendung des stark vereinfachten, dafiir jedoch
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Abbildung 4.14: Vergleich der Schaltungssimulationen mit Parametersatz 2 (ESB) und Para-
metersatz 3 (HICUM) aus Tabelle 4.1 bei variierter Taktfrequenz f.y mit den
analytisch berechneten Verldufen fiir "I nach Gleichung 3.23, 4.3 und 4.5
sowie "I, nach Gleichung 4.9. Die Referenz fiir die Betragsgéinge liegt wie in
Abbildung 4.10.

im Grofisignal analytisch auswertbaren ESB in dieser Arbeit. Eine Kleinsignal-Analyse
hat jedoch den inhdrenten Nachteil, dass sie das begrenzende Verhalten eines SS nicht
abbildet und dadurch eine zu grofile Verstarkung im Sinne des Betrags der Wirkungs-
funktion zwischen Ausgangsspannung oder -strom und Eingangsspannung des SS liefert.
Dennoch werden des Ofteren Kleinsignal-Analysen oder -Messungen, z. B. mithilfe eines
Vektor-Netzwerk-Analysators (VNA), an SSs durchgefiihrt, um auf einfache und schnelle
Weise qualitative Eindriicke zu erhalten und daraus beispielsweise die Grenzfrequenz der
Schaltung abzuleiten [58, 68]. Der Vergleich von Grofisignal- und Kleinsignal-Simulati-
on bei jeweiliger Verwendung von HICUM-Transistormodellen in Abbildung 4.16 zeigt
fiir die Ausgangsamplitude des SS einer Beispielschaltung jedoch, dass nicht nur wie
zu erwarten grofie quantitative Abweichungen (> 25dB) auftreten, sondern auch der
qualitative Zusammenhang, wie in diesem Fall die gegenlédufige Steigung der Kurvenver-
ldufe Gber der Taktfrequenz, falsch wiedergegeben wird. Die in der Abbildung ebenfalls
dargestellte Auswertung der hier vorgestellten analytischen Modellgleichungen hingegen
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Abbildung 4.15: Vergleich der Schaltungssimulationen mit Parametersatz 4 (ESB) und Para-
metersatz 5 (HICUM) aus Tabelle 4.1 bei variierter Eingangsamplitude Ue_
mit den analytisch berechneten Verldufen fiir "I nach Gleichung 3.23, 4.3
und 4.5 sowie "I, nach Gleichung 4.9. Die Referenz fiir die Betragsgénge
liegt wie in Abbildung 4.10a.

zeigt sowohl qualitativ als auch quantitativ eine wesentlich bessere Ubereinstimmung
mit der auf dem HICUM-Modell basierenden Grofisignal-Simulation. Dies ist insofern
bemerkenswert, als auch die Kleinsignal-Simulation auf dem HICUM-Modell basiert,
wohingegen die Modellgleichungen das einfache ESB aus Kapitel 3 als Basis haben.

Um Abschitzungen und analytische Betrachtungen an mit Taktsignalen angesteuerten
SSs durchzufiihren, sind folglich die hier vorgestellten Modellgleichungen im Vergleich
zu einer Kleinsignal-Analyse zu empfehlen. Der Vorteil der dadurch moglichen analyti-
schen Untersuchungen gegeniiber einer reinen Schaltungssimulation besteht darin, dass
die einzelnen Anteile des Ausgangsstroms separiert betrachtet werden kénnen, wahrend
bei einer Schaltungssimulation iiblicherweise ausschliefilich der gesamte Ausgangsstrom
angeschaut werden kann. Nur durch die getrennte Betrachtung der Anteile lasst sich bei-
spielsweise erkennen, dass fiir den dynamischen Uberhéhungseffekt die Gesamtkapazitéit
CE = Cjo + 2 Cggp unabhéingig von den Einzelkapazitdten Cjy und Cggg entscheidend
ist und dass das durch die Kapazitdten am Kollektor der Transistoren verursachte Tief-
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Abbildung 4.16: Vergleich der durch Klein- und Grofisignalsimulation (HICUM-Transistormo-
dell) sowie den in dieser Arbeit vorgestellten analytischen Modellgleichungen
ermittelten Ausgangsamplitude eines SS fiir Parametersatz 3 aus Tabelle 4.1
bei variierter Taktfrequenz fe.

passverhalten teilweise durch den dynamischen Uberhohungseffekt kompensiert wird.
Nichtsdestoweniger sind fiir quantitativ korrekte Ergebnisse Schaltungssimulationen mit
realitdtsnahen Transistor-Modellen (z. B. HICUM, VBIC) von Néten. Mit dem Wissen
um die auf den analytischen Modellgleichungen beruhenden Zusammenhénge ist durch
die Kombination von einfachem analytischem Modell und realitdtsnaher Schaltungssi-
mulation eine schnelle und genaue Dimensionierung der Schaltung méglich.

4.3 Randbedingungen bei der Dimensionierung von
Stromschaltern in Bezug auf deren Schnittstellen und den
Energiebedarf

Die im vorliegenden Kapitel durchgefiihrten Analysen und getroffenen Schlussfolgerun-
gen zur Dimensionierung beziehen sich ausschliefllich auf den SS selbst und nicht auf
seine Peripherie. Dies ist im Einklang mit dem Fokus und dem Thema der vorliegen-
den Arbeit. Nichtsdestoweniger verdienen auch die angrenzenden Schaltungsteile an den
Schnittstellen an Ein- und Ausgang des betrachteten SS Beachtung, da diese iiber Am-
plitude und Grenzfrequenz des Eingangssignals und iiber die Auskopplung des Ausgangs-
signals entscheiden. Neben Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit ist
zudem der Energiebedarf ein wichtiges Kriterium bei der Dimensionierung von SSs. Ein
hoher Energiebedarf ist nicht nur aus Umweltaspekten und wegen einer geringen Lauf-
zeit von akkubetriebenen Gerdten nachteilig, sondern fithrt auch zu einer hohen War-
meentwicklung, welche aufwendig abgefiithrt werden muss und die Geschwindigkeit der
Schaltung beeintriachtigt. Die Mafinahmen zur Erhohung von Amplitude, Grenzfrequenz
und Flankensteilheit fiihren jedoch zwangslaufig zu einer Erhéhung des Energiebedarfs,
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welcher zudem iiberproportional steigt. Dieser Zusammenhang wird im Folgenden fiir
den Fall einer resistiv-kapazitiven Last, z. B. einem R-C-Glied oder einem MZM wie in
der Anwendung in Kapitel 6, aufgezeigt.

Bei Verwendung von fiir Hochgeschwindigkeitsschaltungen vorteilhafter CML (siehe Ka-
pitel 2) ist die Stromaufnahme der Schaltung zeitlich konstant. Sie ist insbesondere im
Gegensatz zu CMOS-Schaltungen [69] unabhéngig von der angelegten Taktfrequenz, d. h.
eine fiir hohe Grenzfrequenzen dimensionierte Schaltung hat auch dann ihre maximale
Leistungsaufnahme, wenn die verwendete Taktfrequenz niedrig ist. Wegen der konstanten
Leistungsaufnahme P der Schaltung ist der Energiebedarf W = Pt direkt proportional
zur Betriebszeit ¢t. Es reichen folglich Betrachtungen der statischen Stromaufnahme aus,
um den Energiebedarf zu bestimmen.

Bei mit Taktsignalen angesteuerten SSs sind zwei Félle im Hinblick auf die Last haufig
vertreten, so auch bei den im experimentellen Teil dieser Arbeit entwickelten Schaltun-
gen. Im ersten Fall hat die Last eine vorgegebene, ndherungsweise reelle Impedanz, z. B.
50 2. Dann ist iiber die gewiinschte Ausgangsamplitude zusammen mit der Last-Impe-
danz zwangsliufig der Betriebsstrom Iy des SS festgelegt. Uberlegungen zur Reduktion
des Energiebedarfs fiir diesen Fall sind ausfiihrlich in [42] zu finden und werden nicht
weiter vertieft. Beim zweiten, im Folgenden betrachteten Fall, weist die Last eine tiber-
wiegend kapazitive Eingangsimpedanz auf. Dies trifft beispielsweise auf die Eingangsim-
pedanz eines SS oder eines MZM ohne zusitzlichen Abschluss zu (siehe Anwendung in
Abschnitt 6.2). In Abbildung 4.17 ist fir diesen Fall das Schaltbild eines SS inklusive
seiner Peripherie dargestellt. Die Widerstdande Ry, dienen dazu, fiir niedrige Taktfrequen-
zen einen definierten, statischen, einseitigen Spitze-Tal-Ausgangspegel Uss stat = o R,
an der Last zu erzielen. Sie stellen zusammen mit dem Betriebsstrom Iy des SS einen
Freiheitsgrad dar. Dieser Freiheitsgrad wird durch die Grenzfrequenz f3qp eingeschrénkt,
welche die Ausgangsschnittstelle aufweisen soll. Neben der Last-Kapazitit Cf, treten an
dem Ausgangsknoten die parasitdren und intrinsischen Kapazitdten der BS-Transistoren
und des Layouts in Erscheinung. Sdmtliche, am Ausgangsknoten wirkenden, parasitiaren
Kapazititen sind in Abbildung 4.17 in Form der Ersatzkapazitit Cpar zusammengefasst.
Da groflere Betriebsstrome I iiblicherweise grofiere Transistoren mit grofferen parasitér-
en Kapazitiaten sowie groflere Layoutflichen bedingen, wird die Ersatzkapazitéit

C’par = Cpar,0 T Cpar,I Iy (410)

allgemein durch einen konstanten Anteil Cpar 0 und einen dem Betriebsstrom I propor-
tionalen Anteil cpar 1 Io modelliert. Die Gesamtkapazitidt am Ausgangsknoten Cf, + Cpar
bildet mit Ry, einen R-C-Tiefpass. Durch Vorgabe der Grenzfrequenz fsqp lasst sich Ry,
bestimmen, womit bei zusétzlich vorgegebenem statischem Ausgangspegel Usg giat filr
den Betriebsstrom des SS folgt

_ 27 deB (CL + Cpar,O) USS,stat

Iy = 4.11
1—2rm deB Cpar,I USS,stat ( )
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Abbildung 4.17: Schaltbild eines SS mit optionalen EFs und BS und kapazitiver Last Cf,.

Es zeigt sich, dass der Betriebsstrom Iy sowohl mit der Grenzfrequenz der Ausgangs-
schnittstelle f3qp als auch dem Ausgangshub Uss stat und dem parasitéren Kapazitatsan-
teil cpar,1 iberproportional steigt und sogar eine Polstelle annehmen kann. Eine wichtige
Mafinahme zur Reduktion des Energiebedarfs ist daher die Minimierung der parasitiaren
Kapazitaten an der Ausgangsschnittstelle, wobei der Einfluss von cp,r 1 im Vergleich zu
Cpar,0 umso grofer ist, je ndher Gleichung 4.11 ihrer Polstelle liegt.

Die in Abschnitt 4.2 vorgestellten Methoden und Kriterien zum Erzielen einer hohen
Ausgangsamplitude, einer hohen Grenzfrequenz und einer hohen Flankensteilheit am
Ausgang von mit Taktsignalen angesteuerten SSs haben unmittelbar Auswirkung auf
den Energiebedarf der Schaltung. Einerseits kann der dynamische Uberhéhungseffekt
des SS ausgenutzt werden, um das R-C-Tiefpassverhalten der betrachteten Ausgangs-
schnittstelle teilweise zu kompensieren, sodass die bendtigte Grenzfrequenz fsqp der
Ausgangsschnittstelle geringer gewéhlt werden kann. Dadurch reduziert sich nach Glei-
chung 4.11 der benétigte Betriebsstrom Iy des SS und damit auch der Energiebedarf
der Schaltung. Andererseits ist fiir einen ausgeprigten dynamischen Uberhthungseffekt
geméfl Abschnitt 4.2 eine Dimensionierung des SS mit grofler Basis-Emitter-Kapazitét
CBro und grofler Eingangsamplitude Ug erforderlich. Dies fiithrt zu einem mit zunehmen-
der Taktfrequenz steigenden Eingangsstrom des SS, welcher von der treibenden Quelle
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bereitgestellt werden muss. Zum Treiben des SS werden héufig ein oder mehrere kaska-
dierte EF-Paare eingesetzt, wie in Abbildung 4.17 als optional dargestellt. Die EF-Paare
bieten bei geeigneter Dimensionierung eine ausreichend geringe Ausgangsimpedanz zur
Bereitstellung des bendtigten Stroms und kénnen zudem durch Ausnutzung des kom-
plex konjugierten Fehlanpassungskonzepts genutzt werden, um die Grenzfrequenz der
Schaltung weiter zu erhdhen bzw. die Anforderung an f3qp der Ausgangsschnittstelle
zusitzlich zu senken. Die entsprechenden Zusammenhiinge und Uberlegungen zur Di-
mensionierung von EFs sind in der Literatur hinldnglich bekannt [13, 14, 15, 16, 17,
42, 49, 50, 70] und werden daher in dieser Arbeit nicht vertieft. Zur Bereitstellung des
benétigten Eingangsstroms des SS miissen die EFs mit einem ausreichend hohen Arbeits-
punktstrom betrieben werden, was die Gesamtstromaufnahme der Schaltung erhéht und
grofe EF-Transistoren erforderlich macht. Bei den typischen Schaltungsdimensionierun-
gen im experimentellen Teil dieser Arbeit liegt die Stromaufnahme Igp ges sdmtlicher
einen SS ansteuernder EF's in der Groflenordnung von 2 Iy und trégt damit signifikant
zur Gesamtstromaufnahme der Schaltungszelle bei, was dem Vorteil der Verringerung
von Iy durch die Mdéglichkeit der Dimensionierung mit geringerer Grenzfrequenz f3qp
der Ausgangsschnittstelle entgegen wirkt. Die Wahl grofler EF-Transistoren sorgt in
Verbindung mit der hohen Lastkapazitit durch den SS zudem typischerweise fiir eine
Verschiebung der Resonanziiberhthung hin zu niedrigeren Frequenzen [14]. Die Grenz-
frequenz der Eingangsschnittstelle verringert sich dadurch. Es muss daher bei der Di-
mensionierung der Schaltung im Einzelfall {iberpriift werden, ob die Verringerung der
Grenzfrequenz der Eingangsschnittstelle oder die Erhohung der Grenzfrequenz durch
den dynamischen Uberhohungseffekt und die begrenzende statische Kennlinie 7~ des SS
(siehe Abschnitt 4.2) iiberwiegen und welche Anforderungen an den Energiebedarf der
Schaltung bestehen. Bei der Wahl der Eingangsamplitude Ue_ sowie der optionalen Erho-
hung der Kapazitidten Cggg des SS durch das Hinzufiigen von zusédtzlichen Kapazitédten
ist folglich eine Abwégung zu treffen.

Fiir die Leistungsaufnahme der Schaltung aus Abbildung 4.17 gilt bei Verwendung von
EF's

P = ‘Uee‘ (IO + IEF,ges)- (412)

Wihrend die Strome Iy und Igp ges durch Grenzfrequenz, Ausgangshub und die Aus-
prigung des gewiinschten dynamischen Uberhéhungseffekts bestimmt werden, stellt die
Versorgungsspannung |Uee| einen Freiheitsgrad dar. Uberlegungen zur Dimensionierung
von |Uee| finden sich in [42] und werden im Folgenden kurz wiedergegeben und auf die
betrachtete Schaltung aus Abbildung 4.17 angewendet. Fiir eine moglichst geringe Leis-
tungsaufnahme sollte |Uge| so gering wie moglich gewéhlt werden. Hierbei ist zu beachten,
dass die Kollektor-Basis-Spannung an den Transistoren nicht zu klein werden sollte, da
sich dadurch die Kollektor-Basis-Sperrschichtkapazitit [48] und damit Cpay erhoht, was
nach Gleichung 4.11 zu einer iiberproportionalen Steigerung des nétigen Betriebsstroms
Iy fithrt. Es sollte zudem vermieden werden, dass der Transistor in Sattigung kommt,
da dies seine Hochgeschwindigkeitseigenschaften verschlechtert. Es ist daher nétig, eine
minimale Kollektor-Emitter-Spannung einzuhalten, z. B. 400 mV [71].
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Am Ausgang des SS kann wie in Abbildung 4.17 als optional dargestellt eine BS ein-
gesetzt werden, um die Grenzfrequenz der Schaltung weiter zu erhohen bzw. die An-
forderung an f3qp und damit geméfl Gleichung 4.11 den Betriebsstrom Iy zu senken.
Die Erhéhung der Grenzfrequenz der Ausgangsschnittstelle durch eine BS ergibt sich
zum einen durch den verminderten Miller-Effekt und der daraus resultierenden Verrin-
gerung von Chp,, [18, 48]. Zum anderen kann genau wie bei der Verwendung von EFs das
komplex konjugierte Fehlanpassungskonzept genutzt werden, um eine (gedampfte) Pol-
stelle im Frequenzgang der Ausgangsschnittstelle nahe der Grenzfrequenz einzufiihren,
welche eine Resonanziiberh6hung erzeugt und dadurch die Grenzfrequenz anhebt. Das
zugrunde liegende Verhalten ldsst sich anhand der in Gleichung 4.9 fiir die Ausgangs-
schnittstelle des SS definierten Ubertragungsfunktion Hocg(jw) erkennen. Eine BS weist
typischerweise eine Eingangsimpedanz mit positivem Imaginérteil auf [19, 52]. Die Ein-
gangsimpedanz der BS entspricht der Lastimpedanz Zp, (jw) des SS und fiihrt somit durch
die Multiplikation mit j in Gleichung 4.9 zu einem negativ reellen, frequenzabhéngigen
Beitrag im Nenner von Hcep(jw), welcher dem positiv reellen Term 1 entgegen wirkt.
Auf diese Weise ist es moglich, dass der Betrag |Hocp| mit der Taktfrequenz steigt und
sogar groflere Werte als 1 annehmen kann.

Sowohl die Verringerung von Cpa, als auch die Moglichkeit, aufgrund der durch die BS
erhéhten Grenzfrequenz der Ausgangsschnittstelle die Grenzfrequenz f3qp des R-C-Last-
tiefpasses niedriger zu dimensionieren, sorgen gemifl Gleichung 4.11 fiir eine Reduktion
von Iy und somit der Leistungsaufnahme. Allerdings erhoht sich durch den Einsatz einer
BS die Versorgungsspannung |Ue| um mindestens die Spannung einer Basis-Emitter-
Strecke, was wiederum zu einer Erhéhung der Leistungsaufnahme beitragt. Ob die Re-
duktion von Iy oder die Erhéhung von |Usge| tiberwiegt, hangt davon ab, wie grof} die
relative Anderung von |Uee| durch den Einsatz einer BS und wie stark der Einfluss von
Cpar auf Iy ist (d. h. wie groBl Cparp im Vergleich zu Ct, ist und wie nahe Gleichung 4.11
ihrer Polstelle ist). Dies muss im Einzelfall iiberpriift werden.

Da eine integrierte Schaltung typischerweise aus zahlreichen Schaltungszellen besteht, ist
es in den meisten Féllen nicht moglich, fiir jede Schaltungszelle eine separate, minimale
Versorgungsspannung |Uge| bereitzustellen. Dies wiirde wie in Abschnitt 2.1 erldutert
einen hohen Entwicklungsaufwand mit sich bringen und gleichzeitig die Funktion der
Schaltung durch eine erhchte Quellimpedanz der Versorgungsspannungen und gegebe-
nenfalls dem Auftreten von Storsignalen beeintrichtigen. Aus diesem Grund ist es in
vielen Féllen zu empfehlen, sich auf eine geringe Anzahl verschiedener Versorgungsspan-
nungen zu beschrinken, wobei die Wahl der fiir mehrere Zellen jeweils gemeinsamen
Versorgungsspannung zwangslaufig auf die betragsméfig hochste bendtigte Spannung
fallt. Dies bringt jedoch eine héhere Leistungsaufnahme mit sich als beim Betrieb jeder
Zelle mit ihrer minimalen Versorgungsspannung. Die Anzahl der verwendeten Versor-
gungsspannungen muss folglich abgewogen werden. Fiir die im Rahmen dieser Arbeit
entwickelten Testschaltungen wird die hohere Leistungsaufnahme bei Verwendung von
nur einer Versorgungsspannung zugunsten einer einfacheren Versorgungsspannungsver-
teilung in Kauf genommen. Bei Produktentwicklungen kann sich der Mehraufwand fiir
die Bereitstellung mehrerer Versorgungsspannungen jedoch auszahlen.
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Neben der Dimensionierung einer einzelnen Schaltungszelle hat die Topologie der Ge-
samtschaltung einen Einfluss auf den Energiebedarf. Durch die Wahl alternativer Schal-
tungstopologien lésst sich die Anzahl benétigter Schaltungszellen unter Umsténden re-
duzieren oder die Anforderungen an Grenzfrequenz und Ausgangsamplitude der einzel-
nen Zellen senken, sodass diese mit einer geringeren Leistungsaufnahme dimensioniert
werden konnen. Ein Beispiel hierfiir in Form zweier unterschiedlicher Phasenschieber-
Konzepte ist in Abschnitt 6.3.3 im experimentellen Teil dieser Arbeit gezeigt. Ein grund-
legend alternativer Ansatz zur Reduktion des Energiebedarfs besteht in der Verwendung
schmalbandiger Schaltungskonzepte [58, 72, 73]. Wegen der in der vorliegenden Arbeit
angestrebten breitbandigen Anwendung (siehe Kapitel 1) werden derartige Konzepte hier
jedoch nicht ndher betrachtet.

4.4 Fazit

Die im vorliegenden Kapitel vorgestellten analytischen Modellgleichungen ermdéglichen
es, Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit am Ausgang von mit sinusférmigen
Taktsignalen angesteuerten SS zu beschreiben und darauf basierend Schlussfolgerungen
zur Optimierung der Schaltung zu treffen. Eine Besonderheit hierbei liegt in der Betrach-
tung breitbandiger SSs und den damit verbundenen, frequenzabhéngigen Effekten. Die
Analysen basieren auf dem im Rahmen dieser Arbeit verwendeten einfachen Transistor-
ESB aus Kapitel 3 und stellen durchgéngig Grofisignal-Betrachtungen dar. Auch wenn
die bei den Analysen betrachteten Eingangs-Taktsignale sinusformig sind, sind Grofsi-
gnal-Betrachtungen entscheidend, da die starke Nichtlinearitdt von SSs dazu fithrt, dass
die in der Literatur héufig zu findenden Kleinsignal-Betrachtungen [58, 15, 48, 60] die
relevanten Effekte zur Beschreibung des dynamischen Verhaltens insbesondere bei Takt-
frequenzen nahe der Technologiegrenze nicht abbilden und somit zu falschen Ergebnissen
fithren (vgl. Abschnitt 4.2.5). Zwar finden sich auch in der Literatur Analysen der Nicht-
linearitdt von TASs und damit von SSs. Diese haben jedoch iiblicherweise zum Ziel, die
Ursachen der Nichtlinearitdt zu identifizieren und zu eliminieren, um ein moglichst li-
neares Verhalten zu erreichen [15, 62, 63]. Die im vorliegenden Kapitel durchgefiihrten
Grofisignal-Analysen folgen hingegen der Intention, die Verzerrungen gezielt zur Verbes-
serung der Schaltung auszunutzen. Das Ausgangssignal des betrachteten SS wird dafiir
in drei elementare Anteile zerlegt.

Ein Anteil beruht rein auf der statischen Kennlinie des SS und kann dazu genutzt wer-
den, eine Bandbreitenbegrenzung des Eingangssignals teilweise zu kompensieren. Der
zugehorige Zusammenhang ist in der Literatur bekannt [15] und wird von dem vorge-
stellten Modell bestatigt.

Der zweite Anteil resultiert aus den Umladestréomen der Transistor- und Layout-Ka-
pazititen. Er verursacht ein hier als dynamischen Uberhéhungseffekt bezeichnetes Ver-
halten, welches in dieser Arbeit erstmals analytisch modelliert wird. Der dynamische
Uberhohungseffekt fithrt innerhalb typischer Parameterbereiche zu einer Erhohung von
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Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit am Ausgang von mit Taktsignalen ange-
steuerten SSs mit steigender Taktfrequenz, steigender Eingangsamplitude und steigen-
den (parasitdren) Kapazitdten am gemeinsamen Emitterknoten der SS-Transistoren. Auf
diese Weise kann eine Bandbreitenbegrenzung der Last des SS (teilweise) kompensiert
werden. Die analytische Modellierung ermoglicht es, die zugehorigen Einflussfaktoren
und ihre Zusammenhinge zu identifizieren, um den dynamischen Uberhohungseffekt ge-
zielt einzusetzen. Dies wird im experimentellen Teil dieser Arbeit in Abschnitt 6.2 bei
einem PMUX zum FErzielen einer guten Signalqualitdt am Datenausgang genutzt, indem
die Schaltung basierend auf den hier erlangten Erkenntnissen dimensioniert wird. Mit
Hinblick auf eine Optimierung von Halbleitertechnologien sind zur Erzielung eines ausge-
prigten dynamischen Uberhohungseffekts groBe Basis-Emitter-Sperrschichtkapazitéiten
bei gleichzeitig niedrigen Kollektor-Basis- und Kollektor-Substrat-Kapazitaten der SS-
Transistoren wiinschenswert.

Der dritte Anteil am Ausgangsstrom des SS resultiert aus einem Gleichtakt-Eingangssi-
gnal. Da dieses haufig durch unerwiinschte Stérungen und unbekannte Phasenverschie-
bungen bedingt ist, empfiehlt es sich im Allgemeinen, den zugehorigen Anteil durch Re-
duktion der gesamten gegen Masse wirkenden Kapazitdt am gemeinsamen Emitterknoten
des SS zu minimieren, wie in Abschnitt 4.2.3 erldutert. Der Anteil kann allerdings auch
gezielt zur weiteren Erh6hung von Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteil-
heit genutzt werden, indem ein geeignet gewéhltes Gleichtakt-Eingangssignal eingespeist
wird.

Die aus den Analysen resultierenden Schlussfolgerungen zur Maximierung von Ausgangs-
amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit von mit Taktsignalen angesteuerten SSs
bilden Abwigungsiiberlegungen mit der Dimensionierung der Schnittstellen (z. B. EFs,
BS) und dem Energiebedarf der Schaltung. Der Energiebedarf steigt iiberproportional
mit der Grenzfrequenz und der Ausgangsamplitude, sodass Abwéagungsentscheidungen
getroffen werden miissen. Bei den im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Schaltungen
(siehe Kapitel 6) steht das Erreichen von Rekord-Geschwindigkeiten an der Technologie-
grenze im Vordergrund, weshalb der Energiebedarf hier als sekundér angesehen wird.



5 Modellierung und Minimierung von
frequenzabhangigen Tastgradfehlern

Ein mit einem Taktsignal angesteuerter SS sollte im Idealfall an seinem Ausgang ein
symmetrisches und Gleichanteil-freies Taktsignal aufweisen. Aufgrund verschiedener Ur-
sachen und Zusammenhénge, welche im vorliegenden Kapitel ndher beleuchtet werden,
tritt jedoch haufig ein Tastgradfehler auf, d. h. der zeitliche Abstand der Nulldurchgén-
ge des Taktsignals zwischen steigender und fallender Flanke weicht vom Idealwert der
halben Periodenldnge ab. Ein Tastgradfehler bei einem Taktsignal ist problematisch,
da er die mit dem Taktsignal angesteuerte Schaltung beeintréchtigt [74, 75]. Im Falle
der im Rahmen dieser Arbeit entwickelten und in Kapitel 6 vorgestellten MUX-Schal-
tungen fiihrt ein Tastgradfehler beispielsweise zu einer unterschiedlichen Breite jeweils
zweier benachbarter Bits der Daten am Ausgang. Im Augendiagramm zeigt sich dies als
verringerte Augendoffnung in horizontaler Richtung und aufgrund der begrenzten Band-
breite der Ausgangsstufe auch in vertikaler Richtung. Die in Abbildung 5.1 gezeigten,
simulierten Augendiagramme einer der entwickelten MUX-Schaltungen veranschaulichen
dieses Verhalten. Bei der Simulation wird eine leichte Asymmetrie am Takteingang in
Form eines Gleichanteils eingebracht. Die Asymmetrie fithrt je nach Taktfrequenz zu
einem deutlichen (bei 80 Gbit/s) oder einem vernachlédssigbaren (bei 100 Gbit/s) Tast-
gradfehler am Ausgang des MUX. Eine solche Abhéngigkeit des Tastgradfehlers von

300 mV /div
300 mV /div

3,75 ps/div 3,0 ps/div
(a) Hoher Tastgradfehler bei 80 Gbit/s. (b) Bei 100 Gbit /s ist der Tastgradfehler vernach-
lassigbar.

Abbildung 5.1: Simulierte Augendiagramme der in dieser Arbeit entwickelten MUX-Schaltung
(vgl. Kapitel 6) zur Verdeutlichung des Einflusses eines frequenzabhéngigen
Tastgradfehlers des Taktsignals auf die Daten-Signalqualitét.
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der Taktfrequenz wird nicht nur bei diesem MUX, sondern unter anderem auch in [13]
beobachtet. Sie stellt gerade bei den in dieser Arbeit betrachteten breitbandigen Schal-
tungen ein Problem dar, weshalb der Fokus im vorliegenden Kapitel auf der Analyse von
frequenzabhéngigen Einfliissen auf den Tastgradfehler liegt. Noch gréflere Anforderun-
gen als ein MUX stellen Digital-Analog-, Analog-Digital-Wandler sowie Sample&Hold-
Schaltungen an das Taktsignal, sofern sie sowohl auf die steigende als auch die fallende
Flanke des Taktsignals abtasten. (Das zugehorige Taktsignal wird in der englischspra-
chigen Literatur in diesem Fall als half-rate clock bezeichnet). Der Tastgradfehler AD
(siche Definition in Abschnitt 5.1) ldsst sich dabei in einen dquivalenten Zeit-Jitter

1
Jen
als mittlere Abweichung Atq des Abtastzeitpunkts vom idealen Zeitpunkt umrechnen.

In [76] findet sich fiir Analog-Digital-Wandler und Sample&Hold-Schaltungen die Ab-
schatzformel

Atk = +—|AD| (5.1)

SNR = —2010g(27 fsig Atcy) = —20log (27r ey yAD|> (5.2)
clk

fiir das bestmogliche Signal-Rausch-Verhéltnis (SNR) bei einem sinusférmigen Ein- bzw.
Ausgangssignal mit der Signalfrequenz fg,. Hieraus folgt als Beispiel, dass bereits ein
Tastgradfehler AD von 1% die effektive Auflosung eines Analog-Digital-Wandlers bei
der maximalen Signalfrequenz (Nyquist-Frequenz) auf 5bit beschrankt. Ein geringer
Tastgradfehler ist folglich ein wichtiges Kriterium beim Entwurf von mit Taktsignalen
angesteuerten SSs.

Aufgrund der groflen Bedeutung eines geringen Tastgradfehlers fiir die mit dem Taktsi-
gnal betriebene Schaltung ist es interessant, seine Entstehensmechanismen zu verstehen
und durch geeignete Dimensionierung der Schaltung dafiir zu sorgen, dass er weitgehend
minimiert wird. Die Betrachtung des Tastgradfehlers ist insbesondere von Bedeutung,
wenn bei einer Taktverteilung mehrere SS-Stufen kaskadiert sind, wie in Abbildung 5.2
gezeigt. Ein Tastgradfehler am Eingang der Kaskade kann sich mit jeder Stufe weiter
verstirken, sodass bereits ein kleiner Tastgradfehler am Eingang zu einem hohen Tast-
gradfehler am Ausgang fithren kann. Dies ist selbst dann relevant, wenn die Last keine
hohen Anforderungen an das Taktsignal stellt, da es durch die hohe Gesamtverstiarkung
des Tastgradfehlers in der Kaskade dazu kommen kann, dass das Taktsignal nicht mehr
propagiert und der Ausgang statisch wird. Gerade bei den in dieser Arbeit betrachteten
breitbandigen Schaltungen ist es von groflem Interesse, zu verstehen, woraus die in Ab-
bildung 5.1 und in [13] beobachtete Frequenzabhéngigkeit des Tastgradfehlers resultiert
und welche Mafinahmen dagegen ergriffen werden kénnen. Erste Erklarungsansitze und
Modelle fiir einen frequenzabhédngigen Gleichanteil und damit einen frequenzabhingi-
gen Tastgradfehler finden sich bereits in [13, 77]. Diese betrachten jedoch jeweils nur
einen isolierten Einflussfaktor an einem einzelnen SS. In realitdtsndheren Schaltungen
treten hingegen die Einflussfaktoren meistens in Kombination auf und treffen auf Takt-
verteilungen, welche aus mehreren kaskadierten SS-Stufen bestehen. Eine einzelne SS-
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Abbildung 5.2: Blockdiagramm einer allgemeinen Kaskade von SS-Stufen mit Beispielschal-
tungen der jeweiligen Blocke.

Stufe wiederum besteht nicht nur aus dem SS, sondern z.B. auch aus EFs, BS und
TMLs. Im vorliegenden Kapitel wird daher ein allgemeines, analytisches Modell zur Be-
schreibung des Tastgradfehlers am Ausgang jeder Stufe einer typischen Kaskade von SS-
Stufen vorgestellt. Das Modell wird genutzt, um Ursachen fiir einen Tastgradfehler auf-
zuzeigen und zu untersuchen, wie sich dieser in einer Kaskade von SS-Stufen fortpflanzt.
Hierdurch werden nicht nur bekannte Zusammenhénge in einem einzigen, geschlosse-
nen Modell vereint, sondern auch der aus der Praxis bekannte Effekt des Auftretens
vermehrter Tastgradfehler bei mittleren Taktfrequenzen analytisch erklart und auf kla-
re Einflussfaktoren zuriickgefiithrt. Die zugehoérige Modellierung ist erstmals in der im
Rahmen dieser Arbeit entstandenen Veroffentlichung [33] vorgestellt worden und wird
im vorliegenden Kapitel in groBerer Tiefe betrachtet und in das geschlossene Gesamt-
modell eingebunden. Basierend auf dem analytischen Modell werden Schlussfolgerungen
getroffen, um den Tastgradfehler durch geeignete Dimensionierung der Schaltung und
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der Verwendung von Schaltungskonzepten zu verringern. Besonderes Augenmerk liegt
auf dem Einfluss der Taktfrequenz, da es bei breitbandigen Taktverteilungsschaltungen
wichtig ist, dass der Tastgradfehler im gesamten Frequenzbereich gering ist.

Teilweise (so auch in [13]) wird anstelle des Tastgradfehlers der Gleichanteil in Form des
dc-Offsets des Taktsignals betrachtet. Beide Groflen — Tastgradfehler und Gleichanteil
— haben ihre Relevanz zur Beschreibung eines Taktsignals, sind jedoch nicht dquivalent
und lassen sich nur fiir sinusférmige Signale eineindeutig ineinander umrechnen. Fiir das
in Abschnitt 5.2 vorgestellte analytische Modell und die darauf basierenden Schlussfolge-
rungen zur Dimensionierung und Schaltungskonzepte in Abschnitt 5.4 ist es erforderlich,
die beiden Gréflen zu definieren, voneinander abzugrenzen und ihren Zusammenhang
aufzuzeigen.

5.1 Definition und Abgrenzung der GroBen Tastgradfehler und
Gleichanteil

Wie in Abschnitt 3.3.3 definiert bezeichnet der Tastgrad D die relative Zeit zwischen
der steigenden und der fallenden Flanke eines Taktsignals bezogen auf die Periodenlénge
[59]. Der Tastgradfehler

AD:=D— % (5.3)

ist definiert als die Abweichung des Tastgrads von seinem Idealwert. Der Tastgradfeh-
ler AD ergibt sich rein aus den Nulldurchgingen des Taktsignals. Da ein SS in erster
Néherung an den Nulldurchgingen seines Eingangssignals schaltet, weist auch das Aus-
gangssignal Nulldurchgéinge an denselben Stellen auf und hat damit unabhéngig von der
Signalform denselben Tastgradfehler wie das Eingangssignal. Diese Signalform-unabhén-
gige Identitdt des Tastgradfehlers an Ein- und Ausgang eines SS macht den Tastgrad-
fehler zu einem gut geeigneten Maf3 fiir das in diesem Kapitel vorgestellte Modell. Ein
Tastgradfehler lasst sich jedoch nur schwer messen, da hierfiir das Taktsignal in hoher
zeitlicher Auflésung, z. B. mithilfe eines Oszilloskops, betrachtet werden muss. Fiir eine
genaue Messung ist es erforderlich, dass die Bandbreite der Messtechnik mehrere Har-
monische des Taktsignals umfasst, was bei Hochgeschwindigkeitsschaltungen sehr hohe
Anforderungen an die Messtechnik und die Schnittstellen stellt und bei Taktfrequenzen
im Bereich von 100 GHz und dariiber mit dem gegenwértigen Stand der Technik nicht
moglich ist. Fiir eine Messung eignet sich die Grofle des Gleichanteils

1

U= .= felx /OfClk u (t)dt (5.4)

als zeitlicher Mittelwert eines Taktsignals u™(¢) deutlich besser, da er sehr einfach, z. B.
mithilfe eines als Tiefpassfilters fungierenden R-C-Glieds und einem Multimeter, be-
stimmt werden kann. Dies erlaubt es, auch an mehreren Stellen zwischen den SS-Stufen
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einer Kaskade gleichzeitig zu messen. Zudem bietet sich der Gleichanteil als einfach zu
erhaltende Fehlergrofie fiir eine integrierte Regelschleife an. Allerdings dndert sich der
Zusammenhang zwischen Gleichanteil und Tastgradfehler je nach Form des Taktsignals,
wie im Folgenden motiviert wird.

Im Falle eines monofrequenten, sinusféormigen Taktsignals
u”(t) = U~ cos(2m fec t) + U~ (5.5)

mit Taktfrequenz fqy und Signalamplitude U~ besteht zwischen dem Tastgradfehler AD
und dem zeitlichen Mittelwert U~ der Zusammenhang

U~ = U sin(r AD) ~ n U~ AD, (5.6)

wobei die Ndherung fir kleine Tastgradfehler AD erfiillt ist, was eine realistische Annah-
me darstellt, da in den meisten Anwendungen nur kleine Tastgradfehler toleriert werden.
Hat das Taktsignal eine Rechteckform mit einer Amplitude von U~ bei der Grundfre-
quenz und dazu korrespondierende symmetrische Endwerte des (Spannungs-)Pegels von
:l:gﬁ ~, besteht zwischen Tastgradfehler AD und Gleichanteil U~ der Zusammenhang

0= = gﬁ*AD, (5.7)

welcher sich um einen Faktor 2 von jenem bei einem sinusférmigen Taktsignal nach
Gleichung 5.6 unterscheidet. Die Beziehung aus Gleichung 5.7 gilt jedoch nur, wenn
das Rechtecksignal symmetrische Endwerte des (Spannungs-)Pegels aufweist. Ohne die
Randbedingung besteht im Allgemeinen bei Rechtecksignalen ein weiterer Freiheitsgrad.
Dies ist beispielhaft in Abbildung 5.3 veranschaulicht. Beide im oberen Teil der Abbil-
dung gezeigten Rechtecksignale haben denselben Gleichanteil und dieselbe Amplitude
U~ bei der Grundfrequenz des Taktsignals, weisen jedoch einen unterschiedlichen Tast-
gradfehler auf. Es ist folglich nicht mdéglich, aus dem Gleichanteil auf den Tastgradfehler
zu schlieflen und umgekehrt. Werden die Rechtecksignale im Beispiel aus Abbildung 5.3
auf ein Tiefpass-Filter gegeben, welches nur Frequenzen bis zur Grundfrequenz passieren
l&sst, weisen beide Signale denselben Tastgradfehler auf, wie im unteren Teil der Abbil-
dung zu sehen ist. Dies liegt daran, dass sich der Tastgradfehler des durch die Filterung
sinusférmigen Signalverlaufs geméfl Gleichung 5.6 direkt aus dem Gleichanteil des Signals
ergibt, welcher in beiden Fallen identisch ist. Der Tastgradfehler dndert sich folglich bei
einer frequenzabhéngigen, linearen Filterung des Taktsignals, wohingegen der Gleichan-
teil unverdndert bleibt. Die Abhéngigkeit des Zusammenhangs zwischen Tastgradfehler
und Gleichanteil von der Signalform ist ein Problem bei breitbandigen Schaltungen.
Nahe der Grenzfrequenz ist das Taktsignal ndherungsweise sinusférmig und es besteht
der direkte Zusammenhang nach Gleichung 5.6. Bei niedrigeren Taktfrequenzen nimmt
das Taktsignal jedoch mehr und mehr einen rechteckférmigen Verlauf an, sodass kein
direkter Zusammenhang zwischen den Groflen besteht. Interessant dabei ist, dass dieses
Verhalten nicht nur bei Anderung der Taktfrequenz, sondern auch bei Anderung der



5.1 Definition und Abgrenzung der Gréflen Tastgradfehler und Gleichanteil 79

o
o1

Spannung / V
o

-0,5

— u (#) -= 0= — u (#) -= 0y~
-1

0 0,5 1 1,5 2 0 0,5 1 1,5 2
Zeit / Taktperiode Zeit / Taktperiode
H H

b, b,
1
0,5

Spannung / V
o

-0,5
— u (1) -= - — u (t) -= 0y-
-1
0 0,5 1 1,5 2 0 0,5 1 1,5 2
Zeit / Taktperiode Zeit / Taktperiode

Abbildung 5.3: Beispiel zweier rechteckiger Taktsignale u~(¢) mit identischem Gleichanteil
OU~ aber unterschiedlichem Tastgradfehler (oben). Nach Tiefpass-Filterung
resultieren in beiden Fillen identische Tastgradfehler (unten).
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Abbildung 5.4: Blockdiagramm einer allgemeinen SS-Stufe mit den zur Modellierung von Tast-
gradfehler und Gleichanteil relevanten Ein- und Ausgangsgréfien.

Signalform durch (Tiefpass-)Filterung innerhalb einer Schaltung auftritt. So kann ein
néherungsweise rechteckférmiges Taktsignal am Ausgang des SS einer betrachteten SS-
Stufe aufgrund eines Tiefpass-Verhaltens von BS, TML und EFs am Eingang eines nach-
folgenden SS ndherungsweise sinusférmig sein und damit einen anderen Tastgradfehler
aufweisen als am Ausgang der betrachteten SS-Stufe.

Die vorausgehenden Betrachtungen machen deutlich, dass der Tastgradfehler zwar die
zur Beschreibung eines Taktsignals relevante Grofle am Eingang eines SS ist, dass jedoch
auch der Gleichanteil bekannt sein muss, wenn ein Taktsignal mit beliebiger Signalform
auf dem Weg zum Eingang eines SS eine Filterung durchléuft. Aus diesem Grund besteht
einer der beiden zentralen Teile des im folgenden Abschnitt vorgestellten Modells daraus,
den Tastgradfehler am Eingang eines SS bei einer frequenzabhéngigen Filterung eines be-
liebigen Quell-Taktsignals in Abhéngigkeit von der Filterfunktion sowie von Gleichanteil
und Tastgradfehler des ungefilterten Quell-Taktsignals analytisch zu beschreiben.

5.2 Modellierung von Tastgradfehler und Gleichanteil an einer
Stromschalter-Stufe

Im vorliegenden Abschnitt wird ein im Rahmen der Arbeit entwickeltes, analytisches Mo-
dell zur Beschreibung des Tastgradfehlers ADt und des Gleichanteils OIE am Ausgang
einer allgemeinen SS-Stufe vorgestellt. Eine allgemeine SS-Stufe entspricht wie in Abbil-
dung 5.4 dargestellt einem der in Abbildung 5.2 kaskadierten Elemente bestehend aus
einem SS und einer vorgeschalteten Filterfunktion. Als Modell-relevante Eingangsgrofien
dienen der Tastgradfehler AD,, der Gleichanteil OI; und die Gleichtakt-Frequenzkom-
ponenten ”Ic‘l“ eines Quell-Taktsignals bei Harmonischen n der Taktfrequenz. Das Quell-
Taktsignal der SS-Stufe kann beispielsweise von einer in der Kaskade vorgeschalteten
SS-Stufe stammen oder von einer externen Signalquelle. Im Falle einer vorgeschalteten
SS-Stufe ergeben sich die Eingangsgrofien der betrachteten SS-Stufe durch Anwenden
des Modells auf die vorgeschaltete Stufe, sodass es mithilfe des Modells moglich ist,
den Tastgradfehler und den Gleichanteil an jeder Stufe einer Kaskade von SS-Stufen zu
bestimmen. Ohne Einschrinkung der Allgemeingiiltigkeit werden Strome als Quellgro-
Ben gewahlt, da diese den Ausgangsgroflen einer vorgeschalteten SS-Stufe entsprechen.
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Die im Folgenden vorgestellten Modellgleichungen kénnen analog auch fiir Spannungs-
grofen verwendet werden. Das Quell-Taktsignal durchlduft auf dem Weg zum Eingang
des SS der SS-Stufe Filterfunktionen H ™ (jw) fiir den Gegentakt-Anteil und H* (jw) fiir
den Gleichtakt-Anteil. Die Filterfunktionen kénnen sich beispielsweise aus den Uber-
tragungsfunktionen von BS, TML und EFs im Falle kaskadierter SS-Stufen oder aus
jenen von externen TMLs, Bonddréahten, internen TMLs und EFs im Falle einer exter-
nen Signalquelle zusammensetzen. Sie entsprechen damit den Funktionen HZ . (jw) und
HZF(jw) in Abbildung 5.2. Zwar weisen EFs und BS ein leicht nichtlineares Verhalten
auf, dieses ist jedoch bei den in Taktverteilungsschaltungen iiblichen Dimensionierungen
deutlich schwicher ausgepriagt als die Nichtlinearitdt des SS, sodass die Filterfunktio-
nen H™ (jw), H (jw) als ndherungsweise linear im Vergleich zum SS betrachtet werden.
Als Quell-Taktsignal wird ein allgemeines, rechteckférmiges Signal mit Tastgradfehler
ADy und Gleichanteil OIq_ angenommen. Durch lineare Filterung ist es moglich, aus
einem derartigen Rechtecksignal nahezu beliebige Signalformen zu gewinnen, sodass die
Annahme eines Rechtecksignals keine Einschrinkung der Allgemeingiiltigkeit darstellt.
Die Filterfunktion zur Gewinnung des tatséchlich am Eingang der SS-Stufe vorliegenden
Taktsignals aus dem rechteckférmigen, allgemeinen Taktsignal kann als Teil von H ™ (jw)
und H7(jw) beriicksichtigt werden. Der am Eingang des betrachteten SS auftreten-
de Tastgradfehler AD, hingt von der Filterfunktion H~ (jw) sowie vom Tastgradfehler
AD, und vom Gleichanteil I, q des Quell-Taktsignals ab. Am SS findet eine Konversion
des Tastgradfehlers AD, in Verbindung mit dem durch H™ (jw) gefilterten Gleichtakt-
Eingangssignal "U, in einen Gleichanteil OIE statt (vgl. Abschnitt 5.2.2). Dieser Gleich-
anteil wiederum hat Einfluss auf den Tastgradfehler einer gegebenenfalls kaskadierten
Folgestufe. Zur Beschreibung von Tastgradfehler und Gleichanteil am Ausgang der SS-
Stufe wird das Modell aus Kapitel 3 verwendet und der Transferstrom z% anstelle des
Ausgangsstroms i des SS herangezogen, da sich der Ausgangsstrom sz durch lineare
Filterung des Transferstroms szE ergibt (vgl. Gleichungen 3.17 und 3.18). Die zugehori-
ge Filterfunktion kann als Teil von H ™~ (jw), H* (jw) einer Folge-SS-Stufe berticksichtigt
werden.

Im Folgenden werden die Modellgleichungen zur analytischen Beschreibung von Tast-
gradfehler ADt und Gleichanteil OIE am Ausgang einer SS-Stufe allgemein aufgestellt.
Zusammen mit Gleichung 3.15 zur Beschreibung des Gleichtakt-Transferstroms ”LF am
Ausgang eines SS sind damit alle Gréflen am Ausgang einer SS-Stufe bekannt, wel-
che ihrerseits zur Bestimmung von Tastgradfehler und Gleichanteil einer kaskadierten
Folgestufe benotigt werden. Auf diese Weise ergibt sich ein vollstdndiges Modell fiir
den Tastgradfehler am Ausgang jeder SS-Stufe einer Kaskade, beispielsweise bei einer
Taktverteilungsschaltung. Fiir eine einfachere Interpretation und einen Einblick in die
Zusammenhénge werden die Modellgleichungen in Abschnitt 5.3 auf zwei typische An-
wendungsfille von SS-Stufen spezialisiert und fiir diese anhand von Beispielen erléutert.
In diesem Kontext werden haufige Ursachen fiir die Entstehung von Tastgradfehlern auf-
gezeigt und die Grofle der Tastgradfehler-Verstdarkung definiert. Basierend darauf werden
in Abschnitt 5.4 Schaltungsdimensionierungen und -konzepte zur Minimierung von Tast-
gradfehler und Gleichanteil vorgeschlagen.
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5.2.1 Modellierung des Tastgradfehlers

Der Tastgradfehler ADt des Gegentakt-Transferstroms i eines SS lédsst sich aus der
Zeitdarstellung geméfl Gleichung 3.16 unmittelbar schlussfolgern. Da der Gleichtakt-
Transferstrom i+ geméf der Modellannahme in Abschnitt 3.3 nur schwach von Iy/2 ab-
weicht und somit stets positiv ist, sind die Nulldurchgénge des Gegentakt-Transferstroms
i1 gleich jenen des Gegentakt-Eingangssignals u, des SS. Es gilt damit

ADry = AD., (5.8)

d. h. die Tastgradfehler an Ein- und Ausgang eines SS sind identisch.

Der Tastgradfehler AD, am Eingang des SS ergibt sich abhiingig von der Ubertragungs-
funktion H~(jw) frequenzabhéngig aus dem Tastgradfehler AD, und dem Gleichanteil
OIq* des Quellsignals. In [78] ist eine Gleichung hergeleitet zur (ndherungsweisen) Be-
schreibung der Anderung des Tastgradfehlers eines Rechtecksignals mit symmetrischen
Endwerten bei Filterung durch eine lineare, zeitunabhéngige Ubertragungsfunktion. Die
zugehorige Herleitung ist im Rahmen dieser Arbeit verallgemeinert worden fiir ein Recht-
ecksignal, welches bei einer Taktfrequenz fq neben einem bekannten Tastgradfehler
ADg und einer Amplitude fq_ := 2|1 | bei der Grundfrequenz einen Gleichanteil °I
aufweist, sodass auch Signale mit nicht-symmetrischen Endwerten beschrieben werden
konnen. Nach Filterung durch H™ (jw) ergibt sich mit der in Anhang C.1 aufgefiihrten
Herleitung und wey = 27 fo flir den Tastgradfehler

H=(0)°1; o o .
Tq’\q + ADy ( Z H™ (j2nwe) eJandktH)
ADyp = AD, = n=—con#0 , (5.9)

)
Z H™ (J(2n + l)wdk) ej(2n+1)wclktH

n=—oo

wobei tyy der Verzogerungszeit der Filterfunktion H ™ (jw) entspricht. Gleichung 5.9 ist ei-
ne der beiden zentralen Modellgleichungen in diesem Kapitel und erlaubt in Verbindung
mit Gleichung 5.16 die Bestimmung von Tastgradfehler und Gleichanteil am Ausgang
einer SS-Stufe. Die universelle Einsetzbarkeit von Gleichung 5.9 ergibt sich daraus, dass
sich durch lineare Filterung eines Rechtecksignals mit Tastgradfehler ADy und Gleich-
anteil OI(; nahezu beliebige Taktsignalformen représentieren lassen. Ist das Quellsignal
nicht rechteckféormig, kann es dennoch als ein rechteckférmiges Taktsignal modelliert
werden, welches eine zusitzliche Filterfunktion durchléuft, die als Teil von H ™ (jw) be-
trachtet wird. Gleichung 5.9 eignet sich folglich allgemeingiiltig zur Beschreibung des
Tastgradfehlers von nahezu beliebigen Taktsignalen. Im Zahler von Gleichung 5.9 treten
zwei additive Terme auf. Der erste ist proportional zum Gleichanteil OIq_ . Der zweite
ist proportional zum Tastgradfehler AD, des ungefilterten Rechteck-Quellsignals so-
wie zur Summe iiber die Beitrdge der Filterfunktion H ™ (jw) bei geraden Harmonischen
der Taktfrequenz f.. Liegt die Taktfrequenz deutlich unterhalb der Grenzfrequenz der
Filterfunktion, tragen zahlreiche gerade Harmonische zum Summenterm im Zéhler von
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Gleichung 5.9 bei, sodass der zum Tastgradfehler AD, proportionale Summenterm den
Zahler dominiert und der Gleichanteil OIq_ einen vernachlédssigbaren Einfluss auf den
Tastgradfehler ADt hat. Der Nennerterm enthélt eine Summe {iber die ungeraden Har-
monischen von H ™ (jw). Liegt die Taktfrequenz f. deutlich unterhalb der Grenzfrequenz
von H~ (jw) und hat H™ (jw) einen tiber der Frequenz flachen Verlauf, sind die Summen
in Zahler und Nenner &hnlich grof3, sodass der gefilterte Tastgradfehler ADt in etwa
dem Tastgradfehler AD, des Quell-Taktsignals entspricht. Nahert sich die Taktfrequenz
fe der Grenzfrequenz von H ™ (jw), nehmen die Summenterme in Zéhler und Nenner ab.
Die Abnahme im Zéahler ist hierbei stérker, da die Summe im Z&éhler iiber die geraden
Harmonischen geht und somit erst bei hoheren Frequenzen startet als die iiber unge-
rade Harmonische laufende Summe im Nenner. Es dominiert daher bei Taktfrequenzen
im Bereich der Grenzfrequenz von H ™~ (jw) der Einfluss des Gleichanteils OIq_ , wohinge-
gen der Einfluss des Tastgradfehler AD, vernachléssigbar ist. Dieses Verhalten wird im
Folgenden anhand eines einfachen Beispiels veranschaulicht.

Zur Veranschaulichung von Gleichung 5.9 wird als Beispiel die Spannung ug- an dem in
Abbildung 5.5 gezeigten R-C-Parallelglied mit einer Grenzfrequenz von 50 GHz betrach-
tet. Als Ansteuerung dient ein rechteckférmiges Strom-Taktsignal i, mit einem Tastgrad-

fehler ADq = 5%, einer Amplitude IAq_ = 2|'I| ~ 25mA bei der Grundfrequenz und
zwei verschiedenen, jeweils iiber der Frequenz konstanten Gleichanteilen OI; = +0,5mA
bei unterschiedlichen Taktfrequenzen fc. Die Spannung up~ an dem R-C-Glied ergibt
sich als Tiefpass-Filterung des Strom-Quellsignals i, mit einer vom Betrag her iiber der
Frequenz abfallenden Filterfunktion H ™ (jw). Es handelt sich dabei um ein realistisches
Szenario fiir einen SS, der als Last einen Widerstand mit parasitdrer Parallelkapazitéit
hat. Eine Schaltungssimulation des Tastgradfehlers ADt der Spannung ug- am R-C-
Glied ist in Abbildung 5.5 zusammen mit einer Auswertung von Gleichung 5.9 gezeigt.
Schaltungssimulation und Rechnung stimmen sehr gut iiberein und weisen eine deutliche
Frequenzabhéngigkeit des Tastgradfehlers ADy auf, obwohl das Quellsignal keine tiber
der Frequenz variierenden Groéflen hat. Die Frequenzabhingigkeit des Tastgradfehlers
ADr resultiert rein aus der Frequenzabhéngigkeit der Filterfunktion H ™ (jw) aufgrund
der begrenzten Bandbreite des R-C-Glieds. Bei niedrigen Taktfrequenzen ist der Tast-
gradfehler ADt am Ausgang des R-C-Glieds in etwa gleich dem des Rechtecksignals
ADy = 5% am Eingang. Dies entspricht dem Fall, bei dem die zu AD, proportionalen
Summenterme im Zahler von Gleichung 5.9 den Zahler dominieren. Die beiden verschie-
denen Gleichanteile OIq_ haben hier kaum einen Einfluss auf den Tastgradfehler. Mit
steigender Taktfrequenz tragen weniger Harmonische zu der mit AD, skalierten Sum-
me im Zéhler von Gleichung 5.9 bei, sodass der Einfluss von AD, schwindet und jener
von OIq_ steigt. Abhéngig von OIq_ erklart sich daraus der unterschiedliche Verlauf des
Tastgradfehlers iiber der Frequenz. Bis in etwa zur Grenzfrequenz des R-C-Glieds féllt
der Tastgradfehler fiir beide Beispiel-Gleichanteile OIq_ ab, da die im Beispiel gewéahlten
Gleichanteile niedriger als der sich nach Gleichung 5.7 fiir ein Rechtecksignal mit sym-
metrischen Endwerten ergebende Gleichanteil von circa 2mA sind. Es dominiert hierbei
jeweils im Zéhler der Term durch den Gleichanteil I q - Daher ist der Abfall umso stérker,
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Abbildung 5.5: Beispiel fiir die Frequenzabhéngigkeit des Tastgradfehlers ADt der Spannung
ugc an einem R-C-Glied, welches mit einem Rechtecksignal i, mit frequenzun-
abhéngigem Tastgradfehler ADy = 5% und zwei verschiedenen Gleichanteilen
F, q = £0,5mA angesteuert wird. Gezeigt ist ein Vergleich zwischen der Rech-
nung nach Gleichung 5.9 und einer Schaltungssimulation.

je niedriger der gewédhlte Gleichanteil des Quell-Taktsignals ist. Zum Nennerterm tragt
im Wesentlichen der Term H ™ (jwe) bei der Grundfrequenz des Taktsignals bei. Bei
weiter steigender Taktfrequenz bleibt der Zéhlerterm in Gleichung 5.9 in etwa konstant,
da er durch den jeweils konstanten Gleichanteil OIq_ dominiert wird. Der Nennerterm
hingegen sinkt weiter aufgrund der zunehmenden Démpfung des Quell-Taktsignals bei
der Grundfrequenz. Hierdurch nimmt der Tastgradfehler vom Betrag her zu. Dies er-
klart, warum die im positiven Bereich liegende Kurve fiir OI(; = +0,5mA zu hohen
Taktfrequenzen hin wieder leicht ansteigt, wohingegen die im negativen Bereich liegende
Kurve fiir OIq_ = —0,5mA weiter sinkt.

Das einfache Beispiel mit dem R-C-Glied verdeutlicht bereits, dass durch lineare Fil-
terung eines Taktsignals eine Frequenzabhéngigkeit des Tastgradfehlers A Dt auftreten
kann, obwohl das Quell-Taktsignal frequenzunabhéngig sowohl einen konstanten Tast-
gradfehler als auch einen konstanten Gleichanteil aufweist. Wird anstelle eines R-C-
Glieds die frequenzabhingige Ubertragungsfunktion H~ (jw) einer SS-Stufe bestehend
aus den komplexeren Frequenzgéngen von beispielsweise BS, TML und EFs betrach-
tet und wird beriicksichtigt, dass bereits das Quell-Taktsignal der SS-Stufe einen fre-
quenzabhéngigen Tastgradfehler ADy und Gleichanteil OIq_ aufweisen kann, lasst sich
erahnen, dass der Zusammenhang nach Gleichung 5.9 fiir den Tastgradfehler ADt am
Ausgang einer SS-Stufe eine Schliisselrolle fiir das Verstdndnis der Frequenzabhéngig-
keit des Tastgradfehlers bei kaskadierten SS-Stufen darstellt. Ein detaillierterer Einblick
in diese Zusammenhénge findet sich in Abschnitt 5.3 anhand von Beispielen fiir zwei
typische Anwendungsfille von SS-Stufen.
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5.2.2 Modellierung des Gleichanteils

In die zentrale Gleichung 5.9 zur Bestimmung des Tastgradfehlers ADt am Ausgang
einer allgemeinen SS-Stufe nach Abbildung 5.4 geht neben dem Tastgradfehler AD
und der Ubertragungsfunktion H~(jw) der Gleichanteil OIq_ am Eingang der SS-Stufe
ein. Um den Tastgradfehler bei kaskadierten SS-Stufen bestimmen zu kénnen, ist daher
auch der jeweilige Gleichanteil 0[{ am Ausgang einer SS-Stufe als Eingangsgrofie der
Folgestufe von Interesse.

Zur Bestimmung des Gleichanteils °7 1 wird das nichtlineare Modell des SS aus Kapitel 3
verwendet. Geméfl Gleichung 3.23 setzt sich der Gleichanteil aus drei Anteilen

OI; =I; p + I5p + 1 (5.10)

zusammen. Hierbei handelt es sich um einen Anteil, welcher sich aus den statischen
Eigenschaften des SS ergibt (OLE A) und zwei ergénzenden dynamischen Anteilen, wie
im Folgenden erldutert wird. Dies ist vergleichbar zu der Vektorsumme in Abschnitt 4.2,
wobei sdmtliche Anteile hier rein reell sind und somit keine Summe von Vektoren, sondern
von Skalaren bilden.

Der Anteil

1 -
OIf A= 5o T ~ ap |15 5| ADr, (5.11)

9 — inusformi
mit g = { , wenn ¢ sinusformig, (5.12)

1, wenn i} rechteckformig

ergibt sich mit der Herleitung in Anhang C.2 aus der Anwendung der statischen tanh-
Kennlinie des SS auf das Gegentakt-Eingangssignal, wobei 7 den in Abschnitt 3.3.3
definierten, resultierenden Fourier-Koeffizienten bei der Frequenz-Komponente n = 0
bezeichnet. Der Anteil OLE A ist eine direkte Folge des in Abschnitt 5.2.1 bestimmten
Tastgradfehlers ADt am Aﬁsgang des SS und kann ndherungsweise bis auf einen von der
Signalform des Gegentakt-Transferstroms abhéngigen Vorfaktor aer proportional durch
ADr und die statische Transferstrom-Amplitude |'Iy ,| (siche Abschnitt 4.2) ausge-
driickt werden. Der Anteil ist unabhéngig von dem fréquenzabhéngigen Verhalten des
SS selbst und kann daher als statischer Anteil angesehen werden. Wegen der Proportio-
nalitdt zum potenziell frequenzabhéngigen Tastgradfehler A D nach Gleichung 5.9 kann
er sich dennoch dynamisch mit der Taktfrequenz indern. Der Anteil °7 T4 ist unabhéngig
vom Gleichtaktsignal "U;" am Eingang des SS.

Der Anteil OIT_’B ist von der Taktfrequenz f, der Gesamtkapazitat Cr am Emitter-
knoten des SS (vgl. Gleichung 3.12) und der modifizierten Transitzeit ¢ (vgl. Glei-
chung 3.14) abhéngig. Es handelt sich folglich um einen dynamisch auftretenden Gleich-
anteil, wobei der zugehorige Zusammenhang aufgrund einer Reihendarstellung (siehe
Gleichung 3.25) wenig einsichtig ist. Auch wenn der Anteil noch nicht zuvor in den be-
kannten Veroffentlichungen erwdhnt wurde, lohnt sich eine eingehende Betrachtung hier
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nicht, da er bei den im Rahmen dieser Arbeit verwendeten typischen Schaltungsparame-
tern gegeniiber dem Anteil I TA vernachlassigbar ist. Als Bedingung fiir die Vernachléas-
sigbarkeit lasst sich sowohl fiir sinus- als auch fiir rechteckférmige Eingangssignale mit
iiber der Frequenz konstanter Gruppenlaufzeit

R I
U, €« ———
¢ 3CE fox

herleiten (siehe Anhang C.3). Im Beispiel von Parametersatz 1 aus Tabelle 5.1 ist die
Bedingung aus Gleichung 5.13 fiir ﬁg < 1,6V erfiillt, was angesichts typischer Ein-
gangsamplituden von einigen hundert Millivolt in den meisten Féllen zutrifft. Falls die
Bedingung aus Gleichung 5.13 oder die zugrunde liegende Annahme eines Eingangs-
signals mit konstanter Gruppenlaufzeit nicht erfiillt sein sollten, ldsst sich allgemein
zeigen, dass der Anteil OIf g broportional zu ADr ist (siehe ebenfalls Anhang C.3).
Es ist damit moglich, seinen Beitrag durch Modifikation von ar in Gleichung 5.11 als
Teil von IT A mit zu berticksichtigen. Im Hinblick auf die in Abschnitt 5.4 vorgestellten
Schlussfolgerungen zur Dunensmmerung dndert sich durch die Beriicksichtigung bzw.
Vernachldssigung des Anteils IT’B nichts, da auf eine Verringerung von A Dt und nicht

(5.13)

von at zur Verringerung des Gleichanteils Olf abgezielt wird. Aus diesem Grund wird
der Anteil 0[{ g im Folgenden nicht beriicksichtigt.

Der ebenfalls dynamische Anteil

_ > n"T*"US
It ¢ = 27 Cio fu 3 Re {} (5.14)

= 2rn e fox —

mit der modifizierten Transitzeit ¢ nach Gleichung 3.14 héngt als einziger der drei An-
teile vom Gleichtakt-Eingangssignal "U; ab und skaliert mit der Kapazitit Cjy sowie
der Taktfrequenz f.. Fir allgemeine Eingangssignale treten Mischprodukte samtlicher
Harmonischer n des Gleichtakt-Eingangssignals U mit den in Abschnitt 3.3.3 defi-
nierten Fourier-Komponenten ™7 auf. Es ergibt sich damit eine komplexe Abhéngigkeit
sowohl von der Amplitude als auch der Phase der einzelnen Harmonischen des Gleich-
takt-Eingangssignals, wobei zusétzlich eine Modifikation durch den von der Taktfrequenz
und der modifizierten Transitzeit abhidngigen Term 7¢ foy auftritt. In Abschnitt 5.3.1
wird Gleichung 5.14 fiir sinusférmige Eingangssignale ndher beschrieben und interpre-
tiert. Allgemein lasst sich fiir beliebige Eingangssignale eine Unterscheidung in Beitrége
bei geraden und bei ungeraden Harmonischen n der Taktfrequenz treffen. Bei geraden
Harmonischen n sind die Fourier-Koeffizienten ™7 nur dann von null verschieden, wenn
das Eingangssignal des SS einen Tastgradfehler AD, aufweist (vgl. Gleichungen 3.20
und 3.21). Mafinahmen, die helfen, den Anteil Oli A und damit ADt = AD, zu redu-

zieren, fiihren automatisch auch zu einer Reduktion der Beitrage zu OIE ¢ bei geraden
Harmonischen des Gleichtakt-Eingangssignals. Eine gesonderte Betrachtuﬁg der geraden
Harmonischen des Gleichtakt-Eingangssignals ist damit in Hinblick auf Mafinahmen zur
Reduktion des Gleichanteils nicht von Néten. Beitrdge zu der Summe in Gleichung 5.14
bei ungeraden Harmonischen n des Gleichtakt-Eingangssignals fithren hingegen zu einem
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Gleichanteil OIT_ ¢» welcher unabhangig von einem eventuell am Eingang des SS vorherr-
schenden Tastgrédfehler AD, ist. Dieser Fall verdient besonderer Beachtung. Er ist unter
anderem bei single-ended Ansteuerung einer SS-Stufe, beispielsweise der Eingangsstufe
einer Taktverteilung durch einen externen Signalgenerator, relevant. In Abschnitt 5.3.1
wird der Fall am Beispiel eines sinusférmigen Eingangssignals vertieft. Ein Gleichtakt-
Fingangssignal am betrachteten SS kann auflerdem durch Signaleinkopplungen in das
Versorgungsspannungsnetz und durch Gegentakt-Gleichtakt-Konversion aufgrund von
Asymmetrien auftreten und auf diesem Wege ebenfalls zu einem Gleichanteil beitragen
[13, 21].

Zur Beurteilung der Auswirkungen eines Gleichanteils am Ausgang einer SS-Stufe ist
der auf die Amplitude |'I7| bezogene amplitudenbezogene Gleichanteil °Iy /(|15 ]) ei-
ne Gréle von Interesse, da dieser als ©1 g/ I q |) via Gleichung 5.9 Auswirkung auf den
Tastgradfehler einer gegebenenfalls kaskadierten Folgestufe hat. Zur besseren Anschau-
lichkeit der Gleichungen und damit fiir eine einfachere Interpretation der Ergebnisse
wird im Folgenden als Ndherung angenommen, dass fiir die Transferstrom-Amplitude
des SS

AR N (5.15)

gilt, d.h. der in Kapitel 4 analysierte dynamische Uberhéhungseffekt wird bei der Be-
stimmung des amplitudenbezogenen Gleichanteils vernachlissigt. Diese Vorgehensweise
ist gerechtfertigt und im Einklang mit dem in dieser Arbeit verfolgten erkenntnisorien-
tierten Optimierungsansatz (vgl. Kapitel 1), da die Vernachléssigung des dynamischen
Uberhohungseffekts lediglich zu einer quantitativen Abweichung des amplitudenbezoge-
nen Gleichanteils von 10 % bis 20 % fithrt und somit einen sekundaren Effekt darstellt.
Mit der Néherung ergibt sich aus Gleichung 5.10, 5.11 und 5.14 fiir den amplitudenbe-
zogenen Gleichanteil am Ausgang einer SS-Stufe
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Hierbei handelt es sich um die zweite zentrale Gleichung dieses Kapitels, welche zusam-
men mit Gleichung 5.9 ein vollstdndiges Modell zur Beschreibung von Tastgradfehler
und Gleichanteil einer allgemeinen SS-Stufe darstellt. Gleichung 5.16 setzt sich aus zwei
additiven Termen zusammen. Der erste Term ist proportional zum Tastgradfehler AD
am Ausgang des betrachteten SS und der zweite Term héngt vom Gleichtakt-Eingangs-
signal "U;" ab. In Abschnitt 5.3 werden die EinflussgréBen auf die beiden Terme und die
sich daraus wiederum ergebenden Einfliisse fiir eine kaskadierte Folgestufe anhand von
Beispielen erldutert und veranschaulicht.

Gleichung 5.9 und Gleichung 5.16 bilden das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte all-
gemeine analytische Modell zur Beschreibung von Tastgradfehler A Dt und Gleichanteil
OIT_ am Ausgang einer allgemeinen SS-Stufe und folglich auch am Ausgang einer Kaska-
de mehrerer solcher Stufen. In Abbildung 5.6 sind die Zusammenhénge der Gleichungen
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Abbildung 5.6: Blockdiagramm des analytischen Modells zur Beschreibung von Tastgradfehler
und Gleichanteil am Ausgang einer SS-Stufe. Die Funktionen von Gleichung 5.9
und 5.16 sind zur Wahrung der Ubersichtlichkeit vereinfacht dargestellt.

anschaulich dargestellt. Ein Tastgradfehler ADy bzw. ein Gleichanteil OIq* am Eingang
einer SS-Stufe fithrt je nach Ubertragungsfunktion H ~(jw) zu einem frequenzabhingigen
Tastgradfehler ADt am Ausgang der Stufe. Die Ubertragungsfunktion H~ (jw) beinhal-
tet dabei sdmtliche Frequenzginge von Schaltungsteilen und -elementen zwischen einer
externen Signalquelle bzw. dem Ausgang des SS einer vorgeschalteten SS-Stufe bis zum
Eingang des SS der betrachteten SS-Stufe, nicht jedoch die Ubertragungsfunktion des
SS selbst. Sie entspricht in der Darstellung nach Abbildung 5.2 den Funktionen H; (jw)
bzw. HZ.(jw). Bei Taktfrequenzen deutlich unterhalb der Grenzfrequenz f; von H™ (jw)
ist der Einfluss des Gleichanteils OIq_ am Eingang der SS-Stufe auf den Tastgradfehler
ADt am Ausgang vernachléssigbar. Es dominiert der Einfluss des Tastgradfehlers ADg
am Eingang der SS-Stufe. Demgegeniiber ist nahe bzw. oberhalb der Grenzfrequenz f,
der Einfluss des Tastgradfehlers AD, vernachldssigbar und dafiir jener des Gleichan-
teils OIq_ relevant. Der Tastgradfehler ADt am Ausgang der SS-Stufe fiihrt zusammen
mit einem eventuellen Gleichtakt-Eingangssignal ”I(i'r bei ungeraden Harmonischen n
der Taktfrequenz iiber die Ubertragungsfunktion H T (jw) und Gleichung 5.16 zu einem
Gleichanteil Olf am Ausgang der SS-Stufe. Dieser Gleichanteil wiederum hat Einfluss
auf den Tastgradfehler einer gegebenenfalls kaskadierten Folgestufe.
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5.3 Anpassung des Modells an typische Anwendungsfalle

Um die Modellgleichungen 5.9 und 5.16 einfacher interpretieren zu kénnen, werden die-
se im Folgenden fiir zwei Anwendungsfélle von SS-Stufen angepasst. Hierbei handelt es
sich zum einen um den Fall der Ansteuerung mit sinusférmigen Taktsignalen. Dieser Fall
trifft hdufig, so auch bei den im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Schaltungen, auf die
erste SS-Stufe einer Taktverteilung zu, welche von einer externen Signalquelle oder ei-
nem internen Oszillator gespeist wird. Gerade bei einer extern angesteuerten SS-Stufe
sind zahlreiche potenzielle Ursachen fiir einen Tastgradfehler vorhanden. Es lohnt sich
daher, den Fall einer mit einem Sinussignal angesteuerten (ersten) SS-Stufe gesondert
zu betrachten und dafiir angepasste Modellgleichungen aufzustellen. Diese erlauben eine
leichtere Interpretation als die allgemeinen Modellgleichungen und ermoéglichen so einen
Einblick in die Ursachen und Zusammenhinge des auftretenden Tastgradfehlers und
Gleichanteils. Zum anderen wird der Anwendungsfall mehrerer kaskadierter SS-Stufen
betrachtet. Hier ist es von besonderem Interesse, ob und wie stark sich ein gegebenenfalls
vorhandener Tastgradfehler innerhalb der Kaskade verstérkt. Basierend auf den sich aus
den beiden Anwendungsfillen ergebenden Resultaten werden in Abschnitt 5.4 Schluss-
folgerungen zur Dimensionierung und Schaltungskonzepte vorgestellt, um Tastgradfehler
und Gleichanteil zu minimieren.

5.3.1 Tastgradfehler und Gleichanteil bei einer sinusformig angesteuerten
Stromschalter-Stufe

Das in Abschnitt 5.2 vorgestellte analytische Modell fiir den Tastgradfehler und den
Gleichanteil an einer SS-Stufe nimmt als Eingangssignal allgemein ein mit einer linearen
Ubertragungsfunktion gefiltertes Rechtecksignal mit Tastgradfehler AD, an. Dadurch
lassen sich Taktsignale mit nahezu beliebiger Form abbilden, unter anderem auch reine
Sinussignale. In letzterem Fall bedingt die Annahme eines gefilterten Rechtecksignals
jedoch eine fiir die Problemstellung unverhéltnisméfig hohe Komplexitit. Daher werden
im Folgenden die Modellgleichung 5.9 in einer fiir diesen Fall vereinfachten Form préa-
sentiert und die Einflussgréfien auf den Tastgradfehler einer SS-Stufe bei sinusférmiger
Ansteuerung aufgezeigt sowie anhand von Beispielen veranschaulicht. Die durchgefiihr-
ten Betrachtungen beziehen sich auf eine von einer externen, sinusférmigen Signalquelle
angesteuerte erste SS-Stufe einer Kaskade. Die dabei auftretenden GesetzméfBigkeiten
lassen sich auch fiir jede andere SS-Stufe der Kaskade anwenden, sofern das Eingangssi-
gnal der SS-Stufe beispielsweise durch Bandbreitenbegrenzung bei hohen Taktfrequenzen
ebenfalls als ndherungsweise sinusférmig angesehen werden kann.

In Abbildung 5.2 ist beispielhaft der Signalweg von einer externen Signalquelle zum SS
der ersten SS-Stufe einer Kaskade von SS-Stufen dargestellt. Géngige Signalgeneratoren
bieten héufig keinen differenziellen Ausgang, sodass die Schaltung single-ended ange-
steuert werden muss. Zwar ist es prinzipiell moglich, mit einem 180°-Hybrid-Koppler
eine Konversion von einem single-ended zu einem differenziellen Signal durchzufiihren,
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allerdings weisen solche Koppler typischerweise eine deutlich geringere Bandbreite als
die in dieser Arbeit betrachteten breitbandigen Schaltungen auf und erhohen zudem
Komplexitdt und Kosten des Aufbaus. Es wird daher in der Praxis héufig eine single-
ended-Ansteuerung verwendet.

Allgemein kénnen an einer Signalquelle sowohl Gegen- als auch Gleichtakt-Komponenten
"Uy und "U;r auftreten, welche im Falle einer single-ended-Signalquelle identisch sind.
Bei einem Sinussignal dominieren die Beitrige bei der Grundfrequenz. Nichtsdestowe-
niger konnen bei nicht-idealen Sinus-Signalquellen auch Harmonische auftreten, welche
zwar deutlich schwécher als der Beitrag bei der Grundfrequenz sind, aber zu einem
Tastgradfehler fithren. Gegentakt- und Gleichtaktanteil der Signalquelle durchlaufen auf
dem Weg zum SS iiber z. B. externe TMLs, Bonddréahte, interne TMLs sowie EFs unter-
schiedliche, frequenzabhingige Ubertragungsfunktionen H; (jw) fiir den Gegentakt und
H[ (jw) fiir den Gleichtakt. Die Spannungen am Eingang des SS ergeben sich daher zu

"Ug = |"U; | e = HY (jnwen) "Ug (5.17)
« + .
"US = "US e = H (jnweax) "U . (5.18)

Wegen unterschiedlicher Ubertragungsfunktionen H; (jnwey) und HJ (jnwey) weisen
"U; und "US selbst im Fall einer single-ended-Signalquelle mit "UJ = "Uy im All-
gemeinen unterschiedliche Betrige |"U, |, |"U;t| und vor allem unterschiedliche Phasen
Pens (P(j,n auf. Fir den am Eingang und damit auch am Ausgang des SS auftretenden
Tastgradfehler resultiert aus der Modellgleichung 5.9 mit der Herleitung und Erweiterung
nach Anhang C.4 die problemangepasste Form

S0 12U s | (—1)m e Pezn—2neen)

ADt = AD, =
5 27 |\Us |

(5.19)

Zum Tastgradfehler ADr tragen folglich neben dem Gleichanteil °U;~ (schwache) gerade
Harmonische des Eingangssignals 2"U;" bei. Hierbei ist insbesondere die Phasenbezie-
hung zwischen den Harmonischen und der Komponente bei der Grundfrequenz entschei-
dend. Fir die Messungen in dieser Arbeit wird ein hochwertiger Signalgenerator (Key-
sight E8257D) verwendet, welcher eine zweite Harmonische von —50 dBc gegeniiber dem
Tréagersignal aufweist [79]. Damit ergibt sich ein vernachléssigbarer Tastgradfehler von
maximal ADt = 0,05 %. Bei Verwendung eines giinstigeren Signalgenerators oder eines
integrierten Oszillators kann das Betrachten der geraden Harmonischen des Taktsignals
hingegen von Bedeutung fiir den Tastgradfehler sein.

Der gegeniiber den geraden Harmonischen dominierende Einfluss des Eingangssignals
auf den Tastgradfehler stellt {iblicherweise der Gleichanteil U, dar. Dieser resultiert
bei der in Abbildung 5.2 gezeigten Eingangsbeschaltung beispielsweise aus Asymmetri-
en der Abschlusswiderstinde aulerhalb oder innerhalb der integrierten Schaltung, aus
Abweichungen (Mismatch) zwischen den Bauelementen innerhalb der Schaltung oder aus
unterschiedlichen Masse-Bezugspotenzialen zwischen dem single-ended Signalgenerator
an dem einen und dem Abschluss an dem anderen differenziellen Eingang der Schaltung.



5.3 Anpassung des Modells an typische Anwendungsfélle 91

10 -\ == HICUM-Simulation
\ @ ESB-Simulation
\ — Formel
8
X
~ 60
'_
Q
< g
2
0
25 50 75 100 125 150 175 200
u:; / mv

Abbildung 5.7: Simulation des Tastgradfehlers am Ausgang des mit einem sinusférmigen Takt-
signal angesteuerten SS aus Abbildung 5.8 mit Parametersatz 1 aus Tabelle 5.1
und Vergleich mit der Berechnung nach Gleichung 5.19.

All diese Effekte fithren zu einem Tastgradfehler ADr, welcher gemafli Gleichung 5.19
umgekehrt proportional zur Amplitude Ue_ := 2|1U;| des Taktsignals bei der Grund-
frequenz ist. Dieser Zusammenhang ist in Abbildung 5.7 in Form einer Auswertung von
Gleichung 5.19 fiir den Tastgradfehler am Ausgang eines mit einem reinen Sinussignal
mit variierter Gegentakt-Eingangsamplitude Ug und einem konstanten Gleichanteil U~
angesteuerten SS verdeutlicht. Die Auswertung der Gleichung wird mit einer Schaltungs-
simulation verglichen, deren zugrunde liegender Schaltplan in Abbildung 5.8 dargestellt
ist. Fir die Transistoren wird entweder das ESB aus Abbildung 3.1 oder ein HICUM-Mo-
dell mit fiir aktuelle Hochgeschwindigkeitstechnologien typischen Parametern verwendet.
Die fiir die jeweiligen Simulationen verwendeten Parameter sind in Tabelle 5.1 aufgefiihrt.
Die Berechnung nach Gleichung 5.19 und die Simulation mit dem ESB-Modell zeigen ei-
ne gute Ubereinstimmung eines mit steigender Gegentakt-Eingangsamplitude Ug fallen-
den Tastgradfehlers. Der Vergleich in Abbildung 5.7 mit einer HICUM-Simulation zeigt
ein qualitativ gleiches Verhalten, jedoch weist die Simulation bei niedrigen Gegentakt-
Eingangsamplituden héhere Tastgradfehler als die Auswertung von Gleichung 5.19 auf.
Der Hauptgrund fiir diese Abweichung liegt in einer asymmetrischen Eigenerwirmung
der Transistoren, welche in Form einer Mitkopplung einen vorhandenen Tastgradfeh-
ler weiter erhoht. Das in diesem Kapitel vorgestellte Modell kann prinzipiell um eine
Beriicksichtigung der Eigenerwidrmung der Transistoren erweitert werden. Allerdings re-
sultiert dabei ein Gleichungssystem, welches nur numerisch lésbar ist und welches sich
einer anschaulichen Interpretation verschliefit, ohne, dass sich an den Schlussfolgerun-
gen in Abschnitt 5.4 etwas dndert. Aus diesem Grund wird auf die Berticksichtigung der
Eigenerwarmung verzichtet.
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Abbildung 5.8: Schaltplan fiir die Simulationen im vorliegenden Kapitel mit sinusférmigem
Takt-Eingangssignal des SS. Die jeweiligen Parametersitze sind in Tabelle 5.1
aufgefiihrt. Fiir die Eingangssignale gilt u; = U + U cos(27 fex + e 1) und

uf = U cos(2m fenc + gp;l).

Tabelle 5.1: Schaltungsparameter der im vorliegenden Kapitel durchgefithrten Simulationen be-
zogen auf den Schaltplan in Abbildung 5.8. Es gilt aulerdem jeweils ¢, ; = 0,
Ip = 10mA, Ur = 30mV, R, = 0. Bei Verwendung des ESB-Transistor-Modells
gilt 77 = 3151s, Cjp = 15fF, Cggy = 141F, Cepo = 10fF, Ccsp = 6fF. Bei
Verwendung des HICUM-Modells gilt g = 5 pm.

Nr. Ug [jE+ U felk 80:,1 ar Rpp || Crp  Ergebnis

‘.t Abb. 5.7,

1 variiert 0 5mV  50GHz 0 - 0] 0F Abb. 5.9

20 GHz, .

2 100mV 100mV 0 100 CHy, variiert - 0Q]0F  Abb. 5.11
. " —45°,

3 varilert =U; 1mV 50GHz 190° 0] 0F  Abb. 5.15

4 wvariiert 0 5mV  50GHz 0 1,4 50Q | 1pF Abb. 5.18

5 varilert 0  5mV  50GHz 0 14 0Q|OF Abb.5.18

(=}

100mV  100mV 0 50GHz wvariiert 1 50| 1pF Abb. 5.19
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Abbildung 5.9: Simulation des Faktors ar als Verhiltnis °Iy. /(7|'I5|)/ADt am Ausgang des
mit einem sinusférmigen Taktsignal angesteuerten SS aus Abbildung 5.8 mit
Parametersatz 1 aus Tabelle 5.1. Fiir die Transistoren wird das ESB aus Ab-
bildung 3.1 verwendet.

Der amplitudenbezogene Gleichanteil am Ausgang der SS-Stufe setzt sich gemafi Modell-
gleichung 5.16 aus der Addition eines zu A Dy proportionalen und eines vom Gleichtakt-
Eingangssignal Uj abhéngigen Terms zusammen. Im Sinne zweier Wirkungsfunktionen
werden die Einfliisse der beiden Terme im Folgenden separat betrachtet.

Liegt kein Gleichtakt-Eingangssignal vor, d.h. ist "US" = 0, folgt aus Gleichung 5.16

07—
IT
m ||

~ aT ADT (520)
"US=0

Der amplitudenbezogene Gleichanteil am Ausgang der SS-Stufe ist folglich direkt pro-
portional zum Tastgradfehler ADy. Der Proportionalitdtsfaktor ar liegt geméafl Glei-
chung 5.11 abhéngig von der Signalform des Gegentakt-Transferstroms des SS zwischen
2 (Sinus) und 1 (Rechteck). Auch wenn das Eingangssignal des SS sinusformig ist, kann
und wird der Gegentakt-Transferstrom bei gentigend grofier Eingangsamplitude rechteck-
formig sein. Dies gilt selbst bei hohen Taktfrequenzen, da die Bandbreitenbegrenzung der
Transistoren bei der gewihlten Modellierung nach Abschnitt 3.3 im Ubergang zwischen
Transferstrom und Ausgangsstrom und nicht im Transferstrom selbst abgebildet ist. In
Abbildung 5.9 sind Simulationsergebnisse fiir den Faktor a fiir verschiedene Gegentakt-
Eingangsamplituden U, = 2|'U; | gezeigt. Hierfiir wird die Schaltung aus Abbildung 5.8
mithilfe des ESB-Transistormodells aus Abbildung 3.4 simuliert und der Faktor at ge-
méfl Gleichung 5.20 durch Bilden des Verhéltnisses von amplitudenbezogenem Gleich-
anteil zu Tastgradfehler A Dy bestimmt. Fiir kleine Gegentakt-Eingangsamplituden ﬁe_
ist die Ubertragungskennlinie des SS niaherungsweise linear und der Gegentakt-Transfer-
strom dadurch sinusférmig, sodass at ~ 2. Mit steigender Gegentakt-Eingangsamplitude
néhert sich der Gegentakt-Transferstrom des SS einem Rechtecksignal an und aT strebt
in Ubereinstimmung mit dem Modell gegen 1.
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fiir ein SS-Eingangssignal ohne Tastgradfehler ADt und mit einem rein sinusférmigen
Gleichtaktanteil bei der Grundfrequenz, entsprechend des Falls einer single-ended An-
steuerung, stellt eine vereinfachte Form von Gleichung 5.16 dar. Der durch das Gleich-
takt-Eingangssignal verursachte amplitudenbezogene Gleichanteil resultiert aus einer Mi-
schung des Gegentakt-Eingangssignals mit dem durch die Kapazitit Cjy aufgrund des
Gleichtakt-Eingangssignals fliefenden Strom (vgl. Abbildung 3.4). Der amplitudenbezo-
gene Gleichanteil ist geméB Gleichung 5.21 proportional zur Amplitude U = 2 |'UZ|
des Gleichtakt-Eingangssignals und skaliert mit der Kapazitiat Cjg, der Taktfrequenz
fex sowie dem Inversen des Betriebsstroms Iy. Der zugrunde liegende qualitative Zu-
sammenhang wurde bereits in [13] beschrieben und in [77] quantitativ analysiert, wobei
die Analyse in [77] den Einfluss der Phase des Gleichtakt-Eingangssignals nicht betrach-
tet.

Die Phase des Gleichtakt-Eingangssignals geht iiber den in Gleichung 5.21 als a, de-
finierten Faktor ein und hat einen signifikanten Einfluss auf den amplitudenbezogenen
Gleichanteil. Die Bestimmung von «, ist in Abbildung 5.10 grafisch veranschaulicht.
Der Term 1/(27 7¢ fax — j) bildet einen komplexen Zeiger, welcher abhéngig von dem
Produkt aus Taktfrequenz foi und der modifizierten Transitzeit 7¢ ist. Eine Anderung
einer der beiden Grofien kann folglich durch die inverse Anderung der anderen Grofle
kompensiert werden, wobei es sich bei f. um eine bei breitbandigen Schaltungen va-
riable Groéfle und bei 7¢ um eine nach festgelegter Dimensionierung konstante Grofie
handelt. Die modifizierte Transitzeit hingt gemaf Gleichung 3.14 von der Kapazitit Cg,
dem Betriebsstrom Iy, der Temperaturspannung Ut und der Transitzeit 7+ des SS ab
und wird bei typischen Parameterwerten (z. B. jenen aus Tabelle 5.1) von der fiir eine ge-
gebene Halbleiter-Technologie ndherungsweise konstanten Transitzeit 7/ dominiert. Der
Term 1/(27 7¢ fax — j) befindet sich stets im ersten Quadranten, startet fiir niedrige
Taktfrequenzen und Kapazititen auf der positiven imagindren Achse bei +j und lauft
mit steigender Taktfrequenz bzw. zunehmenden Kapazititen in Richtung reelle Achse,
wobei seine Lange stetig abnimmt. Fiir typische Zeitkonstanten 7¢ bei in der verwende-
ten Transistortechnologie realisierten Schaltungen wird der Punkt, bei dem der Realteil
ebenso grofl wie der Imaginérteil ist, erst bei fr ~ 250 GHz erreicht, sodass der Zeiger
fiir typische Taktfrequenzen bis circa 100 GHz als in erster Ndherung nahe der imagi-
néren Achse angesehen werden kann, wie in Abbildung 5.10 beispielhaft dargestellt. Zur
Bestimmung von o, und damit des Faktors des amplitudenbezogenen Gleichanteils nach
Gleichung 5.21 wird, wie in Abbildung 5.10 gezeigt, die Phase des zu 1/(27 7¢ fox — j)
gehorenden Zeigers um die Phasendifferenz (90;1 — ‘P;l) zwischen Gleichtakt- und Ge-
gentakt-Eingangssignal erhoht und vom resultierenden Zeiger der Realteil gebildet. Liegt
der durch 1/(27 7¢ fax —j) gebildete Zeiger, wie bei typischen Anwendungen, in der N&-
he der imagindren Achse, sorgt so erst eine Phasenverschiebung zwischen Gleichtakt-
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Abbildung 5.10: Grafische Bestimmung des Faktors o, in Gleichung 5.21.

und Gegentakt-Eingangssignal fiir einen nennenswerten Realteil o, und damit einen
nennenswerten amplitudenbezogenen Gleichanteil nach Gleichung 5.21. Bei einer single-
ended Ansteuerung einer SS-Stufe sind Gleichtakt- und Gegentakt-Eingangssignal an
der Signalquelle in Phase, jedoch treten aufgrund der unterschiedlichen Frequenzginge
von Gleichtakt- und Gegentakt-Ubertragungsfunktion HJ (jw) und H; (jw) auf dem Weg
zum SS Phasendifferenzen auf, welche frequenzabhéngig sind und insbesondere nahe der
Grenzfrequenzen der Ubertragungsfunktionen deutlich zu Tage treten. In Abbildung 2.5
ist an einem Beispiel demonstriert, dass alleine die Bonddraht-Schnittstelle bereits zu
frequenzabhéngigen Phasendifferenzen von im Beispiel bis zu 25° fiihren kann. Hinzu
kommen die Phasendifferenzen der iibrigen Aufbautechnik (TMLs, Konnektoren, ...).
Auf diese Weise ergibt sich eine starke Frequenzabhéngigkeit des durch das Gleichtakt-
Eingangssignal bedingten amplitudenbezogenen Gleichanteils. Zusétzlich kénnen Ein-
kopplungen von Signalanteilen in die Spannungsversorgung und Gegentakt-Gleichtakt-
Konversionen zu einem Gleichtakt-Eingangssignal fithren, welches sowohl beziiglich sei-
ner Amplitude als auch seiner Phase schwer vorherzusagen ist [13, 21].

In Abbildung 5.11 sind fiir die Beispielschaltung aus Abbildung 5.8 der simulierte und der
mit dem vorgestellten analytischen Modell berechnete amplitudenbezogene Gleichanteil
flir ein Tastgradfehler-freies, sinusférmiges Eingangssignal mit von null verschiedenem
Gleichtakt-Anteil gezeigt. Deutlich zu erkennen ist die Abhédngigkeit des amplitudenbe-
zogenen Gleichanteils von der Phase 4,0,21 des Gleichtakt-Eingangssignals. Je nach Phase
kommt es zu einem positiven, negativen oder einem verschwindenden amplitudenbezo-
genen Gleichanteil. Der Vergleich fiir zwei verschiedene Taktfrequenzen macht deutlich,
dass der amplitudenbezogene Gleichanteil bei der hohen Taktfrequenz von 100 GHz ent-
sprechend der Skalierung mit f.x nach Gleichung 5.21 deutlich gréfler als bei der mitt-
leren Taktfrequenz von 20 GHz ausfillt. Gerade bei hohen Taktfrequenzen erweist sich
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Abbildung 5.11: Simulation des amplitudenbezogenen Gleichanteils °Iy. /(«|'I5|) am Ausgang
des mit einem sinusformigen Taktsignal angesteuerten SS aus Abbildung 5.8
mit Parametersatz 2 aus Tabelle 5.1 und Vergleich mit Berechnung nach
Gleichung 5.21. Links: fqx = 20 GHz; rechts: f. = 100 GHz.

ein amplitudenbezogener Gleichanteil zudem als besonders problematisch, da er geméafl
der Modellgleichung 5.9 einen deutlichen Einfluss auf den Tastgradfehler einer Folge-SS-
Stufe hat.

Der Vergleich in Abbildung 5.11 von Simulation mit ESB-Modell und Berechnung gemaf
Gleichung 5.21 zeigt eine sehr gute Ubereinstimmung. Im Vergleich zum HICUM-Modell
zeigen sich qualitativ vergleichbare Verldufe, wobei eine zusédtzliche Phasenverschiebung
aufgrund der im HICUM-Modell beriicksichtigten Bahnwiderstdnde, Eigenerwirmung
und Zusatzphase der Transistoren auftritt. In Anbetracht der Tatsache, dass die Pha-
senbeziehung zwischen Gleich- und Gegentaktsignal aufgrund des Einflusses zahlreicher
parasitdrer Elemente der Schaltung und der Aufbautechnik ohnehin schwierig zu kon-
trollieren und vorherzusagen ist, stellt die abweichende Phasenverschiebung des HICUM-
Modells im Vergleich zu den vorgestellten Modellgleichungen keine nennenswerte Ein-
schrankung dar.

Die im vorliegenden Abschnitt aufgezeigten Ursachen und Zusammenhinge zum Entste-
hen von Tastgradfehler und Gleichanteil am Ausgang einer mit einem (externen) Sinussi-
gnal angesteuerten SS-Stufe sind in Abbildung 5.12 zusammengefasst. Aufgrund verschie-
dener Arten von Asymmetrien (single-ended Ansteuerung, Bonddréhte, unterschiedliche
Bezugspotenziale, ...) oder Nichtidealititen (Einkopplungen in die Spannungsversor-
gung, gerade Harmonische des Quellsignals, ...) ist am Ausgang der SS-Stufe sowohl
mit einem Tastgradfehler A Dy als auch mit einem durch ein Gleichtakt-Eingangssignal
bedingten Gleichanteil OLE zu rechnen. In Abschnitt 5.4 sind auf den gezeigten Zusam-
menhéngen beruhende Schlussfolgerungen zur Dimensionierung und Schaltungskonzepte
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Abbildung 5.12: Einflussgréfien auf und Zusammenhénge zwischen Tastgradfehler und Gleich-
anteil an einer mit einem Sinussignal angesteuerten SS-Stufe.

zu finden, um den Tastgradfehler und den Gleichanteil an der SS-Stufe so gering wie
moglich zu bekommen. Dennoch wird es sich nicht vermeiden lassen, dass ein gewisser
Tastgradfehler verbleibt. Daher ist es zusétzlich wichtig, dass Folge-SS-Stufen in einer
Kaskade eine geringe Tastgradfehler-Verstarkung aufweisen.

5.3.2 Tastgradfehler-Verstarkung von Stromschalter-Stufen

Im Gegensatz zur ersten SS-Stufe stammt das Fingangssignal von Folge-SS-Stufen einer
Kaskade jeweils von einem vorgeschalteten SS. Sofern dieser SS nicht selbst ein nen-
nenswertes Gleichtakt-Eingangssignal bei ungeraden Harmonischen der Taktfrequenz an
seinem Eingang erfahrt, tritt auch an seinem Ausgang kein nennenswertes Gleichtakt-
Signal bei ungeraden Harmonischen, sondern hauptséchlich bei geraden Harmonischen
auf (vgl. Kapitel 3). Der amplitudenbezogene Gleichanteil am Ausgang der kaskadier-
ten SS-Stufen geméfl Gleichung 5.16 besteht dann lediglich aus dem mit ap zum Tast-
gradfehler ADt proportionalen Term. Bei dem zugrunde liegenden Transistor-ESB aus
Kapitel 3 ist die Bandbreitenbegrenzung des Transistors in der Ubertragungsfunktion
zwischen Transferstrom und Ausgangsstrom abgebildet, wohingegen der Transferstrom
selbst keine nennenswerte Bandbreitenbegrenzung erfahrt. Der Transferstrom kann da-
her selbst bei hohen Taktfrequenzen noch als niherungsweise rechteckférmig angesehen
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werden, solange das Eingangssignal des SS eine ausreichend hohe Amplitude aufweist,
um den SS im begrenzenden Bereich seiner statischen Kennlinie zu betreiben. Folglich ist
der signalabhéngige Faktor ar &~ 1 (vgl. Gleichung 5.12). Die Bandbreiten-begrenzende
Ubertragungsfunktion zwischen Transferstrom und Ausgangsstrom der SS-Transistoren
wiederum kann als Teil der gesamten Ubertragungsfunktion H*(jw) zwischen den SSs
der kaskadierten SS-Stufen beriicksichtigt werden. Fiir eine betrachtete, von vorausge-
henden SS-Stufen angesteuerte SS-Stufe vereinfacht sich die Modellgleichung 5.9 unter
den genannten Annahmen zu der aus [78] stammenden urspriinglichen Form

el .
Z H™ (j2nwdk) eiZnwenctn
ADy ~ ADyj———>= (5.22)

Z H™ (-](Qn + 1)wclk) ej(2n+1)wclktH

n=—oo

und weist somit eine direkte Proportionalitit zwischen dem Tastgradfehler AD, am
Eingang und ADt am Ausgang der SS-Stufe auf. Der Proportionalitdtsfaktor kann als
Tastgradfehler-Verstiarkung interpretiert werden. Wichtig fiir einen geringen Tastgrad-
fehler am Ausgang einer Kaskade von SS-Stufen ist nicht nur ein geringer Tastgradfehler
am Ausgang der ersten SS-Stufe (vgl. Abschnitt 5.3.1), sondern insbesondere eine geringe
Tastgradfehler-Verstiarkung der Folge-SS-Stufen. In der Anwendung von Gleichung 5.22
in [78] ist H~ (jw) eine passive, monoton iiber der Frequenz abfallende Ubertragungs-
funktion eines Ubertragungskanals, weshalb es moglich ist, die Beitrige von H ™ (jw) bei
hoheren Harmonischen von fg in den Summen in Gleichung 5.22 zu vernachléssigen. Bei
einer SS-Stufe beschreibt H ™ (jw) hingegen die Ubertragungsfunktion zwischen dem Aus-
gang des SS der vorgeschalteten SS-Stufe und dem Eingang des SS der betrachteten SS-
Stufe (in Abbildung 5.2 als H_,..(jw) bezeichnet). Die Ubertragungsfunktion beinhaltet
damit die Frequenzgénge von z. B. BS, TML und EF's und weist ein aktives, nicht-mono-
tones Verhalten iiber der Frequenz auf, weshalb in Gleichung 5.22 auch die Beitrdge von
H~ (jw) bei hoheren Harmonischen von fgi berticksichtigt werden miissen. Haufig werden
insbesondere die EF's derart dimensioniert, dass sie eine Resonanziiberhéhung bei einer
Frequenz fpeax nahe der Grenzfrequenz der Schaltung erzeugen, um damit die Grenzfre-
quenz der SS-Stufe zu erhohen [14, 15, 50]. Der frequenzabhéngige Verlauf von H ™~ (jw)
mit einer Uberhdhung bei Jpeak bildet sich unmittelbar in einer Frequenzabhéngigkeit der
Tastgradfehler-Verstarkung ADp/AD, ab. Dieser Zusammenhang ist erstmalig in der im
Zuge dieser Arbeit entstandenen Veroffentlichung [33] beschrieben worden und wird im
Folgenden anhand der Beispielschaltung in Abbildung 5.13 mit den zugehorigen Parame-
tern in Tabelle 5.2 erldutert. Hier sorgen zwei kaskadierte EF-Paare fiir eine Resonanz-
iiberhchung der Ubertragungsfunktion H ~ (jw) zwischen den Signalquellen iq (t) und den
Eingéngen des SS der betrachteten SS-Stufe bei einer Frequenz von fheax ~ 100 GHz.
Der simulierte (Kleinsignal-)Verlauf von H ™ (jw) ist in Abbildung 5.14a dargestellt. Fiir
die Simulation wird als Transistormodell das ESB aus Abbildung 3.4 verwendet. Liegt
die Taktfrequenz im Bereich von fpeak, tréagt der dort hohe Wert von H ™ (jw) zur Summe
der ungeraden Harmonischen im Nenner von Gleichung 5.22 bei und sorgt damit fiir ei-
ne geringe Tastgradfehler-Verstiarkung. Die Resonanziiberhhung von H~ (jw) wirkt sich
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Abbildung 5.13: Beispielschaltung zur Veranschaulichung einer durch eine EF-Resonanziiber-
héhung bedingte frequenzabhéngige Tastgradfehler-Verstirkung. Die zugeho-
rigen Bauelementparameter sind in Tabelle 5.2 aufgefiihrt.

Tabelle 5.2: Bauelementparameter fiir die Simulation der Schaltung in Abbildung 5.13.

(b) Transistorparameter fiir das

(a) Transistorparameter fir das ESB-Modell. HICUM-Modell.
Rggrasp ™  Csro Copo  Ceso R grap B
TEFa 502 315fs  6fF 4fF  21F TEFa 00 2 pm
TEFb 202 3151s 14 {F 10{F 5fF TEFb 09 5prn
Tss — 315fs 14{fF 10fF b5{F Tss — 5 m

(c¢) Gemeinsame Parameter.
Ry Cqy Igra Cgra  Iern  Cerp Iy G
1002 5fF 2mA 8fF 10mA 20fF 10mA 15fF

folglich nicht nur positiv auf die Grenzfrequenz der SS-Stufe aus, sondern auch auf die
Tastgradfehler-Verstiarkung im Bereich der Resonanziiberhthung. Liegt die Taktfrequenz
fek hingegen bei der Halfte der Resonanziiberhéhungs-Frequenz fheaxk, trégt der hohe
Wert von H™ (jw) bei fpeak zur Summe der geraden Harmonischen von fqi im Zéhler von
Gleichung 5.22 bei und erhéht somit die Tastgradfehler-Verstéarkung. Dieses Verhalten
bestétigt sich in Abbildung 5.14a bei der Berechnung der Tastgradfehler-Verstiarkung
ADt/ADgy nach Gleichung 5.22 und einer dazu vergleichbaren (Grofsignal-)Simulation
mit dem ESB aus Abbildung 3.4 als Transistormodell. Hierfiir wird die Schaltung aus
Abbildung 5.13 mit einem idealen Rechtecksignal i, () mit einem Tastgradfehler von

ADq = 5% und einer Amplitude bei der Grundfrequenz von IAq* = %mA angeregt. In
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Abbildung 5.14: Simulation und analytische Berechnung der aus einer frequenzabhingigen
Ubertragungsfunktion H ~ (jw) folgenden frequenzabhiingigen Tastgradfehler-
Verstarkung ADt/AD,. Der zugehdrige Schaltplan ist in Abbildung 5.13 ab-
gebildet.
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etwa bei der Frequenz der Resonanziiberhéhung fpeax /= 100 GHz ist die Tastgradfehler-
Verstiarkung deutlich kleiner als 1, bei in etwa der halben Frequenz 50 GHz zeigt sich
hingegen eine Uberhéhung der Tastgradfehler-Verstirkung iiber 1. Diese Uberhéhung
ist ein direktes Abbild der Resonanziiberh6hung von H ™~ (jw). Sie fithrt dazu, dass ein
Tastgradfehler am Eingang einer SS-Stufe verstdrkt wird, was insbesondere bei einer
Kaskade von SS-Stufen zu einem hohen Tastgradfehler am Ausgang der Kaskade fithren
kann. Im Extremfall wird der Tastgradfehler so weit verstirkt, dass das Taktsignal nicht
mehr propagiert. Weitere Uberhéhungen der Tastgradfehler-Verstirkung sind bei ganz-
zahligen Teilern von fpeax zu finden. Die Auspragung ist dort allerdings schwécher, da
zusétzlich zu dem die Uberhohung verursachenden Beitrag von H ™ (jw) bei fpeax weitere
Beitriage bei geraden Harmonischen von fey bis in etwa zur Grenzfrequenz von H ™~ (jw)
zur Summe im Zahler von Gleichung 5.22 beitragen und so den relativen Anteil des Bei-
trags bei fpeak an der gesamten Summe abschwéchen.

Der Vergleich in Abbildung 5.14a zwischen Berechnung der Tastgradfehler-Verstirkung
ADt/ADy nach Gleichung 5.22 und Simulation mit dem Transistor-ESB aus Abbil-
dung 3.4 zeigt ein qualitativ gut libereinstimmendes Verhalten. Quantitativ fallt eine
leichte Abweichung in den Frequenzen der Maxima und Minima auf. Diese Abweichung
resultiert daraus, dass die EF's kein rein lineares Verhalten zeigen, sodass die Modellan-
nahme einer linearen Ubertragungsfunktion H~ (jw) nur niherungsweise erfiillt ist.

In Abbildung 5.14b ist das Resultat einer vergleichbaren Simulation unter Verwendung
von HICUM-Transistormodellen gezeigt. Aufgrund der zusétzlichen parasitédren Elemen-
te der Transistoren im Vergleich zum ESB-Modell weicht der (Kleinsignal-)Frequenzgang
von H ™ (jw) von jenem aus Abbildung 5.14a ab. Bei Verwendung des abweichenden Fre-
quenzgangs zur Auswertung von Gleichung 5.22 stimmen auch hier die im Grofisignal
simulierten und berechneten Verldufe der Tastgradfehler-Verstarkung ADy/ADg im Be-
reich von niedrigen bis mittleren Frequenzen gut mit den Ergebnissen der Grof3signal-
Simulation iiberein. Bei hohen Frequenzen ergibt sich eine Abweichung, da die Ubertra-
gungsfunktion H ™ (jw) dann nicht mehr als vollig linear angesehen werden kann.
Insgesamt lisst sich festhalten, dass eine Resonanziiberhohung der Ubertragungsfunk-
tion H~ (jw), beispielsweise durch EF, zwar zu einem geringeren Tastgradfehler nahe
der Resonanziiberh6hungs-Frequenz fiihrt, aber zu einem vermehrten Tastgradfehler bei
in etwa der halben Resonanziiberh6hungs-Frequenz. Daher kénnen gerade bei Hochge-
schwindigkeitsschaltungen, welche tiblicherweise stark von der Resonanziiberh6hung der
Ubertragungsfunktion Gebrauch machen, deutliche Tastgradfehler bei mittleren Takt-
frequenzen beobachtet werden. Im folgenden Abschnitt werden basierend auf dieser Er-
kenntnis Schlussfolgerungen zur Dimensionierung und Schaltungskonzepte zur Verringe-
rung der Tastgradfehler-Verstarkung vorgeschlagen.
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5.4 MaBnahmen zur Verringerung von Tastgradfehlern und
Gleichanteilen

Zur Verringerung von Tastgradfehlern und Gleichanteilen am Ausgang einer SS-Stufe
und damit auch am Ausgang einer Kaskade derartiger Stufen gibt es zwei prinzipielle
Herangehensweisen. Die eine besteht darin, bereits die Ursachen der Tastgradfehler bzw.
Gleichanteile zu beseitigen und somit eine Entstehung von vorne herein zu unterbinden.
Die andere beruht darauf, einen vorhandenen Tastgradfehler oder Gleichanteil durch
geeignete Dimensionierungen und Schaltungskonzepte zu verringern bzw. deren Verstér-
kung in einer Kaskade von SS-Stufen zu minimieren. Da es in der Praxis nicht moglich
ist, die Ursachen von Tastgradfehlern und Gleichanteilen vollstdndig zu beseitigen und
auch das Verringern eines vorhandenen Tastgradfehlers bzw. Gleichanteils Grenzen un-
terliegt, empfiehlt es sich, eine Kombination beider Herangehensweisen einzusetzen, um
ein optimales Ergebnis zu erzielen. Im Folgenden werden daher zunéchst Mafinahmen
besprochen, um die Entstehung von Tastgradfehlern und Gleichanteilen zu minimie-
ren und anschliefend Schaltungskonzepte vorgestellt zur Verringerung von vorhandenen
Tastgradfehlern bzw. Gleichanteilen.

5.4.1 MaBnahmen zur Minimierung der Ursachen von Tastgradfehlern und
Gleichanteilen

Die meisten Arten von Asymmetrien in einer Schaltung kénnen je nach Stelle ihres
Auftretens in Form eines dquivalenten Gleichanteils oder eines Gleichtaktsignals repréa-
sentiert werden. Da sowohl ein Gleichtaktsignal als auch ein Gleichanteil am Eingang
eines SS gemifl Gleichung 5.16 zu einem Gleichanteil an dessen Ausgang und einem
damit verbundenen Tastgradfehler fithren, gilt es, Asymmetrien soweit wie moglich zu
vermeiden. Eine bereits nach dem Stand der Technik hierfiir verwendete Mafinahme ist
der spiegelsymmetrische Aufbau der einzelnen Schaltungszellen entlang einer Symme-
trieachse [13]. Nichtsdestoweniger lassen sich aufgrund von Prozesstoleranzen (leichte)
Asymmetrien nie ganz vermeiden. Dies ist insbesondere bei SS-Stufen problematisch, die
nahe ihrer Grenzfrequenz oder mit einem externen sinusférmigen Taktsignal betrieben
werden, da hier der Einfluss von Gleichanteil und Gleichtaktsignal auf den Tastgradfeh-
ler am starksten ist (sieche Abschnitt 5.2.1). Die grofite Asymmetrie tritt iiblicherweise
am Eingang einer extern gespeisten, ersten SS-Stufe einer Kaskade auf, da bei der ex-
ternen Beschaltung ein symmetrischer Aufbau deutlich schwieriger zu erreichen ist als
innerhalb der integrierten Schaltung. Potenzielle Asymmetrien reichen hierbei von unter-
schiedlich langen Bonddrédhten tiber unterschiedlich lange Kabel bis hin zu einer single-
ended Ansteuerung oder einer Masseverschiebung der Bezugspotenziale. Es lohnt sich
daher, insbesondere den Tastgradfehler an der ersten SS-Stufe zu minimieren.

Bei einer sinusférmig angesteuerten ersten SS-Stufe gelten die in Abschnitt 5.3.1 auf-
gezeigten und veranschaulichten Zusammenhénge. Um den Tastgradfehler am Ausgang
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der Stufe zu verringern, sollte die Gegentakt-Eingangsamplitude Ue_ = 2|'U; | moglichst
grof sein, da sie in den Nenner von Gleichung 5.19 eingeht und somit den Tastgradfehler
ADr verringert. Der Tastgradfehler wird abgesehen von (schwachen) geraden Harmoni-
schen der Signalquelle vom Gleichanteil °U;” am Eingang der ersten SS-Stufe bestimmt.
Um diesen zu eliminieren oder zumindest zu verringern, bietet es sich an, Koppelkon-
densatoren am Eingang zu verwenden, beispielsweise in Form von Bias-Tees oder von
integrierten Kondensatoren. Hierdurch wird der nutzbare Taktfrequenzbereich allerdings
nach unten begrenzt.

FEinen bedeutsamen Einfluss hat das Gleichtakt-Eingangssignal der ersten SS-Stufe, so-
fern es tiber Anteile bei ungeraden Harmonischen, z. B. bei der Taktfrequenz, verfiigt. Es
wirkt tiber die Kapazitit Cig geméafl Gleichung 5.21 auf den Gleichanteil am Ausgang der
ersten SS-Stufe. Dieser Gleichanteil beeinflusst wiederum den Tastgradfehler am Aus-
gang einer Folge-SS-Stufe. Der zugehérige Zusammenhang ist nach Gleichung 5.9 vor
allem fiir hohe Taktfrequenzen nahe der Grenzfrequenz der Schaltung bedeutsam, was
insofern problematisch ist, als hier auch der {iber der Frequenz steigende Einfluss des
Gleichtakt-Eingangssignals auf den Gleichanteil am Ausgang der betrachteten SS-Stufe
am stéarksten ist. Die Auswirkung des Gleichtakt-Eingangssignals auf den Gleichanteil
héngt insbesondere von der Phasenlage zwischen Gleich- und Gegentakt-Eingangssi-
gnal ab. Je nach Phasenlage kann es zu einer Erhéhung oder auch einer Verringerung
des Gleichanteils kommen. Die Phasenlage lasst sich in der Praxis jedoch nur schwer
kontrollieren, da sie von der Ubertragungsfunktion der gesamten Strecke von externem
Signalgenerator bis zum SS der ersten SS-Stufe abhéngt. Die Beispielsimulation in Ab-
bildung 2.5 verdeutlicht, dass alleine die Bonddraht-Schnittstelle bereits zu einer signifi-
kanten Phasenverschiebung zwischen Gleichtakt- und Gegentakt-Signal (im Beispiel 25°)
beitragen kann. Es empfiehlt sich daher, die Gleichtakt-Eingangsamplitude Uj so gering
wie moglich zu halten, um den durch das Gleichtakt-Signal bedingten Tastgradfehler zu
minimieren. Haufig steht jedoch nur eine single-ended Signalquelle zur Verfiigung, sodass
Gleichtakt- und Gegentakt-Eingangsamplitude nicht unabhingig voneinander eingestellt
werden konnen. Hier ergibt sich eine Abwégungsiiberlegung zwischen einer moglichst
groflen Gegentakt- und einer moglichst geringen Gleichtakt-Eingangsamplitude. In Ab-
bildung 5.15 ist eine Beispielsimulation fiir einen sinusférmig angesteuerten SS mit iden-
tischer Eingangsamplitude Uj = ffe_ fiir Gleich- und Gegentakt sowie einem zuséatzlichen
effektiven Gleichanteil von U, = 1 mV gezeigt. Dies entspricht einem typischen Szena-
rio am Eingang der ersten SS-Stufe in einer Kaskade. Es wird deutlich, dass die Wahl
der Eingangsamplitude einen deutlichen Einfluss auf den Tastgradfehler und auf den
amplitudenbezogenen Gleichanteil hat, wobei es kein allgemeines Optimum gibt. Zwar
sind sehr niedrige Eingangsamplituden generell zu meiden, da hier sowohl Tastgradfehler
als auch amplitudenbezogener Gleichanteil hohe Werte annehmen. Wéahrend der Tast-
gradfehler im gezeigten Beispiel mit steigender Eingangsamplitude Ue_ abnimmt, nimmt
der amplitudenbezogene Gleichanteil hingegen ein Optimum an und nimmt anschlieend
vom Betrag her wieder zu. Dabei spielt zusétzlich die Phase zwischen Gleich- und Gegen-
takt-Eingangssignal eine Rolle, welche iiberdies abhéngig von der Taktfrequenz ist. Eine
zusétzliche Frequenzabhéngigkeit ergibt sich daraus, dass wie in Abschnitt 5.2.1 erldutert
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Abbildung 5.15: Simulation des Tastgradfehlers und des relativen Gleichanteils am Ausgang
des mit einem sinusférmigen Taktsignal angesteuerten SS aus Abbildung 5.8
mit Parametersatz 3 aus Tabelle 5.1 und Vergleich mit Berechnung nach
Gleichung 5.19 und Gleichung 5.16.
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je nach Bandbreite der nachfolgenden Schaltung der Tastgradfehler oder der Gleichanteil
am Ausgang der ersten SS-Stufe den Tastgradfehler der Folge-SS-Stufe dominiert. Folg-
lich gibt es zwar eine optimale (single-ended) Eingangsamplitude, diese hangt allerdings
von vielen schlecht vorhersehbaren Faktoren ab. In der Praxis kann es, falls moglich,
je nach Versuchsaufbau ratsam sein, die Eingangsamplitude des Taktsignals zu variie-
ren, um den an der ersten SS-Stufe einer Taktverteilung entstehenden Gleichanteil zu
verringern. In Kapitel 7 wird hierfiir eine auf dem analytischen Modell aus dem vorliegen-
den Kapitel basierende Methode vorgestellt, mit der die Eingangsamplitude am SS der
ersten SS-Stufe durch Gleichanteil-Einspeisungen und -Messungen abgeschétzt werden
kann. Als alternative oder zusétzliche Mafinahme sollte das Gleichtakt-Eingangssignal
im Vergleich zum Gegentakt-Eingangssignal auf der Ubertragungsstrecke zwischen Si-
gnalgenerator und SS moglichst stark abgeschwicht werden. Eine Moglichkeit hierfiir ist
die etablierte, in Abschnitt 2.2 erwidhnte derartige Anordnung der Bonddréihte, dass die
effektive Bonddraht-Induktivitdt aufgrund von magnetischer Kopplung fiir Gegentakt-
Signale geringer als fiir Gleichtakt-Signale ist.

Gleichtakt-Eingangssignale konnen nicht nur durch die Signalquelle, sondern auch durch
Signaleinkopplungen in die Spannungsversorgung oder Gegentakt-Gleichtakt-Konversio-
nen auftreten [13, 21]. Es ist daher generell ratsam, den Einfluss eines Gleichtakt-Ein-
gangssignals auf den Gleichanteil am Ausgang einer SS-Stufe zu minimieren. Dies ge-
schieht geméfl Gleichung 5.21 durch eine Minimierung der Kapazitdt Cjy bei gleichzei-
tiger Maximierung des Betriebsstroms Iy des SS der betrachteten SS-Stufe. Fiir einen
niedrigen Gleichanteil ist es folglich ratsam, die Stromdichte insbesondere der den Be-
triebsstrom I bereitstellenden Transistoren moglichst hoch zu wéhlen. Gegebenenfalls
kann es empfehlenswert sein, sogar die Stromdichte der maximalen Transitfrequenz zu
iiberschreiten. Zusétzlich sind Layout-Mafinahmen sinnvoll, welche die parasitiare Kapa-
zitdt am Emitterknoten des SS klein halten. Die Reduktion von Cjg hilft nicht nur dabei,
die Entstehung eines Gleichanteils zu verringern, sondern auch die Stabilitdt von EFs zu
verbessern, welche den betrachteten SS ansteuern [42].

Fir kaskadierte, auf die erste SS-Stufe folgende Stufen gelten bei hohen Taktfrequenzen
nahe der Grenzfrequenz der Schaltung aufgrund der dann ndherungsweise sinusférmi-
gen Taktsignale prinzipiell die gleichen Zusammenhénge wie bei der ersten SS-Stufe. Da
diese SS-Stufen jedoch nicht von einer externen Quelle, sondern einer vorhergehenden
SS-Stufe angesteuert werden, verfiigt das Gleichtakt-Eingangssignal im Wesentlichen le-
diglich tiber Anteile bei geraden Harmonischen der Taktfrequenz (siehe Abschnitt 3.3),
was zu keinem nennenswerten Gleichtakt-bedingten Gleichanteil fiihrt. Es ist bei solchen
SS-Stufen daher sinnvoll, eine grofie (Gegentakt-)Eingangsamplitude U; = 2|'U;| zu
wahlen, um einen aus einem Gleichanteil am Eingang der SS-Stufe entstehenden Tast-
gradfehler geméafl Gleichung 5.19 zu minimieren.

Unabhéngig von der Taktfrequenz ergibt sich bei einer SS-Stufe innerhalb einer Kaska-
de von derartigen Stufen der Tastgradfehler am Ausgang geméafl Gleichung 5.22 néhe-
rungsweise proportional aus dem Tastgradfehler am Eingang und einer Tastgradfehler-
Verstarkung. Die zuvor beschriebenen Mafinahmen sorgen dafiir, dass der Tastgradfeh-
ler am Ausgang der ersten SS-Stufe der Kaskade und damit am Eingang der auf sie
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folgenden Stufe minimiert wird. In einer Kaskade von SS-Stufen ist es wichtig, dass die
Tastgradfehler-Verstarkung der Folgestufen gering ist, damit der zwar minimierte, aber
gegebenenfalls weiterhin vorhandene Tastgradfehler nicht mit jeder kaskadierten SS-Stu-
fe erneut ansteigt. Fiir die Tastgradfehler-Verstirkung ist der Frequenzgang der Uber-
tragungsfunktion zwischen dem Ausgang des SS einer SS-Stufe und dem Eingang des
SS der Folgestufe entscheidend (siehe Abschnitt 5.3.2). Optimal ist hierbei ein moglichst
flacher Frequenzgang. Ein starker Abfall des Frequenzgangs fiihrt zu einer Erhéhung des
Tastgradfehlers ab in etwa der Grenzfrequenz. Resonanziiberhéhungen wiederum, welche
héufig durch EFs verursacht und genutzt werden, um die Grenzfrequenz der Schaltung zu
erhohen, fithren zu einer erhohten Tastgradfehler-Verstarkung bei ganzzahligen Teilern
der Uberhéhungsfrequenz und stellen damit insbesondere bei mittleren Taktfrequenzen
ein Problem dar. Hieraus ergeben sich Abwégungsiiberlegungen bei der Dimensionie-
rung der Schnittstellen — insbesondere der EFs — zwischen einer hohen Grenzfrequenz
und einer niedrigen Tastgradfehler-Verstiarkung bei niedrigen bis mittleren Taktfrequen-
zen. Eine Alternative bietet eine Anderung der Schaltungstopologie durch Einfiihren
von Kapazititen in die Emitterpfade der SS-Transistoren, wodurch sowohl eine stéirke-
re Resonanziiberhthung der Ubertragungsfunktion als auch eine geringe Tastgradfehler-
Verstiarkung erreicht werden kénnen. Hierauf wird in Abschnitt 5.4.2 ndher eingegan-
gen.

Die Schlussfolgerungen aus Kapitel 4 zum Erreichen einer hohen Ausgangsamplitude,
Grenzfrequenz und Flankensteilheit von mit Taktsignalen angesteuerten SSs legen na-
he, dass eine hohe Gegentakt-Eingangsamplitude und grofie Transistor-Kapazititen am
gemeinsamen Emitterknoten des SS wiinschenswert sind. Zusammen mit den Erkennt-
nissen aus der Entstehung von Tastgradfehlern empfiehlt es sich jedoch, die erste SS-
Stufe einer Kaskade derartiger Stufen nur mit moderaten Eingangsamplituden anzu-
steuern und auf niedrige Transistor-Kapazitdten zu achten, da hier aufgrund des zu er-
wartenden Gleichtakt-Eingangssignals bei der Grundfrequenz mit einem zur Gleichtakt-
Fingangsamplitude und der Kapazitdt Cjy ndherungsweise proportionalen Gleichanteil
zu rechnen ist. Die Folge-SS-Stufen kénnen wiederum mit gréflerer Eingangsamplitude
und groBeren Transistor-Kapazitdten dimensioniert werden, da hier das Gleichtaktsignal
hauptséchlich fiir den Tastgradfehler unkritische gerade Harmonische aufweist. Auf diese
Weise lassen sich die Erkenntnisse aus Kapitel 4 und jene aus dem vorliegenden Kapitel
kombinieren, sodass am Ausgang einer Kaskade von SS-Stufen sowohl ein geringer Tast-
gradfehler als auch eine hohe Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit
erreicht werden.

5.4.2 Schaltungskonzepte zur Verringerung von vorhandenen Gleichanteilen
und Tastgradfehlern bzw. von deren Verstarkung

Neben den aufgezeigten Schlussfolgerungen zur Dimensionierung der Schaltung empfiehlt
sich der gezielte Einsatz von Schaltungskonzepten zur Verringerung von Tastgradfehlern
und Gleichanteilen. Die meisten der im Folgenden vorgestellten Konzepte sind in dieser
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oder ahnlicher Form bereits bekannt. Es lohnt sich dennoch, sie im Folgenden mithilfe
des im Rahmen dieser Arbeit entwickelten analytischen Modells auf ihre Wirkung und
ihre Eignung in verschiedenen Féllen hin zu untersuchen.

Ein Konzept zur Verringerung von Gleichanteilen besteht aus dem Einsatz einer Regel-
schleife, welche den Gleichanteil am Ausgang einer oder mehrerer kaskadierter SS-Stufen
als Fehlergrofie verwendet und einen entsprechenden Korrektur-Gleichanteil am Eingang
der SS-Stufe(n) einspeist [21, 80]. Das Verwenden des Gleichanteils als Fehlergrofie bie-
tet sich aufgrund seiner einfachen schaltungstechnischen Gewinnung durch Tiefpassfil-
terung des Taktsignals an. Hierbei tritt jedoch das Problem auf, dass das Ausgleichen
eines Gleichanteils nicht zwangslaufig dazu fithrt, dass auch der Tastgradfehler null ist.
Dies lésst sich unmittelbar aus Gleichung 5.16 erkennen, woraus fiir einen ideal auf null
geregelten Gleichanteil Olf = 0 am Ausgang eines SS fiir den zugehorigen Tastgradfehler
folgt

2 0 e sl ng* nyr+
ADT:_COJCH‘ZRQ{”TUQ}' (5.23)

ar "5 | = 2T nTe fok —

Die Regelung sorgt somit dafiir, dass zwar die Einfllisse von Tastgradfehler AD, und
Gleichanteil OIq_ am Eingang der SS-Stufe eliminiert werden. Der Tastgradfehler am
Ausgang der SS-Stufe hingt bedingt durch die Regelung allerdings unmittelbar vom
Gleichtakt-Eingangssignal "U;" ab. Im Falle eines verschwindend geringen Gleichtakt-
Eingangssignals oder bei einem Gleichtakt-Eingangssignal, welches ausschliellich gera-
de Harmonische der Taktfrequenz enthélt, ist der dadurch entstehende Tastgradfeh-
ler vernachléssigbar, sodass die Regelung wie gewtinscht funktioniert. Am Ausgang ei-
ner single-ended angesteuerten SS-Stufe kann die Regelung hingegen dazu fiihren, dass
iiberhaupt erst ein nennenswerter Tastgradfehler entsteht. Bei hohen Taktfrequenzen
nahe der Grenzfrequenz der Schaltung stellt dies kein Problem dar, da hier gemafl Glei-
chung 5.9 der Tastgradfehler am Eingang des SS einer Folgestufe vom Gleichanteil und
nicht vom Tastgradfehler der vorgeschalteten Stufe dominiert wird, sodass eine Elimi-
nation des Gleichanteils mithilfe einer Regelung in diesem Fall hilfreich ist. Allerdings
ist bei mittleren Taktfrequenzen der Tastgradfehler und nicht der Gleichanteil am Aus-
gang einer SS-Stufe fiir den Tastgradfehler einer Folgestufe entscheidend. Eine Elimi-
nierung des Gleichanteils mithilfe einer Regelung kann unter Umstidnden dazu fiithren,
dass sich der Tastgradfehler erhéht, was gerade bei mittleren Taktfrequenzen aufgrund
der dort haufig vorhandenen hohen Tastgradfehler-Verstarkung problematisch ist (vgl.
Abschnitt 5.3.2). Nichtsdestoweniger ist eine Regelung des Gleichanteils in vielen Féllen
auch zur Verringerung des Tastgradfehlers hilfreich. Wichtig ist hierbei, eine geeignete
Stelle zum Abgriff der Fehlergrofie zu wéhlen. Es empfiehlt sich, die Fehlergréfie nicht
am Ausgang der ersten SS-Stufe der Kaskade zu wéhlen, da hier typischerweise ein deut-
liches Gleichtakt-Eingangssignal vorliegt und die Regelung geméafl Gleichung 5.23 einen
Tastgradfehler erst verursachen wiirde. Bei SS-Stufen im hinteren Teil der Kaskade ist
der Einfluss des Gleichtakt-Eingangssignals deutlich geringer, sodass sich hier ein Ab-
griff der Fehlergrofle fiir die Regelung anbietet. Beim Verwenden einer Regelschleife iiber
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mehrere SS-Stufen hinweg ist jedoch zu beachten, dass das Einprégen eines Korrektur-
Gleichanteils durch die Regelung zwar dazu fiihrt, dass am Ausgang der SS-Stufe, an
der die Fehlergroie abgegriffen wird, kein Gleichanteil auftritt, dass in den Stufen da-
zwischen jedoch unter Umstédnden deutliche Tastgradfehler und Gleichanteile vorhanden
sind, welche sich erst an der SS-Stufe kompensieren, an welcher die Fehlergrofie abge-
griffen wird. Je nach Art der dazwischen geschalteten Stufen kann dies ein Problem
darstellen, beispielsweise fiir Frequenzverdoppler (siehe Abschnitt 6.3.5). Optimal ist es
daher, getrennte Regelschleifen fiir die einzelnen SS-Stufen zu verwenden. Da dies jedoch
mit einem hohen Platz- und Energiebedarf einhergeht, werden im Folgenden einfachere
Schaltungskonzepte betrachtet, welche ebenfalls zu einer Verringerung des Gleichanteils
bzw. des Tastgradfehlers an den einzelnen SS-Stufen beitragen.

FEine naheliegende Moglichkeit zur Verringerung eines Gleichanteils und damit dessen
Einfluss auf den Tastgradfehler ist der Einsatz von Koppelkondensatoren im Signalpfad.
Sie fithren dazu, dass in Gleichung 5.9 der Beitrag der Ubertragungsfunktion H~(0) = 0
ist, sodass der Gleichanteil OI; am Eingang der SS-Stufe keine Auswirkung auf den
Tastgradfehler am Ausgang der SS-Stufe hat. Die Koppelkondensatoren kénnen einen
Tastgradfehler ADy bei niedrigen bis mittleren Taktfrequenzen jedoch bestenfalls nur
abschwachen und nicht eliminieren, da in diesem Frequenzbereich die zum Tastgrad-
fehler AD, proportionalen Summenterme im Zahler von Gleichung 5.9 gegeniiber dem
Gleichanteil-Term dominieren. Koppelkondensatoren kénnen daher prinzipbedingt we-
niger Ursachen von Tastgradfehlern und Gleichanteilen eliminieren als eine Regelung,
fiihren dafiir jedoch nicht zu dem nachteiligen Effekt, dass ein Gleichtakt-Eingangssi-
gnal auf einen Tastgradfehler abgebildet wird. Der Einsatz von Koppelkondensatoren
empfiehlt sich folglich insbesondere am Eingang einer extern gespeisten, ersten SS-Stu-
fe, welche tiber ein potenziell hohes Gleichtakt-Eingangssignal verfiigt. Dort ist zudem
die Anordnung im Signalpfad einfach, da eine Gleichstrom-Kopplung zwischen externer
Quelle und SS-Stufe weder erforderlich noch erwiinscht ist. Anders sieht es zwischen den
einzelnen Stufen einer Kaskade von SS-Stufen aus. In Abbildung 5.16 sind beispielhaft
drei mégliche Positionen zum Einbringen von Koppelkondensatoren in den Signalpfad
gezeigt,.

Position 1 befindet sich direkt am Eingang der SS-Stufe vor deren Abschlusswiderstén-
den R,. Der Nachteil an dieser Position ist, dass die CML-Schnittstelle am Ausgang
der vorgeschalteten SS-Stufe einen Gleichstrom-Pfad bendtigt, welcher durch zuséatzli-
che Abschlusswiderstéande R; gewéhrleistet werden muss. Hierdurch verringert sich die
Lastimpedanz der vorgeschalteten SS-Stufe, sodass deren SS zum Erreichen unverdnder-
ter Ausgangsamplituden mit einem grofleren Betriebsstrom versehen werden muss. Das
wiederum fithrt zu einem gesteigerten Energiebedarf und stellt aufgrund der dadurch
bendétigten grofleren Transistoren mit hoheren Kapazititen gerade bei hohen Taktfre-
quenzen hohe Herausforderungen an die Schaltungsdimensionierung. Position 1 ist daher
nicht zu empfehlen.

Bei Verwendung von Position 2 dient der Eingangswiderstand R, der betrachteten SS-
Stufe gleichzeitig als Abschlusswiderstand der vorgeschalteten Stufe, sodass hier der
Gleichstrompfad der CML-Schnittstelle gewahrleistet ist. Allerdings ist zum stabilen
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Position 1 Position 2 Position 3

Abbildung 5.16: Verschiedene Varianten des Einbringens von Koppelkondensatoren bei einer
typischen SS-Stufe. Die einzelnen, gestrichelt umrandeten Blocke stellen je-
weils Alternativen zueinander dar.

Betrieb der EFs eine ausreichend niederohmige, relle Impedanz am FEingang der EFs
notwendig, weshalb die in Abbildung 5.16 mit Ry bezeichneten Widersténde eingefiihrt
werden miissen [38, 42, 50]. Diese verringern die Eingangsimpedanz der SS-Stufe, sodass
eine dhnliche Problematik wie bei Position 1 auftritt.

Position 3 bietet die Moglichkeit, Koppelkondensatoren in den Signalpfad einzubringen,
ohne die Eingangsimpedanz der SS-Stufe nennenswert zu beeinflussen. Zur Gewihrleis-
tung des Arbeitspunkts der SS-Transistoren sind Spannungsteiler bestehend aus Rj3,
und R3}, notwendig. Die zugehoérigen Widerstande konnen aufgrund der hohen Gleich-
strom-Verstarkung der SS-Transistoren hochohmig gewéhlt werden. Wichtig ist hierbei,
dass die jeweiligen Spannungsteiler an den beiden Basen der SS-Transistoren eine gute
Ubereinstimmung (Matching) aufweisen, da eine Abweichung zwischen ihnen zu einem
Gleichanteil am Eingang des SS fiihrt, welcher wiederum einen Tastgradfehler verursacht.
Fiir eine bessere Ubereinstimmung der Widerstinde empfiehlt sich eine Dimensionierung
mit einer groflen Layoutfliche, da dadurch eine Beeinflussung durch Prozessschwankun-
gen weniger stark ausfillt [81]. Eine grofie Flache der Widersténde fiithrt jedoch nicht
nur zu einem groflen Flachenbedarf der gesamten Schaltung, sondern insbesondere zu
hohen parasitidren Kapazitaten der Widerstande, wodurch das Taktsignal beeintrachtigt
wird.

Koppelkondensatoren im Signalpfad empfehlen sich folglich uneingeschrankt nur am Ein-
gang der ersten SS-Stufe, bei der je nach externer Quelle hdufig kein Gleichstrom-Ab-
schluss benétigt wird, wohingegen der Einsatz zwischen den einzelnen SS-Stufen mit
Nachteilen versehen ist.

FEine bessere Alternative zum Einsatz von Koppelkondensatoren im Signalpfad zu einem
SS ist der Einsatz in den jeweiligen Emitterzweigen der SS-Transistoren. Zusammen mit
einem optionalen Parallelwiderstand bilden sie R-C-Glieder, wie in Abbildung 5.17 in
Form von Cpp und Rpp gezeigt. R-C-Glieder in den Emitterzweigen werden bei linea-
ren Verstiarkern und auch bei SSs haufig verwendet, um die Grenzfrequenz zu erhéhen
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Abbildung 5.17: Zwei dquivalente Moglichkeiten zum Einbringen von R-C-Gliedern in den
Emitterpfad eines SS.

[21, 36, 42, 82]. Dabei bestimmt der Widerstand Rpp die gewiinschte Verstédrkung. Die
Grenzfrequenz des R-C-Glieds wird tblicherweise im Bereich der Grenzfrequenz der Ver-
starkerstufe gewédhlt, um einem Abfall deren Frequenzgangs entgegen zu wirken. In der
hier vorgeschlagenen Anwendung zur Verringerung eines Gleichanteils hingegen hat die
Kapazitidt Crp die Aufgabe eines Koppelkondensators, d.h. es sollte auch bei niedri-
gen Taktfrequenzen moglichst wenig Wechsel-Signalanteil an ihr abfallen. Sie wird daher
deutlich grofler gewéhlt als in einer Anwendung zur Anhebung der Grenzfrequenz. Idea-
lerweise hitte Cpp einen unendlich groflen Wert. Der Parallelwiderstand Rpp wére in
diesem Fall nicht nétig. Er dient lediglich dazu, bei realen, endlichen Kapazitdten Crpg
dafiir zu sorgen, dass auch bei niedrigen Taktfrequenzen eine Mindestverstdrkung nicht
unterschritten wird. Die optimale Wirkung des R-C-Glieds hinsichtlich einer Gleichan-
teil-Verringerung entfaltet sich jedoch erst, wenn der an der Kapazitit Crp abfallende
Signalanteil bei der Taktfrequenz
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klein gegeniiber der Eingangsamplitude |'U; | des SS ist. In diesem Fall ist der an ihr
abfallende Gleichanteil

Wre ~ —Rep °I7 (5.25)

proportional zum zu verringernden Gleichanteil OLE des Gegentakt-Transferstroms. Der
Gleichanteil OUP;C kann als additiv zum Eingangssignal angesehen werden und wirkt
dessen Gleichanteil entgegen. Eine entsprechende Erweiterung der Modellgleichung 5.9
unter Verwendung von Gleichung 5.10, 5.11 und 5.15 ergibt fiir den Tastgradfehler am
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Hierbei ist 0[{ ¢ nach Gleichung 5.14 einzusetzen. Sowohl im Zéhler als auch im Nenner
treten im Vergieich zur urspringlichen Modellgleichung 5.9 zusétzliche, zu Rpp propor-
tionale Terme auf. Der Term im Nenner sorgt fiir eine Verringerung des Tastgradfehlers
A Dy, wohingegen der Term im Zahler geméfl Gleichung 5.14 vom Gleichtakt-Eingangs-
signal abhéngt. Bei einer Grenzwertbetrachtung Rpgp — oo nimmt der Tastgradfeh-
ler ADp den Wert aus Gleichung 5.23 wie bei Einsatz einer Regelung an, wahrend
der Gleichanteil OI{ am Ausgang der SS-Stufe gegen null strebt. R-C-Glieder in den
Emitterzweigen der SS-Transistoren kénnen folglich als Alternative zu einer Regelung
eingesetzt werden. Im Vergleich zu einer Regelung ist der Schaltungsaufwand deutlich
geringer und es kommt zu keiner nennenswerten Vergroferung des Energiebedarfs der
Schaltung. Nachteilig ist, dass die Kapazitit Crg geméafl der Dimensionierungsvorschrift
in Gleichung 5.24 sehr grofl gewéhlt werden muss, damit auch die bei niedrigen Takt-
frequenzen f. an ihr abfallende Signalamplitude |1U§C| klein gegeniiber der Eingangs-
amplitude [1U; | des SS ist. Wird beispielsweise bei einer Ausgangsamplitude des SS
von |1If | = 5mA und einer minimalen Taktfrequenz von fqx = 15 GHz eine maximale
Spannungsamplitude ’1U§c‘ = 50mV an der Kapazitdt Cgp toleriert, ergibt sich fir
Crp ~ 1pF. Dieser Wert wird fiir die nachfolgend gezeigten Simulationen verwendet.
Fiir eine Realisierung in der Praxis sind derart grofle Kapazitdten hingegen ungeeignet,
da sie einen groflien Flachenbedarf aufweisen und mit einer groflen, parasitdren Kapazi-
tét gegen Masse einhergehen, was einer Vergroflerung der Kapazitdt Ciy entspricht und
somit zu einem starkeren Einfluss des Gleichtakt-Eingangssignals auf den Gleichanteil
am Ausgang des SS fithrt. Es ist daher im Einzelfall abzuwégen, ob die Verwendung von
R-C-Gliedern in den Emitterzweigen der SS-Transistoren eine addquate Alternative zu
einer Regelung darstellt oder ob eine Regelung bevorzugt werden sollte.

Eine einfache Mafinahme zur Verringerung der bendétigten Kondensatorgrofle fiir Crg
besteht darin, statt zwei in Reihe geschalteter Kapazitdten Crg wie in Abbildung 5.17a
eine einzige mit Cpp/2 zu verwenden, wie in Abbildung 5.17b dargestellt. Haufig ist
zudem die Problematik eines Gleichanteils an einer SS-Stufe nur bei mittleren bis ho-
hen Taktfrequenzen relevant, wohingegen bei niedrigen Taktfrequenzen kein signifikanter
Gleichanteil auftritt, der verringert werden miisste. In diesem Fall kann die Kapazitat
Crp kleiner dimensioniert werden, sodass die an ihr abfallende Signalamplitude ]1U§C|
erst bei mittleren Taktfrequenzen vernachlassigbar ist. Durch geeignete Wahl des Par-
allelwiderstands Rpp kann in dem Fall dafiir gesorgt werden, dass auch bei niedrigen
Taktfrequenzen eine ausreichende Verstirkung des SS vorliegt. Eine Abschwéichung des
Gleichanteils findet bei niedrigen Taktfrequenzen dann jedoch nicht statt. Die Dimensio-
nierung von Crp und Rpp richtet sich folglich nach der gewilinschten minimalen Taktfre-
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Abbildung 5.18: Simulation des Tastgradfehlers am Ausgang des mit einem sinusférmigen
Taktsignal angesteuerten SS aus Abbildung 5.8 mit Parametersatz 4 und 5
aus Tabelle 5.1. Jeweils Vergleich mit einer Berechnung nach Gleichung 5.26.

quenz, ab der eine Reduktion des Gleichanteils erfolgen soll und der Mindestverstarkung
des SS fiir Taktsignale unterhalb dieser minimalen Taktfrequenz. Es ergeben sich da-
mit andere Kriterien zur Dimensionierung als fiir die hdufig in den Emitterzweigen von
linearen Verstdrkern zu findenden R-C-Glieder, welche einen Abfall des Frequenzgangs
des Verstérkers kompensieren sollen [21, 36, 42, 82].

In Abbildung 5.18 sind das Ergebnis einer Schaltungssimulation unter Verwendung des
Transistor-ESB aus Abbildung 3.1 und die Auswertung von Gleichung 5.26 fiir einen
SS gezeigt, der mit einem sinusfoérmigen, Gleichanteil-behafteten, reinen Gegentakt-Si-
gnal angesteuert wird. Fiir den Signalform-abhédngigen Faktor ar wird aufgrund der
groflen Variation der Eingangsamplitude (AJ; ein mittlerer Wert von 1,4 verwendet (vgl.
Abbildung 5.9). Simulation und Berechnung zeigen eine gute Ubereinstimmung und de-
monstrieren, dass durch die Verwendung von R-C-Gliedern in den Emitterzweigen ein
deutlich geringerer Tastgradfehler am Ausgang des SS auftritt als ohne.

Im Falle eines Gleichtakt-FEingangssignals macht der Vergleich in Abbildung 5.19 deut-
lich, dass der amplitudenbezogene Gleichanteil am Ausgang des SS durch R-C-Glieder
in den Emitterzweigen deutlich verringert, der Tastgradfehler jedoch gréfier im Vergleich
zum Fall ohne R-C-Glieder mit Rrpg = 02 wird.

Der Einsatz von R-C-Gliedern in den Emitterzweigen der SS-Transistoren hilft allerdings,
die Tastgradfehler-Verstarkung ADt/AD, aufgrund des zusétzlichen, zu Rpg propor-
tionalen Nennerterms in Gleichung 5.26 zu verringern. Wird die Beispielschaltung aus
Abbildung 5.13 um R-C-Glieder mit Rpg = 502 und Cgp = 1pF erweitert, verringert
sich sowohl in der zugehorigen Rechnung als auch in der Simulation die Tastgradfehler-
Verstarkung, wie in Abbildung 5.20 demonstriert. In diesem Beispiel liegt die Tastgrad-
fehler-Verstarkung im nahezu gesamten betrachteten Frequenzbereich unter 1, sodass es
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Abbildung 5.19: Simulation des Tastgradfehlers AD (links) und des relativen Gleichanteils
O+ /(w|' I3 ]) (vechts) am Ausgang des mit einem sinusférmigen Taktsignal
angesteuerten SS aus Abbildung 5.8 mit Parametersatz 6 aus Tabelle 5.1 und
Vergleich mit Berechnung nach Gleichung 5.26 und Gleichung 5.21.
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Abbildung 5.20: Simulation mit dem ESB aus Abbildung 3.1 und analytische Berechnung der
aus einer frequenzabhingigen Ubertragungsfunktion H~(jw) folgenden fre-
quenzabhéngigen Tastgradfehler-Verstdrkung ADr/AD,. Der Schaltplan aus
Abbildung 5.13 ist hierfiir wie in Abbildung 5.17 angedeutet um R-C-Glie-
der im Emitterpfad der SS-Transistoren mit Rgpg = 50 und Crg = 1pF
erweitert.
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zu keiner Verstarkung eines Tastgradfehlers in einer Kaskade von SS-Stufen kommt. Ein
solches Verhalten kénnte auch mithilfe einer Regelung erzielt werden. Die Kapazitit Cpg
beeinflusst jedoch zusétzlich tiber eine Transformation wie unter anderem in [15] erldu-
tert und in [68] angewendet den Frequenzgang H~ (jw) derart, dass dieser eine stérkere
Resonanztiberhthung aufweist als ohne Cyp (vgl. hierzu H™ (jw) in Abbildung 5.14a mit
jenem in Abbildung 5.20). Folglich fiihrt das Einfiigen von R-C-Gliedern in die Emit-
terzweige der SS-Transistoren dazu, dass sowohl die Grenzfrequenz der Schaltung steigt,
als auch die Tastgradfehler-Verstarkung sinkt.

Mithilfe der vorgestellten, durch das entwickelte, analytische Modell gestiitzten Schluss-
folgerungen zur Dimensionierung und Schaltungskonzepte ist es moglich, die Entstehung
und Verstirkung von Tastgradfehlern und Gleichanteilen so gering wie méglich zu halten.
Dies ist insbesondere bei der Entwicklung einer aus mehreren kaskadierten SS-Stufen be-
stehenden Taktverteilung hilfreich, welche an ihrem Ausgang ein qualitativ hochwertiges
Taktsignal bereitstellen sollte. Die hierfiir vorgestellten Mafinahmen werden im expe-
rimentellen Teil dieser Arbeit in Kapitel 6 bei den Taktverteilungsschaltungen zweier
integrierter MUX-Schaltungen angewendet.

5.5 Fazit

Im vorliegenden Kapitel sind allgemein Ursachen und Entstehungsmechanismen von
Tastgradfehlern an kaskadierten SS-Stufen in Taktverteilungsschaltungen untersucht
worden. Ein niedriger Tastgradfehler ist wichtig fiir die optimale Funktion der mit dem
Taktsignal angesteuerten Schaltung (z. B. MUX, A/D-, D/A-Wandler).

Durch Erweiterung und Anpassung eines aus der Literatur bekannten Modells zum Be-
schreiben der Jitter-Fortpflanzung von Taktsignalen in einem passiven Ubertragungs-
kanal [78] ist ein allgemeines analytisches Modell entwickelt worden, um den frequenz-
abhéngigen Zusammenhang zwischen einem Gleichanteil und einem Tastgradfehler so-
wie den Einfluss einer aktiven Ubertragungsfunktion zwischen den einzelnen SSs einer
Kaskade von SS-Stufen zu beschreiben. Mit diesem analytischen Modell kann erstmals
das bereits zuvor beobachtete Auftreten von vermehrten Tastgradfehlern bei mittleren
Taktfrequenzen [13] auf die Ubertragungsfunktion der die SSs ansteuernden EFs zu-
riickgefiihrt werden. Das Modell erweitert somit den Stand der Technik, indem es diesen
bekannten Effekt erklért und damit Schlussfolgerungen zur Verringerung von Tastgrad-
fehlern bei mittleren Taktfrequenzen durch geeignete Dimensionierung der EF's oder eine
gednderte Schaltungstopologie ermoglicht.

Zusammen mit den in Kapitel 3 aufgestellten Modellgleichungen zur Beschreibung ei-
nes SS ergibt sich ein vollsténdiges Gesamtmodell zur Beschreibung von Tastgradfehler
und Gleichanteil am Ausgang sémtlicher SS-Stufen einer Taktverteilungs-Kaskade vom
Eingang bis zur Last. Je nach Art des Eingangssignals (Signalform, Gleichanteil, Taktfre-
quenz) bieten sich unterschiedliche, in Abschnitt 5.4 vorgestellte, Schlussfolgerungen fiir
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die Dimensionierung zum Erzielen eines niedrigen Tastgradfehlers an. In diesen Kontext
sind bekannte Konzepte zur Verringerung von Tastgradfehlern (Regelung, Koppelkon-
densatoren, R-C-Glieder) eingeordnet und verglichen worden, um die fiir die jeweiligen
Anforderungen passenden Konzepte auswéhlen und so einen optimalen Schaltungsent-
wurf gewéhrleisten zu kénnen.
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6 Anwendung der Theorie am Beispiel zweier
integrierter Multiplexer-Schaltungen

Die in der vorliegenden Arbeit entwickelten Schaltungen sind im Rahmen des von der Eu-
ropéaischen Union geférderten Forschungsprojekts PLASMOfab und mit Hinblick auf das
Nachfolgeprojekt plaCMOS entstanden. Eines der Hauptziele beider Projekte ist bzw.
war die Entwicklung eines optischen Transmitters fiir non-return-to-zero (NRZ) on-off-
keying (OOK) modulierte Signale mit Datenraten von bis zu 100 Gbit/s (PLASMOfab)
respektive 200 Gbit/s (plaCMOS) pro optischem Kanal zur Anwendung in Rechenzen-
tren. Die Besonderheit hierbei ist, dass diese hohe Datenraten bereits auf der elektri-
schen Ebene erzeugt und iiber einen einzigen optischen Modulator iibertragen werden.
Dies unterscheidet sich von bekannten Konzepten, bei denen mehrere optische Signale
mit niedrigerer Datenrate auf der optischen Ebene kombiniert werden [22]. Das NRZ-
Format hat den Vorteil, dass auf der Empféangerseite eine einfache Schwellwertentschei-
dung, z. B. mithilfe eines Komparators, ohne aufwéndige und energieintensive Prozessie-
rung zur Signalriickgewinnung genutzt werden kann. Auf der Senderseite stellt die hohe
Datenrate von 100 Gbit/s bzw. 200 Gbit/s hohe Anforderungen sowohl an den optischen
Modulator als auch an die ihn ansteuernde Elektronik. Um den hohen Anforderungen zu
gentigen, wird als Modulator ein plasmonisch-organischer MZM eingesetzt. Dieser Mo-
dulatortyp zeichnet sich durch eine grofie elektro-optische Bandbreite von iiber 170 GHz
[83], hohe Extinktionsverhéltnisse von tiber 25dB [84] und kleine Ansteuerspannungen
von unter 1V, (einseitiger Spitze-Tal-Wert) [85] aus. Das volle Potenzial eines plasmo-
nisch-organischen MZM entfaltet sich durch seine geringe Gréfle im ein- bis zweistelligen
Mikrometer-Bereich [86]. Dadurch ist es moglich, den MZM zusammen mit der ihn an-
steuernden Elektronik monolithisch integriert auf demselben Chip zu platzieren [23]. Als
Halbleitertechnologie wird die SiGe-BiCMOS-Technologie SG13G2 von IHP gewahlt, da
diese iiber schnelle Heterojunction-Bipolartransistoren (HBTS) mit einer Transitfrequenz
von fp = 300 GHz und einer maximalen Oszillationsfrequenz von fi.x = 500 GHz ver-
fiigt [87]. Die Technologie wird derart modifiziert, dass die oberste Metallebene nicht
prozessiert wird und stattdessen eine photonische Ebene mit dem MZM durch den Pro-
jektpartner ETH Ziirich aufgebracht wird. In Abbildung 6.1 ist der entsprechende Aufbau
schematisch dargestellt. Auf der untersten Ebene befinden sich die HBTSs, gefolgt von
mehreren Metallebenen und der nachtriglich aufgebrachten, photonischen Ebene mit
dem MZM. Der Ausgang der Elektronik kann direkt mit einer kurzen, vertikalen Ver-
bindung zum MZM gefiihrt werden. Hieraus resultieren zwei wesentliche, miteinander
verkniipfte Vorteile der monolithischen Integration gegeniiber einem herkémmlichen Auf-
bau mit separaten Chips fiir MZM und Elektronik. Durch die kurze Verbindung zwischen
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Abbildung 6.1: Realisierung der monolithischen Integration von MUX und MZM in einer SiGe-
BiCMOS-Technologie (schematische Darstellung).

Elektronik und MZM und insbesondere dem Wegfallen von Bondpads und Bonddrah-
ten hat die elektrische Schnittstelle zwischen Elektronik und MZM eine deutlich héhere
Grenzfrequenz und erlaubt so erst die angestrebten hohen Datenraten. Dadurch, dass
der MZM raumlich nahe des Ausgangs der Elektronik platziert wird, kann die Schnitt-
stelle zwischen Elektronik und MZM zudem als Netzwerk mit konzentrierten Elementen
anstatt als lange TML angesehen werden. Es geniigt daher ein einseitiger Abschluss der
Schnittstelle anstatt des bei einer TML benétigten Abschlusses an beiden Enden. Auf
diese Weise kann bei unverdndertem Ausgangsstrom der Elektronik ein doppelt so ho-
her Spannungshub am MZM wie bei beidseitig abgeschlossener TML erreicht werden.
Alternativ kann bei unverdndertem Spannungshub der Ausgangsstrom der Elektronik
halbiert und somit der Energiebedarf verringert werden.

Im vorliegenden Kapitel wird die zur Ansteuerung des plasmonischen MZM entwickelte
Elektronik vorgestellt und auf Details beziiglich ihrer Topologie und ihrer Dimensionie-
rung eingegangen. Hierbei wird von den im theoretischen Teil dieser Arbeit gewonnenen
Erkenntnissen Gebrauch gemacht. Messergebnisse werden in Kapitel 7 vorgestellt. Der
plasmonische MZM wurde durch den Kooperationspartner ETH Ziirich zeitgleich mit
der Elektronik entwickelt. Auf die Funktionsweise sowie den Aufbau des MZM wird
in dieser Arbeit nicht ndher eingegangen. Fiir die Schnittstelle zwischen Ausgang der
Elektronik und Eingang des MZM ist mit den Kooperationspartnern ein differenzieller
Spannungshub von 2 V,, (Spitze-Tal-Wert) an einer im Wesentlichen als Kapazitét mit
nur wenigen Femtofarad anzusehenden MZM-Last [86] bei einer Datenrate von bis zu
100 Gbit/s (Projekt PLASMOfab) bzw. 200 Gbit/s (Projekt plaCMOS) vereinbart wor-
den. Es ist gewlinscht, dass jeweils auch niedrigere Datenraten erzeugt werden koénnen,
um im Falle unvorhergesehener Schwierigkeiten die Fehlersuche zu erleichtern. Dement-
sprechend verlangt die Entwicklung der Elektronik nach breitbandigen Losungen. Da
die elektrische Zufiihrung von hohen Datenraten von bis zu 200 Gbit/s iiber einen einzi-
gen Eingang duflerst grofie Herausforderungen mit sich bringen wiirde und zudem keine
Datenquelle mit derart hoher Datenrate zur Verfiigung steht, ist es Aufgabe der entwi-
ckelten Elektronik, mehrere Dateneingéinge mit entsprechend niedrigerer Datenrate zu
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einem Datenausgang zu kombinieren und hiermit den MZM anzusteuern. Ziel der Ent-
wicklung ist folglich eine MUX-Schaltung, welche einen plasmonischen MZM treibt.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit sowie des Forschungsprojekts PLASMOfab sind
zwei Varianten der MUX-Schaltung entwickelt worden, welche im Folgenden als MUX-
Variante 1 und MUX-Variante 2 bezeichnet werden. Bereits MUX-Variante 1 funktio-
niert erwartungsgeméf und iibertrifft sogar die Spezifikation des PLASMOfab-Projekts
durch das Erreichen einer maximalen Datenrate von 140 Gbit/s. Die Entwicklung und
Ergebnisse von MUX-Variante 1 sind in [24, 33] vorgestellt und stellten zum Zeitpunkt
der Verdffentlichung einen Rekord dar. MUX-Variante 2 ist eine Verbesserung von MUX-
Variante 1, wobei im Hinblick auf das Nachfolgeprojekt plaCMOS bereits moglichst vie-
le der entwickelten Schaltungszellen auf das Erzeugen einer Datenrate von 200 Gbit/s
ausgelegt sind. Eine messtechnische Charakterisierung bei solch hohen Datenraten ist
mit der zur Verfiigung stehenden Messausstattung nicht moéglich. Es konnte jedoch er-
folgreich demonstriert werden, dass Datenraten bis 180 Gbit/s erreicht werden (siehe
Kapitel 7). Indizien legen nahe, dass auch bei 200 Gbit/s die prinzipielle Funktion der
im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelten Schaltungsteile gegeben ist. Die Er-
gebnisse von MUX-Variante 2 iibertreffen folglich jene von MUX-Variante 1 und stellten
zum Zeitpunkt der zugehorigen Verdffentlichung in [25] ebenfalls einen Rekord fiir einen
in SiGe-Bipolartechnologie realisierten MUX dar.

Aufgrund der grofien Ahnlichkeit von MUX-Variante 1 und MUX-Variante 2 werden
iibereinstimmende Entwicklungsschritte im Folgenden gemeinsam fiir beide Varianten
vorgestellt. Bei entscheidenden Unterschieden wird nidher auf die jeweiligen Abweichun-
gen und ihre Hintergriinde eingegangen. Die entwickelten MUX-Schaltungen und ins-
besondere deren Taktverteilungen bestehen aus einer Fiille an Schaltungszellen, welche
ihrerseits wiederum aus teilweise mehreren Stufen zusammengesetzt sind. Viele dieser
Stufen und Zellen sind einander sehr d&hnlich und lassen sich auf eine gemeinsame Topo-
logie zuriickfiithren, z. B. jene einer typischen Verstérkerzelle aus Abbildung 2.1. Um die
Ubersichtlichkeit zu wahren, werden im Folgenden die Dimensionierung und die zugrun-
de liegenden Uberlegungen nicht fiir jede entwickelte Stufe, sondern lediglich fiir jede
grundlegende Topologie am Beispiel jeweils jener Stufe vorgestellt, bei der die Topologie
ihre Figenschaften voll ausspielen kann. Auf diese Weise kénnen die Anwendung der im
theoretischen Teil der Arbeit gewonnenen Erkenntnisse demonstriert und dariiber hinaus
gehende Schlussfolgerungen zur Dimensionierung vorgestellt werden. Es wird zudem ein
in [25] présentiertes, im Rahmen der Arbeit entwickeltes, neuartiges Schaltungskonzept
flir einen breitbandigen Phasenschieber ndher vorgestellt.

Im vorliegenden Kapitel wird die Ausgangsspannung an den Datenschnittstellen als dif-
ferenzieller Spannungshub im Sinne eines Spitze-Tal-Werts (in Vpp,) angegeben. Dies
unterscheidet sich von der Angabe der Spannungsamplitude im theoretischen Teil dieser
Arbeit, welche auch im vorliegenden Kapitel fiir die Taktschnittstellen weiterhin verwen-
det wird. Die Spannungsamplitude entspricht nach der Definition in Abschnitt 4.1 dem
einseitigen Spitze-Wert der Signalkomponente bei der Grundfrequenz und bietet sich an,
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um eine einheitliche Behandlung von Gegen- und Gleichtaktsignalen bei unterschiedli-
chen Taktfrequenzen zu ermdoglichen. Der differenzielle Spannungshub wiederum hat den
Vorteil, dass er in der Literatur héufig verwendet wird und so den Vergleich mit dem
Stand der Technik erleichtert. Um Konfusionen zu vermeiden, wird in dieser Arbeit fiir
den (differenziellen) Spitze-Tal-Wert stets das Wort Hub und fiir den einseitigen Spitze-
Wert des Beitrags bei der Grundfrequenz das Wort Amplitude verwendet.

Soweit nicht anders angegeben, enthalten sémtliche im vorliegenden Kapitel gezeigten
Schaltungssimulationen mithilfe von Assura QRC extrahierte parasitire Layout-Elemen-
te (Widerstande, Kapazitaten und gekoppelte Induktivitéten), um eine moglichst reali-
tatsnahe Vergleichbarkeit mit den in Kapitel 7 vorgestellten Messergebnissen zu ermogli-
chen. Fir die Transistoren werden bei den Simulationen bei der Technologie mitgeliefer-
te HICUM-Transistormodelle verwendet und eine realistische (Umgebungs-) Temperatur
von 120 °C innerhalb der integrierten Schaltung angenommen.

Im Folgenden wird die Topologie der beiden entwickelten MUX-Varianten vorgestellt
und auf einzelne, im Hinblick auf die Funktionsweise und die Entwicklungsschritte in-
teressante Schaltungsteile detailliert eingegangen.

6.1 Topologie der entwickelten Multiplexer-Schaltungen

In Abbildung 6.2 ist ein vereinfachtes, beiden entwickelten MUX-Varianten gemeinsames
Blockdiagramm dargestellt. Zentrale Komponente ist der 2:1 Selektor (SEL), welcher
zwei Datensignale mit jeweils der halben Ausgangsdatenrate zu einem Signal mit der
gewiinschten Ausgangsdatenrate kombiniert. Der 2:1 SEL ist als PMUX ausgefiihrt,
sodass er mit seinem Ausgang direkt die anzusteuernde Last (MZM oder Oszilloskop)
treibt. Die genaue Funktionsweise, die Dimensionierung und die sich aus dem PMUX-
Konzept ergebenden Vorteile werden in Abschnitt 6.2 vertieft.

Die beiden Datensignale Daten A und Daten B am Eingang des 2:1 SEL stammen
von vorgeschalteten MUX-Stufen mit fiir die beiden entwickelten MUX-Varianten unter-
schiedlichen MUX-Verhéltnissen (4:1 fiir MUX-Variante 1 und 2:1 fir MUX-Variante 2).
Die vorgeschalteten MUX-Stufen werden zusammen mit einem zugehorigen Frequenz-
teiler fiir das Taktsignal im Folgenden als Pra&-MUX bezeichnet. Die Pra-MUX-Stufen
sind vom Projektpartner MICRAM entwickelt worden und stellen somit keinen Teil der
vorliegenden Arbeit dar. Aus diesem Grund wird auf ihren Aufbau und ihre Entwicklung
nicht nidher eingegangen, sondern auf die zugehorige Veroffentlichung [24] verwiesen.

Von grofler Bedeutung fiir die optimale Funktionsweise der MUX-Schaltung ist die Takt-
verteilung. Diese stellt fiir den 2:1 SEL und den Pra-MUX jeweils das benétigte Taktsi-
gnal bereit. Die Taktfrequenz am Eingang des 2:1 SEL entspricht der halben Ausgangsda-
tenrate, z. B. 50 GHz zum Erzeugen von 100 Gbit/s. Ein Taktsignal mit gleicher Frequenz
wird auch am Eingang des Pra&-MUX benotigt. Um den Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL an
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Abbildung 6.2: Vereinfachtes, gemeinsames Blockdiagramm von MUX-Variante 1 und MUX-
Variante 2. Die grau hinterlegten Blocke sind im Rahmen der vorliegenden
Arbeit entwickelt worden.

die Datensignale Daten A und Daten B anpassen zu kénnen, wird eine einstellbare Ver-
zogerung der Taktsignale zwischen den beiden Pfaden zum 2:1 SEL und zum Pra-MUX
realisiert. Denkbar wire auch, stattdessen die Datensignale zu verzogern. Dies wére je-
doch mit deutlich gréflerem schaltungstechnischem Aufwand verbunden, da hierfiir die
Verzogerung von breitbandigen Signalen unter Wahrung einer iiber der Frequenz kon-
stanten Gruppenlaufzeit erreicht werden miisste, wohingegen sich die Verzogerung eines
monofrequenten Taktsignals verhaltnismafig einfach und deutlich weniger stérungsan-
fallig realisieren lasst. Die hierfiir bei MUX-Variante 1 und MUX-Variante 2 gewéhlten,
sich unterscheidenden Konzepte werden in Abschnitt 6.3.3 ausfiihrlich erldutert und be-
ziiglich ihrer jeweiligen Vor- und Nachteile gegeniiber gestellt. Neben der Einstellung der
Verzégerung zwischen den beiden Pfaden zum Pra-MUX und zum 2:1-SEL ist es Aufgabe
der Taktverteilung, ein an ihrem Fingang anliegendes, gegebenenfalls schwaches Takt-
signal zu verstédrken und somit den 2:1 SEL mit ausreichender Amplitude anzusteuern.
Mit iiblichen Signalgeneratoren sowie aufgrund der hohen Dampfung von Bonddréahten
und externen Kabeln ist es nur mit sehr grofem Aufwand mdoglich, hohere Taktfrequen-
zen als 70 GHz am Eingang der integrierten Schaltung bereitzustellen. Da sich bei der
gewdhlten MUX-Topologie damit lediglich Datenraten bis 140 Gbit/s erzeugen lassen
wiirden, enthélt die Taktverteilung von MUX-Variante 2 einen im Rahmen der Arbeit
entwickelten Frequenzverdoppler, welcher in Abschnitt 6.3.5 vorgestellt wird.

Da fiir die Messungen keine externe Datenquelle zur Verfiigung steht, um am Ausgang
des MUX eine pseudozufillige Datenfolge (pseudo-random bit sequence, PRBS) mit
einer Datenrate von bis zu 180 Gbit/s zu erhalten, ist ein im Rahmen dieser Arbeit
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entwickelter PRBS-Generator integriert worden, welcher alternativ zu den externen Da-
teneingéngen genutzt werden kann (siehe Blockdiagramm in Abbildung 6.2). Auf seine
Funktion wird im Folgenden nicht eingegangen, da der PRBS-Generator im Gegensatz
zu sdmtlichen anderen entwickelten Schaltungszellen nicht am Rande der maximalen
Technologiegeschwindigkeit arbeitet.

In Abbildung 6.3 sind die Layouts von MUX-Variante 1 und 2 dargestellt und den
Blocken aus Abbildung 6.2 zugeordnet. MUX-Variante 1 hat eine Fldche von 2,6 mm X
1,7 mm und MUX-Variante 2 eine von 3,0 mm x 1,5 mm. In beiden Féllen wird die Fléche
nicht durch die Schaltungszellen bestimmt, sondern durch die benétigte Anzahl an Bond-
pads. Diese sind insbesondere nétig, um wie in Abschnitt 2.3 beschrieben fiir Messungen
und Optimierungen die Arbeitspunkte der wichtigsten Stufen justieren zu kénnen. Im
Falle einer Produktentwicklung fallen viele dieser Einstellmoglichkeiten weg, sodass die
integrierten Schaltungen bei gleicher Funktionalitdt kleiner ausfallen konnen.

6.2 Power-Multiplexer als 2:1-Selektor und als Ausgangstreiber

Von zentraler Bedeutung bei den entwickelten MUX-Schaltungen ist die Ausgangsstu-
fe, welche mit der héchsten innerhalb der gesamten Schaltung vorkommenden Daten-
rate arbeitet und einen verhéltnisméBig grofen differenziellen Ausgangshub von 2V,
bereitstellen muss. Die Signalqualitdt an ihrem Ausgang beeinflusst unmittelbar die Si-
gnalqualitdt am Eingang des MZM und damit auch jene des resultierenden optischen
Signals. Die Beschreibung des Aufbaus und der Dimensionierung der Ausgangsstufe fin-
det sich in den im Rahmen der vorliegenden Arbeit entstandenen Verdffentlichungen [24,
33] und wird im Folgenden aufgrund ihrer Wichtigkeit fiir die erzielten Ergebnisse und
die sich ergebenden Randbedingungen an die iibrigen Stufen erneut vorgestellt und in
diesem Zuge mit den Erkenntnissen aus dem theoretischen Teil der vorliegenden Arbeit
verkniipft.

6.2.1 Gewahlte Topologie und Schaltung

Die Ausgangsstufe wird bei den entwickelten MUX-Schaltungen in Form des PMUX-
Konzeptes [32, 34] durch die finale 2:1-SEL-Zelle selbst gebildet, welche hierfiir mit ent-
sprechend hohem Betriebsstrom und Ausgangshub dimensioniert wird. In Abbildung 6.4
ist der (vereinfachte) zugehorige Schaltplan gezeigt. Es handelt sich um eine typische
Topologie fiir eine 2:1-SEL-Zelle. Eine Betriebsstromquelle Iy ggr, versorgt einen SS,
der tiber zwei kaskadierte EFs mit dem Taktsignal angesteuert und im Folgenden als
TSS bezeichnet wird. Der TSS schaltet den Betriebsstrom abwechselnd zwischen zwei
ebenfalls {iber kaskadierte EFs mit den jeweiligen Datensignalen angesteuerten Daten-
Stromschaltern (DSSs) um. Auf diese Weise wird zwischen den Datensignalen gewechselt
und damit die Funktion eines SEL bzw. MUX realisiert. An den Dateneingéngen sind
keine Master-Slave-D-Flip-Flops nétig, da ein SEL selbst bereits eine ausreichende CPM
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Abbildung 6.3: Layouts von MUX-Variante 1 und 2.
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Abbildung 6.4: Vereinfachter Schaltplan der 2:1-SEL-Zelle mit zwei verschiedenen Last-Bei-
spielen fiir einen integrierten MZM und fiir eine externe ohmsche Last Ry, cxt.

besitzt, um die Datensignale an seinen Eingéngen sauber abtasten zu konnen [34]. Der
kombinierte Ausgang der beiden DSSs in Abbildung 6.4 wird einer BS zugefiihrt, de-
ren Verwendung mehrere Vorteile mit sich bringt. Da der maximale Strom durch die
Transistoren der BS genau wie bei den DSSs I ggr, ist, verfiigt sie {iber &hnlich grofie
Transistoren und damit eine dhnliche Ausgangskapazitéit wie ein einzelner DSS. An ih-
rem Ausgang wirkt folglich nur die halbe Kapazitit wie an den parallel geschalteten
Ausgéngen der beiden DSS. Diese Reduktion der Ausgangskapazitdt durch den Einsatz
der BS erhoht die Grenzfrequenz des 2:1 SEL deutlich. Die gute Entkopplung der BS zwi-
schen Ein- und Ausgang reduziert ein potenzielles Ubersprechen des Datensignals vom
Ausgang des 2:1 SEL auf die Eingangs-Datensignale. Schliellich sorgt die ndherungsweise
induktive Eingangsimpedanz der BS in Verbindung mit der kapazitiven Ausgangsimpe-
danz der DSSs fiir eine Resonanziiberh6hung an der zugehorigen Schnittstelle im Sinne
des komplexen Fehlanpassungskonzepts [13] und damit ebenfalls fiir eine Erh6hung der
Grenzfrequenz. Der Ausgang der BS wird direkt mit der anzusteuernden Last verbun-
den, welche im Falle des monolithisch integrierten MZM im Wesentlichen kapazitiv [86]
und im Falle einer externen Last aufgrund des dann notigen Abschlusses von externen
TMLs hauptséchlich resistiv ist. Die beiden Lastfélle sind in Abbildung 6.4 beispielhaft
in Form von Kapazitaten Cyizm bzw. Widerstdnden Ry, o« eingezeichnet.

Die direkte Ansteuerung der Last durch die 2:1-SEL-Zelle im Sinne des PMUX-Kon-
zepts bietet gegeniiber der Verwendung einer zusétzlichen Treiberstufe mehrere Vorteile,
welche in [32] genannt und im Folgenden wiedergegeben werden. Um eine gute Qualitét



6.2 Power-Multiplexer als 2:1-Selektor und als Ausgangstreiber 125

des Ausgangssignals einer Treiberstufe zu erzielen, miisste letztere eine tiber der Fre-
quenz konstante Gruppenlaufzeit aufweisen, da es ansonsten aufgrund von Dispersion
zu Verzerrungen der Signalform kommt. Aufgrund von zeitabhéngigen Effekten, welche
bei Hochgeschwindigkeitsschaltungen haufig auftreten, miissten aufwindige zuséatzliche
Schaltungsmafinahmen zur Kompensation eingesetzt werden. Beim PMUX-Konzept hin-
gegen wird die Signalform des Datenausgangs im Wesentlichen ausschlieflich durch die
periodische Signalform am Ausgang des T'SS bestimmt. Dies ldsst sich dadurch erreichen,
dass die Phase des Taktsignals am Eingang der 2:1-SEL-Zelle so eingestellt wird, dass
die jeweiligen Eingangs-Datensignale Daten A und Daten B ihre Bitwechsel wéhrend
der inaktiven Phase des zugehorigen DSS haben, sodass sie wihrend dessen gesamter
aktiven Phase konstant sind. Auf diese Weise wirken die DSSs im Hinblick auf die Si-
gnaliibertragung lediglich wie eine weitere BS. Jitter oder Storungen auf den Eingangs-
Datensignalen zeigen sich dementsprechend nicht am Ausgang der 2:1-SEL-Zelle, solange
die Stérungen nicht so grofl werden, dass die DSSs wihrend ihrer jeweils aktiven Phase
nicht mehr vollstdndig durchgeschaltet sind. Da die Datensignale am Eingang des 2:1
SEL nur wahrend der jeweils inaktiven Phase des zugehorigen DSS wechseln, ist die
kapazitive Belastung der Dateneingénge wéhrend der Schaltflanken aufgrund der in der
inaktiven Phase geringen Diffusionskapazitit der DSS-Transistoren verhéltnisméflig ge-
ring. Die Anforderungen an die Stufen, welche die Daten-Eingangssignale bereitstellen,
sind dadurch gering.

Da das Ausgangssignal des mit dem Taktsignal angesteuerten TSS unmittelbar Form
und Qualitdt des Datenausgangssignals der 2:1-SEL-Zelle und damit des gesamten MUX
beeinflusst, konnen die in Kapitel 4 vorgestellten Mafinahmen zur Verbesserung von Aus-
gangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit von mit Taktsignalen angesteuerten
SSs unmittelbar auf den T'SS angewendet werden, um die gleichen Grofien des Daten-
ausgangssignals zu verbessern. Insbesondere der in Abschnitt 4.2 ausfithrlich erlduterte
dynamische Uberhohungseffekt trigt dazu bei, dass ein Tiefpassverhalten an der Aus-
gangsschnittstelle des MUX sowohl beziiglich des Betrags- als auch des Phasengangs
(teilweise) kompensiert wird. Dieses Verhalten wird anhand der in Abbildung 6.5 gezeig-
ten Beispielsimulationen mit der in Abschnitt 6.2.2 vorgestellten Dimensionierung der
Schaltung fiir eine Datenrate von 140 Gbit/s entsprechend der maximalen Datenrate von
MUX-Variante 1 verdeutlicht. Es wird eine resistive Last von Ry, ¢xt = 50 {2 an beiden dif-
ferenziellen Ausgéingen gewahlt, wie sie beispielsweise bei Messung mit einem Oszilloskop
auftritt. Um einen Vergleich zwischen dem Ausgangssignal mit und ohne dynamischen
Uberhohungseffekt zu erméglichen, wird als Transistor-Modell fiir die Simulation das ein-
fache ESB aus Abbildung 3.1 verwendet, da bei diesem die Transistor-Kapazititen auf
einfache Weise variiert werden kénnen. Auf eine Extraktion der parasitidren Layout-Ele-
mente der Schaltung wird zur Demonstration des prinzipiellen Verhaltens verzichtet. Die
gezeigte Simulation dient folglich lediglich zur Veranschaulichung der Zusammenhénge,
spiegelt aufgrund der Einfachheit der verwendeten Modelle jedoch nicht die tatséchliche
Qualitat der Ausgangssignale wider. Realitatsnahe Simulationen der Augendiagramme
sind gegen Ende des vorliegenden Abschnitts zu finden. Fiir die Simulationen werden in
einem ersten Schritt simtliche den dynamischen Uberhohungseffekt am TSS bedingen-
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Abbildung 6.5: Simulierte Augendiagramme am Ausgang der 2:1-SEL-Zelle aus Abbildung 6.4
mit R, ext = 502 als Last bei 140 Gbit/s unter Verwendung des Transistor-
ESB aus Abbildung 3.1. Die statischen Pegel sind zum Vergleich in Form von
horizontalen, gestrichelten Linien eingezeichnet. Fiir die Kapazitdten des TSS
gilt mit der Definition in Abbildung 3.4 fiir (a) Cggo = 0,Cip = 0 und fiir
(b)+(c) Cpro = 26 {F, Cip = 60{F. In (a)+(b) wird der TSS mit einem reinen
Gegentakt-Signal angesteuert, in (c) single-ended.

den Kapazititen zu null gesetzt, sodass kein dynamischer Uberhéhungseffekt auftritt.
Die iibrigen Kapazititen und jene der anderen Transistoren weisen typische Werte ak-
tueller Hochgeschwindigkeitstechnologien auf. Das Augendiagramm der Ausgangsdaten
in Abbildung 6.5a zeigt fiir diesen Fall zwar eine sehr klare Offnung, an den Flanken
ist jedoch ein leichtes Tiefpassverhalten erkennbar. Im néchsten Schritt werden auch fiir
die TSS-Transistoren die den Technologiewerten entsprechenden Kapazititen verwendet.
Bei dem zugehérigen Simulationsergebnis in Abbildung 6.5b tritt ein deutlicher dynami-
scher Uberhohungseffekt auf, welcher im gezeigten Beispiel das Tiefpassverhalten iiber-
kompensiert und dadurch sowohl zu einer grofieren vertikalen Augenoffnung tiber den
statischen Pegel hinaus als auch zu einer zeitlichen Verschiebung der maximalen Augen-
offnung an den Beginn der jeweiligen Bitperiode fithrt. Zu beachten ist, dass dieses durch
den dynamischen Uberhohungseffekt erzielte Verhalten sich von jenem bei einer Anhe-
bung des Frequenzgangs der Ausgangsschnittstelle bei hohen Frequenzen, beispielsweise
durch Einfiigen von Induktivitdten zum Bilden von Resonanzkreisen, unterscheidet. Bei
einer Anhebung des Frequenzgangs der Ausgangsschnittstelle werden zwar ebenfalls die
Flankensteilheit erhoht und der statische Pegel bei Bitwechseln kurzzeitig iiberschritten.
Im Falle mehrerer aufeinander folgender identischer Bits des Datensignals nimmt das
Ausgangssignal jedoch nach kurzem Uberschwingen wieder seinen statischen Pegel an,
sodass die vertikale Offnung im Augendiagramm diesen prinzipbedingt nicht iiberschrei-
ten kann. Der dynamische Uberhdhungseffekt hingegen wirkt am TSS und damit bereits
vor den DSSs. Daher zeigt er sich auch im Falle eines iiber mehrere Bits konstanten
Datensignals am Ausgang des 2:1 SEL in Form einer periodischen Schwankung des Pe-
gels mit einer Periodenlidnge von der Linge eines Bits. In Abbildung 6.5b lésst sich diese
Schwankung anhand der Einhiillenden des Augendiagramms erkennen. Eine Schwankung
des Ausgangssignals im Falle konstanter Daten mag zunéchst nachteilig erscheinen. Tat-
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sichlich erweist sich diese Schwankung jedoch als vorteilhaft, da ihre Phasenlage derart
ist, dass das Ausgangssignal in der Ndhe des optimalen Abtastzeitpunktes tiberhoht und
im Bereich der Flanken abgesenkt wird. Auf diese Weise wird auch fiir Datensignale
mit mehreren aufeinander folgenden identischen Bits durch den dynamischen Uberho-
hungseffekt am TSS eine Vergroflerung der vertikalen Augenéffnung iiber den statischen
Pegel hinaus ermoglicht. Durch Anpassung der Eingangsamplitude des Taktsignals ist es
auf einfache Weise noch im Betrieb méglich, die Stérke des dynamischen Uberhéhungs-
effekts zu justieren und somit eine optimale Kompensation des Tiefpassverhaltens der
Ausgangsschnittstelle zu erreichen. Das Takt-Eingangssignal des TSS sollte folglich tiber
eine einstellbare Amplitude bis zu verhdltnisméflig grofflen Werten im Bereich mehrerer
hundert Millivolt bis ein Volt verfiigen, um den dynamischen Uberhéhungseffekt sowohl
justieren als auch voll ausnutzen zu koénnen.

Bei den gezeigten Beispielen in Abbildung 6.5a und 6.5b wird der T'SS mit einem rei-
nen Gegentakt-Signal angesteuert. In einem weiteren Beispiel in Abbildung 6.5¢ wird
stattdessen ein single-ended-Eingangssignal verwendet, welches aufgrund seines starken
Gleichtakt-Anteils wie in Kapitel 5 erldutert einen Gleichanteil am Ausgang des TSS
erzeugt und damit zu einem unterschiedlich groflen Hub jeden zweiten Bits fithrt. Im
Augendiagramm &uflert sich dies in Form von starkem Zeit- und Amplituden-Jitter. Als
Anforderungen an das Taktsignal am Eingang der 2:1-SEL-Zelle ergeben sich folglich
neben einer einstellbaren, moglichst grofien Gegentakt-Amplitude ein moglichst geringer
Gleichtakt- Anteil.

Neben den genannten Vorteilen erlaubt es das PMUX-Konzept, verhdltnisméfig einfach
Datensignale mit Pulsamplitudenmodulation (PAM) anstelle von NRZ zu erzeugen, in-
dem mehrere mit gewichteten Betriebsstromen Iy sgr, versehene 2:1-SEL-Zellen an ihren
jeweiligen Ausgéngen parallel geschaltet werden. Durch die CML-Schnittstellen tiber-
lagern sich die jeweiligen Ausgangssignale unmittelbar an der gemeinsamen Ausgangs-
schnittstelle und stellen damit im Gegensatz zu alternativen Konzepten mit zusétzlicher
Treiberstufe keine nennenswerten Anforderungen an die Linearitdt der Schaltung. Es
dndert sich allerdings die Dimensionierung der Schaltung hinsichtlich des dynamischen
Uberhohungseffekts am TSS. Wihrend bei NRZ eine ausgepriagte Uberhéhung im All-
gemeinen hilfreich ist, um die vertikale Offnung der Augendiagramme am Datenausgang
zu erhéhen, kann dies bei PAM dazu fiihren, dass bei Wechseln von niederwertigen Bits
félschlicherweise die Schaltschwellen hoherwertiger Bits erreicht werden. Der dynami-
sche Uberhohungseffekt sollte bei der Verwendung von PAM daher moderater als bei
NRZ eingesetzt werden, z.B. durch eine Verringerung der Taktamplitude am Eingang
des TSS oder eine Reduktion von dessen Transistor-Kapazitdten. Von der Moglichkeit
der Erzeugung von PAM wird in der vorliegenden Arbeit kein Gebrauch gemacht.

6.2.2 Dimensionierung der Schaltung

Die — vom Autor bereits in [24] vorgestellte — Dimensionierung der Schaltung des 2:1 SEL
in Abbildung 6.4 wird zweckméfigerweise von der Seite der Ausgangsschnittstelle aus
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begonnen, da sich deren Dimensionierung direkt aus der an den MUX gestellten Spezifi-
kation ergibt. Im Falle des anzusteuernden MZM ist ein differenzieller Spannungshub von
2V, gewiinscht. Da der MZM im Wesentlichen eine kapazitive Last darstellt [86], bietet
sich eine Parallelschaltung mit Lastwiderstinden Ry, sgr, an, um den Spannungshub fiir
langsame Bitfolgen oder statische Datensignale festzulegen. Zusammen mit dem MZM
ergeben sich folglich R-C-Glieder in beiden differenziellen Pfaden. Deren Grenzfrequenz
sollte ausreichend hoch fiir die zu iibertragenden Datensignale sein. Als guter Richtwert
hierfiir hat sich 3/4 der maximal auftretenden Datenrate etabliert [20]. Dies kann entwe-
der erreicht werden, indem die Lastwiderstdnde ausreichend niederohmig gewahlt werden
oder indem durch Hinzufiigen von induktiven Elementen eine Kompensation der Kapa-
zitdt des MZM vorgenommen wird. Da im Rahmen des Forschungsprojekts PLASMOfab
die Entwicklungen von MZM und MUX zeitlich parallel durchgefithrt worden sind, war
die Kapazitat des MZM zum Zeitpunkt der Entwicklung des MUX noch nicht endgiil-
tig bekannt, weshalb eine induktive Kompensation nicht moglich war. Zudem ist es zur
Risikominimierung bei der Entwicklung hilfreich, wenn der MUX auch rein elektrisch
mithilfe eines Oszilloskops anstelle eines MZM als Last getestet werden kann. Aus die-
sem Grund folgt die Dimensionierung der Lastwiderstinde einem Kompromiss, welcher
es ermOglicht, sowohl Messungen mit externen Messgerédten durchzufiihren als auch einen
MZM monolithisch zu integrieren, allerdings auf Kosten eines hoheren Energiebedarfs
als bei einer rein auf den MZM optimierten Schnittstelle. Hierzu wird Ry, sg1, = 50 €2
gewéhlt. Im Falle des monolithisch integrierten MZM fiihrt diese Wahl aufgrund dessen
typischer Kapazitdt im einstelligen Femtofarad-Bereich [86] zu Grenzfrequenzen des aus
Lastwiderstand und MZM gebildeten R-C-Glieds von iiber 300 GHz, sodass der MZM fiir
die Modellierung der Ausgangsschnittstelle in erster Naherung vernachléssigbar ist und
damit Schwankungen von dessen Kapazitdt kaum Einfluss auf die Schnittstelle haben.
Gleichzeitig erlaubt die Wahl von Widerstdnden Ry, sgr, mit 50 2 einen Abschluss von
externen TMLs, welche fiir Messungen mit einem Oszilloskop notwendig sind.

Um im Falle eines monolithisch integrierten MZM einen Spannungshub von 2V, an
den Lastwiderstdnden Ry, sgr, zu erhalten, wird ein Betriebsstrom von Iy ggr, = 20 mA
benotigt. Damit eine gewisse Reserve vorhanden ist, wird I sgr, = 25 mA gewédhlt. Bei
Messung des Ausgangssignals mithilfe eines externen Oszilloskops halbiert sich der beob-
achtete Spannungshub aufgrund des dabei auftretenden zusétzlichen, externen Abschlus-
ses der Ausgangsschnittstelle mit Ry, oxy = 50 2 durch das Oszilloskop. Die Vorspannung
Ups der BS in Abbildung 6.4 muss so gewidhlt werden, dass der maximal auftretende
einseitige Spannungshub von 1,25V, bei einem monolithisch integrierten MZM nicht
dazu fiithrt, dass die BS-Transistoren invers aktiv werden. Da zudem die Kollektor-Ba-
sis-Diffusionskapazitét der BS-Transistoren mit sinkender Spannung zwischen Kollektor
und Basis zunimmt, sollte zusétzlich etwas Reserve eingehalten werden, um das Hochge-
schwindigkeitsverhalten der Schaltung nicht zu verschlechtern. Aus diesem Grund wird
Ugs = 1,2V gewahlt, was bei einer typischen mittleren Basis-Emitter-Spannung von
800 mV etwas mehr als 700 mV Reserve zum invers-aktiven Bereich der BS-Transisto-
ren bietet. Die Wahl einer derart grofien Spannung fiir Ugg fiihrt allerdings dazu, dass
die BS-Transistoren maximale Kollektor-Emitter-Spannungen von bis zu 20 % iiber dem
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spezifizierten Maximalwert fiir einen offenen Basisanschluss erfahren. Im konkreten Fall
ist der Basisanschluss jedoch nicht offen, sondern mit Rgs ~ 3502 abgeschlossen. Zu-
dem ist der Emitterstrom der BS-Transistoren durch den Betriebsstrom Iy sgr, begrenzt
und es wird die spezifizierte maximale Kollektor-Basis-Spannung deutlich unterschrit-
ten. Daher ist die miBige Uberschreitung der maximalen Kollektor-Emitter-Spannung
unproblematisch [88, 38].

Der Widerstand Rpg sollte so klein wie moglich sein, um eine hohe Geschwindigkeit
der BS-Transistoren zu ermoglichen und das moderate Uberschreiten ihrer maximalen
Kollektor-Emitter-Spannung zu erlauben. Gleichzeitig muss Rpg so grofl wie notig sein,
um die Stabilitat der BS zu gewéhrleisten. Simulationen der Stabilitdt mit den Methoden
aus [42] fihren unter Einhaltung einer gewissen Reserve zu dem gewéhlten Wert von
350 €2.

Der Betriebsstrom I sgr, legt unmittelbar die Dimensionierung der Transistoren fest.
In der zur Verfiigung stehenden Technologie kann als einziger Transistorparameter die
Emitterlange variiert werden. S&mtliche Transistoren in Abbildung 6.4 miissen in der
Lage sein, den vollen Betriebsstrom I ggr, schnell zu schalten. Mit der in der Tech-
nologie verfiigharen maximalen Emitterfliche von 0,63 pm? eines Transistors wird die
Stromdichte bei der maximalen Transitfrequenz bereits um circa 35 % tiberschritten. Die
Uberschreitung wird in Kauf genommen, da Simulationen mithilfe des zur Technologie
gehorenden HICUM-Modells in Verbindung mit aus dem Layout extrahierten parasitéaren
Elementen zeigen, dass die Signalqualitéit trotz des Uberschreitens der optimalen Strom-
dichte besser ist, als wenn jeweils zwei Transistoren parallel geschaltet wiirden. Dieses
Verhalten lasst sich dadurch erklaren, dass die im Falle parallel geschalteter Transistoren
zusétzlich auftretenden Transistor- und Layout-Kapazitdten die Geschwindigkeit stér-
ker beeintrichtigen als das Uberschreiten der maximalen Stromdichte. Messungen von
MUX-Variante 1 zeigen sogar, dass selbst bei einer Erhohung des Betriebsstroms auf
Iy spr, = 40mA und damit einer Uberschreitung der maximalen Stromdichte um iiber
100 % Datenraten von bis zu 100 Gbit/s bei weiterhin guten Augendiagrammen moglich
sind (siehe Kapitel 7).

Die benétigte Versorgungsspannung von Us = —5,5V der 2:1-SEL-Zelle ergibt sich
aus dem einseitigen Ausgangsspannungshub von bis zu 1,25V, und der Kaskadierung
von BS, DSS, TSS sowie der den Betriebsstrom I sgr, liefernden Stromquelle, wofiir je-
weils mindestens die Spannung einer Basis-Emitter-Strecke plus eine zusétzliche Reserve
eingeplant werden miissen. Genauere Betrachtungen zur Bestimmung der bendtigten
Versorgungsspannung bei kaskadierten CML-Stufen sind in [42] zu finden. Da die 2:1-
SEL-Zelle von allen entwickelten Zellen die betragsméflig grofite Versorgungsspannung
benétigt, wird ihre Versorgungsspannung zugunsten einer einfacheren Versorgungsspan-
nungsverteilung fiir alle Zellen der integrierten MUX-Schaltung genutzt.

Um einen ausgeprigten dynamischen Uberhdhungseffekt am TSS der 2:1-SEL-Zelle und
damit eine gute Kompensation eines Tiefpassverhaltens der Ausgangsschnittstelle zu
erreichen, konnten wie in Abschnitt 4.2 empfohlen zusétzliche Kapazitdten zwischen
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Abbildung 6.6: Vereinfachter Schaltplan der in Abbildung 6.4 als Block stilisierten kaskadier-
ten EF-Paare.

Basis und Emitter der T'SS-Transistoren geschaltet werden, um deren Kapazitit Cggg
zu erhohen. Der verhdltnisméBige hohe Betriebsstrom Iy sgr, = 25mA und die dadurch
bedingte Wahl einer groBen Emitterfliche von 0,63 pm? fiir simtliche in Abbildung 6.4
dargestellten Transistoren fithrt jedoch bereits zu verhéltnisméflig groflen kapazitiven
Eingangsstromen in die Basen von TSS und DSS. Um die ansteuernden EFs nicht zu-
sétzlich zu belasten, wird auf das Einbringen zusétzlicher Kapazitdten verzichtet und ein
groBer dynamischer Uberhéhungseffekt stattdessen durch das Anlegen einer ausreichend
hohen Gegentakt-Amplitude des Taktsignals am TSS erzielt.

Zur Ansteuerung von TSS und DSS werden jeweils zwei kaskadierte EF-Paare verwendet,
wie in Abbildung 6.6 dargestellt. Fiir die Dimensionierung von EFs finden sich in der Li-
teratur zahlreiche Kriterien und Methoden [13, 14, 15, 16, 17, 42, 49, 50, 70]. Wesentliche
Punkte dabei sind die Ausnutzung der Impedanztransformation, insbesondere zur Reso-
nanziiberhohung mithilfe komplex konjugierter Fehlanpassung und die Gewéhrleistung
der Stabilitdt der Schaltung. Diese Punkte sind auch bei der Dimensionierung samtli-
cher im Rahmen der vorliegenden Arbeit verwendeten EFs beachtet und durch Klein-
und Groflsignal-Simulationen verifiziert worden. Da es sich hierbei um eine Vorgehens-
weise geméfl des Stands der Technik handelt, wird darauf nicht ndher eingegangen. Im
konkreten Fall des 2:1 SEL ergeben sich als Dimensionierung fiir die EFs vor den DSSs
Betriebsstrome von Igp, = 6 mA und Igr, = 9mA mit Emitterflichen von 0,32 pm?
fir die Transistoren Tgr , und 0,63 nm? fiir T; Er,b. Bei den die TSS ansteuernden EFs
werden Igp, = 9mA sowie Igrp, = 16mA und 0,44 nm? respektive 0,63 pm? fiir die
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Emitterflachen von Tgr , und Txr, gewahlt. Die Widerstinde am Eingang der EFs ge-
gen Masse betragen jeweils 50 €2, da sie den Abschluss von integrierten TMLs mit einer
Wellenimpedanz von 502 bilden. Das Kollektorpotenzial des jeweils zweiten EF-Paars
ist mithilfe eines zu einer Diode verschalteten Transistors um eine Basis-Emitter-Strecke
abgesenkt, um zu verhindern, dass die maximale Kollektor-Emitter-Spannung der EF-
Transistoren iiberschritten wird. Bei den den T'SS ansteuernden EFs wird zudem das ge-
samte Massepotenzial inklusive jenes der Abschlusswiderstinde am Eingang durch zwei
in Reihe geschaltete Dioden abgesenkt. Dies dient als einfache Mafinahme zur Anpassung
des Arbeitspunkts fiir den TSS, welcher aufgrund der Anordnung in Abbildung 6.4 um
mehr als eine Basis-Emitter-Strecke unter jenem der DSSs liegen muss. Das Ausgangs-
potenzial der das Taktsignal bereitstellenden Stufe ist dazu passend ebenfalls abgesenkt.
Hierauf wird in Abschnitt 6.3.4 ndher eingegangen.

Sowohl der Betriebsstrom Iy des 2:1 SEL als auch die Strome der EFs sind wie in
Abschnitt 2.3 beschrieben einstellbar ausgefithrt, um eine Justage der Arbeitspunkte im
Betrieb zu ermoglichen. Messungen haben jedoch demonstriert, dass die voreingestellten
Strome bereits nahe des Optimums liegen, sodass keine Nachjustage erforderlich ist.

Die 2:1-SEL-Zellen der beiden MUX-Varianten unterscheiden sich nur marginal beziiglich
der Dimensionierung ihrer EFs. Bei der Gestaltung des Layouts ist bei MUX-Variante 2
darauf geachtet worden, die parasitdren Layout-Kapazititen von signalfiihrenden Lei-
tungen gegeniiber MUX-Variante 1 weiter zu verringern, wodurch die Bandbreite und
die Qualitdt der Ausgangssignale verbessert werden. In Abbildung 6.7 sind simulier-
te Augendiagramme am Ausgang der 2:1-SEL-Zelle gezeigt. Fiir die Simulation werden
HICUM-Transistormodelle und die Extraktion parasitirer Layout-Elemente verwendet.
Das Modell der Ausgangsschnittstelle beinhaltet die Bondpad-Kapazitdten sowie ideale
Lastwiderstande von Ry, ext = 502, nicht jedoch Bonddraht-Induktivitdten oder externe
TMLs. Dieses Modell bildet den Abgriff des Ausgangssignals mithilfe eines idealen GSSG-
Tastkopfes nach. Fiir die Simulation wird die 2:1-SEL-Zelle an ihren Dateneingdngen mit
idealen Stromquellen und an ihrem Takteingang durch den in der Taktverteilung vorge-
schalteten finalen Takttreiber angesteuert (siche Abschnitt 6.3.4). In Abbildung 6.7a ist
das Augendiagramm von MUX-Variante 2 bei einer Datenrate von 100 Gbit/s dargestellt.
Es weist eine sehr klare Offnung auf, welche mit einem differenziellen Hub von 1,5 Vop
sogar die bei der Dimensionierung festgelegten statischen Pegel entsprechend eines Hubs
von 1,25V, iibersteigt. Dies ist dem dynamischen Uberhshungseffekt am TSS zu ver-
danken. Auch bei einer Datenrate von 200 Gbit/s in Abbildung 6.7b ist die Augenoffnung
klar und die differenzielle innere Augenoffnung erreicht weiterhin nahezu die statischen
Pegel. Die Ergebnisse bestéatigen die gute Eignung des PMUX-Konzepts als Treiber fur
derart hohe Datenraten. Der Vergleich von MUX-Variante 2 in Abbildung 6.7b mit
MUX-Variante 1 in Abbildung 6.7c demonstriert fir eine Datenrate von 200 Gbit/s an-
hand einer etwas grofleren vertikalen Augenoéffnung die erreichten Verbesserungen durch
die Reduktion der Layout-Kapazitdten bei der 2:1-SEL-Zelle und durch die gednderte
Topologie beim vorgeschalteten finalen Takttreiber (siehe hierfiir Abschnitt 6.3.4). Aus
der bei MUX-Variante 2 ausgepragteren periodischen Schwankung der Einhiillenden der
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(a) 100 Gbit/s, Variante 2. (b) 200 Gbit/s, Variante 2. (c) 200 Gbit/s, Variante 1.

Abbildung 6.7: Simulierte Augendiagramme am differenziellen Ausgang der 2:1-SEL-Zelle aus
Abbildung 6.4 unter Verwendung von HICUM-Transistormodellen und Extrak-
tion von parasitdren Layout-Elementen mit Assura QRC. Die statischen Pegel
sind zum Vergleich als gestrichelte horizontale Linien eingezeichnet.

Augendiagramme lisst sich ableiten, dass hier der dynamische Uberhohungseffekt deut-
licher auftritt als bei MUX-Variante 1 und so zu der grofleren Augendffnung beitragt.
Unabhéngig davon zeigt selbst der 2:1 SEL von MUX-Variante 1 eine gute Augenquali-
tat bei 200 Gbit/s. Die Limitierung der Datenrate bei MUX-Variante 1 auf 140 Gbit/s
ist folglich nicht dem 2:1 SEL geschuldet, sondern der ihn ansteuernden Taktverteilung,
auf welche im Folgenden eingegangen wird.

6.3 Aufbau und Entwicklungsaspekte der Taktverteilung

Die in Abschnitt 4.2 vorgeschlagenen Mafinahmen zu Dimensionierung legen nahe, dass
das Takt-Eingangssignal der 2:1-SEL-Zelle moglichst grof3 sein sollte, um einen ausge-
prigten dynamischen Uberhohungseffekt zu erzielen. Da das Takt-Eingangssignal zudem
unmittelbar das Daten-Ausgangssignal beeinflusst und sich somit auch Tastgradfehler
oder sonstige Asymmetrien des Takt-Eingangssignals am Daten-Ausgang niederschla-
gen, sind die Anforderungen an das Takt-Eingangssignal der 2:1-SEL-Zelle entsprechend
hoch. Im Folgenden wird daher die zur Bereitstellung des Taktsignals entwickelte Takt-
verteilung der integrierten MUX-Schaltungen nédher vorgestellt. Die Taktverteilung hat
wie in Abbildung 6.2 angedeutet die Aufgabe, ein von auflen angelegtes, gegebenenfalls
schwaches Taktsignal zu verstdrken und zu der 2:1-SEL-Zelle sowie zum Pra-MUX zu
verteilen, wobei zusétzlich die Phasendifferenz zwischen den beiden Pfaden um bis zu
360° im Betrieb eingestellt wird. Um einen méglichst ausgeprigten dynamischen Uber-
hohungseffekt am TSS der 2:1-SEL-Zelle erzielen zu konnen, muss das Taktsignal am
Ausgang der Taktverteilung iiber eine dafiir ausreichend grofie und einstellbare Ampli-
tude verfiigen. Tastgradfehler und Gleichanteile sollten so weit wie moglich minimiert
werden. Um den MUX mit unterschiedlichen Datenraten betreiben zu kénnen, ist auch
die Taktverteilung entsprechend breitbandig ausgefiihrt, da die Taktfrequenz am Ein-
gang des 2:1 SEL dessen halber Ausgangsdatenrate entspricht und damit in gleichem



6.3 Aufbau und Entwicklungsaspekte der Taktverteilung 133

Mafle wie diese variiert.

Der Pra-MUX aus Abbildung 6.2 beinhaltet ebenfalls eine Taktverteilung. Diese wird
im Folgenden jedoch nicht betrachtet. Das Augenmerk liegt ausschliellich auf der auf
der hochsten Geschwindigkeitsebene arbeitenden Taktverteilung vom Takt-Eingang der
integrierten Schaltung zu Pra-MUX und 2:1 SEL, da diese Taktverteilung grofere Her-
ausforderungen an die Entwicklung stellt als die langsamere Taktverteilung innerhalb
des Pra-MUX.

6.3.1 Wahl der Topologie der Taktverteilung

Die Taktverteilungen von MUX-Variante 1 und MUX-Variante 2 haben eine gemeinsame,
nahezu identische Topologie, welche bei MUX-Variante 2 um zusétzliche Komponenten
erweitert ist. Im Folgenden wird zunéchst die Topologie von MUX-Variante 1 vorgestellt
und im Anschluss auf die Erweiterungen bei MUX-Variante 2 eingegangen.

In Abbildung 6.8 ist die Topologie der Taktverteilung von MUX-Variante 1 in Form
eines Blockdiagramms dargestellt. Die Topologie ergibt sich auf direkte Weise aus den
an sie gestellten Anforderungen. Um das extern {iber TMLs und Bonddrahte zugefiihrte
(schwache) Taktsignal zu verstérken, befindet sich am Eingang der Taktverteilung ein
Eingangsverstéirker. Dessen Positionierung ist dabei nicht nur auf Blockdiagrammebe-
ne, sondern auch rdumlich im Layout direkt am Eingang bei den Bondpads gewéhlt,
um das Eingangssignal nicht durch lange TMLs innerhalb der integrierten Schaltung zu
dampfen oder zu degradieren. Der Eingangsverstiarker hat die Aufgabe, fiir die restliche
Taktverteilung ein Taktsignal mit ausreichender Amplitude bereitzustellen und bereits
dafiir zu sorgen, dass nur moglichst geringe Gleichtakt-Anteile und Tastgradfehler vor-
handen sind. Auf die Schaltung und die Dimensionierung des Eingangsverstéirkers wird
in Abschnitt 6.3.2 eingegangen.

Das Ausgangssignal des Eingangsverstiarkers wird mithilfe eines aktiven Splitters in zwei
Pfade aufgespalten. Der Splitter hat eine vergleichbare Schaltung wie der Eingangsver-
starker, verfiigt im Gegensatz zu diesem jedoch iiber zwei SSs zum Ansteuern seiner
beiden Ausginge. Da die Entwicklung des Splitters deutlich weniger Besonderheiten
birgt als die der iibrigen Stufen, wird darauf im Folgenden nicht néher eingegangen.
Um die relative Phase der beiden Ausgédnge der Taktsignale zueinander und damit den
Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL einstellen zu kénnen, befinden sich in beiden Pfaden der
Taktverteilung einstellbare Verzogerungsstufen sowie ein umschaltbarer Inverter, was
zusammen einen Einstellbereich von in etwa 360° erlaubt. Der Inverter ermoglicht dabei
eine selektierbare Phasenverschiebung von 180°, sodass die Verzogerungsstufen zur Er-
reichung einer gesamten einstellbaren Phasenverschiebung von 360° ihrerseits lediglich
einen Phaseneinstellbereich von 180° aufzuweisen brauchen. Die diesem Konzept zu-
grunde liegende Idee findet sich bereits in [75], weshalb im Folgenden darauf nicht ndher
eingegangen wird. Die breitbandige Betriebsweise der Taktverteilung bedingt, dass die
Verzégerungsstufen bei niedrigen Taktfrequenzen eine verhdltnisméfig grofe einstellbare
Zeitverzogerung des Taktsignals ermoglichen miissen, um den vollen Einstellbereich von
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Abbildung 6.8: Blockdiagramm der Taktverteilung von MUX-Variante 1.

180° zu gewahrleisten. Je nach gewahlter Schaltungstopologie kann dies mit einem hohen
Energiebedarf und einer hohen Tastgradfehler-Verstirkung einhergehen. Abschnitt 6.3.3
beschéftigt sich daher ausfiithrlich mit der Entwicklung der Verzégerungsstufen und stellt
zwel unterschiedliche Schaltungskonzepte dafiir vor, von denen eins neuartig ist und in
[25] verdffentlicht wurde.

Um fiir den 2:1 SEL ein Taktsignal mit ausreichend grofler und einstellbarer Amplitude
bereitstellen zu kénnen, wird hierfiir eigens ein finaler Takttreiber eingesetzt. Dessen
Schaltung und Dimensionierung ist in Abschnitt 6.3.4 beschrieben.

Neben der gewahlten Topologie der Taktverteilung in Abbildung 6.8 sind auch alter-
native Topologien denkbar. So konnte die einstellbare Phasenverschiebung innerhalb
des Pra-MUX aus Abbildung 6.2 nach dem Frequenzteiler realisiert werden, wie in [75]
vorgeschlagen und unter anderem in [89] durchgefiihrt. Dies bote den Vorteil, dass die
Phasenverschiebung auf der Ebene der halben Eingangs-Taktfrequenz erfolgen und hier-
fiir bereits die durch den Frequenzteiler bereitgestellten Taktsignale mit Phasen von 0°
und 90° genutzt werden konnten. Ein Nachteil dieser alternativen Topologie ist, dass
dafiir verhaltnisméfBig viele Schaltungszellen zwischen Frequenzteiler und MUX-Stufen
innerhalb des Pra-MUX eingefiigt werden miissten. Diese degradieren die Qualitéit der
Taktsignale an den Eingéngen der MUX-Stufen des Pra-MUX und erschweren die Anord-
nung der Schaltungszellen im Layout. Um insbesondere die Datensignal-Pfade zwischen
Pra-MUX und 2:1 SEL kurz zu halten, empfiehlt es sich, die MUX-Stufen des Pra-MUX
moglichst nahe am 2:1 SEL zu positionieren. Mit der gewédhlten Topologie aus Abbil-
dung 6.2 und Abbildung 6.8 ist dies einfach méglich, da zur Erzeugung der Taktsignale
flir die beiden MUX-Stufen des Pra-MUX lediglich eine kompakte Frequenzteiler-Zelle
notig ist. Bei Verwendung der alternativen Topologie mit einstellbarer Phasenverschie-
bung innerhalb des Pra-MUX hingegen miissten zusétzlich die zur Phasenverschiebung
notwendigen Zellen im Layout beriicksichtigt werden, was die Datensignal-Pfade verlan-
gern wiirde. Fiir eine optimale Funktion der MUX-Stufen des Pra-MUX ist es zudem am
besten, wenn ihr Taktsignal direkt vom Frequenzteiler stammt, da dieser Taktsignale
mit steilen Flanken erzeugt und somit eine Aufbereitung seines Eingangs-Taktsignals
vornimmt. Aus diesen Griinden wird die in Abbildung 6.8 gezeigte Topologie der alter-
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Abbildung 6.9: Blockdiagramm der Taktverteilung von MUX-Variante 2.

nativen Topologie vorgezogen.

MUX-Variante 2 ist im Hinblick auf das Forschungsprojekt plaCMOS bereits darauf vor-
bereitet worden, Datenraten bis zu 200 Gbit /s zu erzeugen. Hierfiir ist eine Taktfrequenz
von bis zu 100 GHz erforderlich. Die Bereitstellung einer derart hohen Taktfrequenz am
Fingang der integrierten Schaltung gestaltet sich schwierig, da handelsiibliche Signal-
generatoren (z.B. der fir die Messungen in dieser Arbeit verwendete Typ Keysight
E8257D [79]) hédufig nur Frequenzen bis 70 GHz erzeugen konnen. Zwar sind externe
Frequenzvervielfacher fiir den bendtigten Frequenzbereich kduflich erhéltlich, doch auch
die Ubertragung des Taktsignals iiber die Bonddrahtschnittstelle wird bei derart hohen
Taktfrequenzen aufgrund der zunehmenden Démpfung erschwert (siehe die Beispielsi-
mulation einer Bonddraht-Schnittstelle in Abbildung 2.5). Aus diesem Grund wird fiir
MUX-Variante 2 ein eigens entwickelter Frequenzverdoppler in die Taktverteilung inte-
griert, sodass zur Erzeugung von Datenraten bis zu 200 Gbit/s ein externes Taktsignal
mit lediglich einer Frequenz von bis zu 50 GHz bereitgestellt zu werden braucht. Der
Frequenzverdoppler wird in Abschnitt 6.3.5 detailliert vorgestellt und erldutert.

In Abbildung 6.9 ist das Blockdiagramm der zu MUX-Variante 2 gehérenden Taktvertei-
lung abgebildet. Der Eingang wird genau wie bei MUX-Variante 1 einem Eingangsver-
starker zugefithrt und durch einen Splitter in zwei Pfade aufgespalten. Einer der beiden
Pfade speist den Frequenzverdoppler, der andere verlduft im Sinne eines Bypasses paral-
lel dazu. Mithilfe eines Selektors kann zwischen dem Ausgang des Frequenzverdopplers
und dem Bypass-Pfad gewédhlt werden, sodass der Einsatz des Frequenzverdopplers op-
tional ist. Die tibrige Taktverteilung ist nahezu identisch zu der von MUX-Variante 1
aus Abbildung 6.8. Als einziger Unterschied ist der umschaltbare Inverter zur besse-
ren Symmetrierung der Lange der beiden Pfade im Pfad zum Pra-MUX statt zum 2:1
SEL platziert, da der finale Takttreiber bei MUX-Variante 2 zweistufig statt wie bei
MUX-Variante 1 einstufig ausgefiihrt ist (siche Abschnitt 6.3.4). An der prinzipiellen
Funktionsweise der Taktverteilung &ndert sich dadurch nichts.

Alternativ zu der gewéhlten Taktverteilungs-Topologie aus Abbildung 6.9 kénnte ein
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Ansatz gewéhlt werden, bei dem der Frequenzverdoppler nur im Pfad zum 2:1 SEL
angeordnet wird und dafiir auf den Frequenzteiler im Pra-MUX (vgl. Abbildung 6.2)
verzichtet wird. Dies héitte den Vorteil, dass die Verzégerungsstufen mit der niedrigeren
Frequenz des Takt-Eingangssignals anstatt mit dessen doppelter Frequenz betrieben wer-
den kénnten. Allerdings gestaltet es sich ohne den Frequenzteiler im Pra-MUX schwierig,
die fiir die beiden MUX-Stufen im Pra&-MUX benétigten Taktphasen von 0° und 90° be-
reitzustellen. Zudem wére es mit dem alternativen Ansatz nicht ohne Weiteres moglich,
die Frequenzverdopplung optional abschaltbar zu machen. Dies ist jedoch gerade im
Sinne einer Risikominimierung bei der Entwicklung wichtig, um potenzielle Fehler des
Frequenzverdopplers auf diesen zuriickfiihren und um die Ergebnisse von MUX-Vari-
ante 2 mit MUX-Variante 1 vergleichen zu kénnen. Daher wird die in Abbildung 6.9
gezeigte Topologie bevorzugt.

Im Folgenden werden die fiir die Funktion und die Entwicklung der Taktverteilungen
aus Abbildung 6.8 und 6.9 wichtigsten Blocke vorgestellt.

6.3.2 Aufbau und Dimensionierung des Takt-Eingangsverstarkers

Der Eingangsverstiarker der Taktverteilungen von MUX-Variante 1 und 2 in Abbil-
dung 6.8 und 6.9 stellt die Schnittstelle zur &ufleren Peripherie dar. Thm kommt die
Aufgabe zuteil, ein extern angelegtes und durch TMLs sowie die Bonddraht-Schnittstelle
geddmpftes Taktsignal zu verstiarken. Haufig, so auch bei dem in dieser Arbeit verwen-
deten Messaufbau, steht als Quelle fiir das Taktsignal lediglich ein Signalgenerator mit
single-ended Ausgang zu Verfiigung. Daher ist am Fingang des Eingangsverstarkers mit
einem signifikanten Gleichtakt-Anteil zu rechnen, welcher am Ausgang des Eingangsver-
starkers sowohl zu einem unerwiinschten Gleichtakt- Anteil als auch zu einem Gleichanteil
fithren kann (siehe Kapitel 5 fir die zugrunde liegenden Zusammenhénge). Bei der Ent-
wicklung des Eingangsverstirkers ist daher besonders darauf zu achten, die Auspriagung
von unerwiinschtem Gleichtakt-Anteil und Gleichanteil am Ausgang so gering wie mog-
lich zu halten. Die Schaltung des Eingangsverstiarkers und ihre Dimensionierung sind
bereits in der im Rahmen dieser Arbeit entstandenen Veroffentlichung [33] aufgefiihrt
worden und werden im Folgenden wiederholt.

In Abbildung 6.10 ist die Schaltung des Eingangsverstarkers dargestellt. Es handelt sich
um eine typische Verstarker-Zelle (vgl. Abbildung 2.1) bestehend aus Abschlusswider-
stdnden am KEingang, zwei kaskadierten EF-Paaren zur Impedanztransformation sowie
zur Ausnutzung des komplex konjugierten Fehlanpassungskonzepts [13], einem SS und
einer BS. Sdmtliche in Kapitel 4 und 5 aufgestellten Erkenntnisse und Schlussfolgerungen
zur Dimensionierung von mit Taktsignalen angesteuerten SSs sind auf die Schaltung des
Eingangsverstirkers anwendbar, da die Ansteuerung mit einem Taktsignal erfolgt. Wie in
Abschnitt 5.4.1 nahegelegt, empfiehlt es sich zur Minimierung von Tastgradfehlern und
Gleichanteilen, den Eingangsverstiarker von Taktverteilungen nur mit moderaten Ampli-
tuden anzusteuern und auf niedrige Transistorkapazitdten zu achten. Dadurch wird der
Einfluss des Gleichtakt-Eingangssignals tiber die Kapazitit Cip (vgl. Abbildung 3.4) auf
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Abbildung 6.10: Vereinfachter Schaltplan des Eingangsverstarkers der Taktverteilung. An den
Transistoren sind die jeweiligen Emitterflichen notiert.

Gleichanteil und Gleichtakt-Anteil am Ausgang des Eingangsverstérkers gering gehalten.
Im Einklang mit dieser Empfehlung wird fir den SS des Eingangsverstérkers ein mode-
rater Betriebsstrom von Ip g = 10 mA gewéhlt. Damit ist es moglich, relativ kompakte
Transistoren mit einer Emitterfliche von nur 0,38 pm? fiir den SS, dessen Stromquelle
und die BS zu verwenden. Diese Wahl bietet einen guten Kompromiss aus moderaten
Transistorkapazitdten und einem dennoch akzeptablen, differenziellen Ausgangshub von
1Vpp an der Last der Folgestufe (dem Splitter) von 50 Q. Zuséatzlich wird bei dem Ent-
wurf des Layouts darauf geachtet, die parasitdren Layout-Kapazitidten am gemeinsamen
Emitterknoten der SS-Transistoren so gering wie moglich zu halten.

Die EF des Eingangsverstirkers werden mit denselben Methoden wie jene des 2:1 SEL
in Abschnitt 6.2 dimensioniert. Da der SS des Eingangsverstarkers eine deutlich kleinere
Emitterfliche und einen deutlich niedrigeren Betriebsstrom als jener des 2:1 SEL auf-
weist, konnen auch die EFs mit kleineren Emitterflichen und Betriebsstromen ausgelegt
werden. Die zugehorigen Grofien sind in Abbildung 6.10 eingetragen. Zur Erzeugung
der Betriebsstrome der EFs werden wie in [21] vorgeschlagen Festwiderstdnde anstelle
von Stromquellen verwendet, da eine Einstellbarkeit von auflen an dieser Stelle nicht
bendétigt wird und Festwiderstdnde in der verwendeten Technologie eine kleinere para-
sitire Kapazitit aufweisen als vergleichbare Transistor-Stromquellen. Die Wahl kleiner
Emitterflichen bei insbesondere dem ersten EF-Paar hilft, die kapazitive Belastung der
Eingangsschnittstelle zu minimieren. Die Abschlusswiderstdnde am Eingang werden mit
50 €2 passend zu den iiblichen charakteristischen Impedanzen von Signalgeneratoren und
externen TMLs gewéhlt.

Die BS des Eingangsverstérkers dient zur Verringerung des Miller-Effekts an den Kollek-
tor-Basis-Kapazititen der SS-Transistoren und sorgt somit zusammen mit der komplex
konjugierten Fehlanpassung der Schnittstelle zum SS fiir eine Erhéhung der Grenzfre-
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Abbildung 6.11: Ergebnisse von Grofisignal-Simulationen des Eingangsverstérkers aus Abbil-
dung 6.10 bei Ansteuerung mit einer idealen single-ended Stromquelle fiir
verschiedene Amplituden I, der Stromquelle.

quenz des Eingangsverstirkers. Zudem dient die BS der Anpassung des Arbeitspunktes
an die Folgestufe. Damit die BS-Transistoren nicht invers-aktiv werden, werden die Ba-
sen der BS mit einer Vorspannung von —900 mV versehen. Dies ist vergleichbar zu den
Uberlegungen aus Abschnitt 6.2 fiir den 2:1 SEL. Genau wie dort gewéhrleistet ein Wi-
derstand zum gemeinsamen Basisknoten mit in diesem Falle 450 Q2 die Stabilitét.

In Abbildung 6.11 ist der simulierte Grofisignal-Frequenzgang des entwickelten Eingangs-
verstéirkers dargestellt. Wie in Abschnitt 4.2.5 erldutert, ist es fiir die Beurteilung von mit
Taktsignalen angesteuerten SSs wichtig, Grofisignal- anstelle von Kleinsignal-Betrach-
tungen durchzufithren. Fiir die Simulation wird der Eingangsverstirker single-ended mit
einer idealen, monofrequenten, sinusférmigen Stromquelle angesteuert. Die Ausgangs-
spannung des Eingangsverstirkers an idealen Lastwiderstdnden von 50 () wird mithilfe
einer FFT beziiglich ihres jeweiligen Beitrags bei der Grundfrequenz analysiert. Dies
entspricht der Vorgehensweise zur Bestimmung der Ausgangsamplitude geméfl der De-
finition in Abschnitt 4.1. Fiir die Simulationen werden HICUM-Transistormodelle sowie
die Extraktion von parasitdren Layout-Elementen mit Assura QRC verwendet. Auffillig
bei den Simulationsergebnissen in Abbildung 6.11 ist ein insbesondere bei grofien Ein-
gangsamplituden I, auftretender leichter Abfall der Ausgangsamplitude mit steigenden
Taktfrequenzen bis zu circa 30 GHz. Dieser Abfall resultiert aus der Anderung der Signal-
form am Ausgang des Eingangsverstirkers. Insbesondere bei hohen Eingangsamplituden
und niedrigen Taktfrequenzen entspricht die Signalform am Ausgang ndherungsweise ei-
nem Rechteck und weist damit definitionsgeméfl eine Amplitude von 4/= = 127 % des
Spitze-Werts auf (siche Abschnitt 4.1). Bei Ubergang der Signalform in einen Sinus ni-
hert sich die Amplitude dem Spitze-Wert an und fallt folglich ab, ohne, dass sich am
Spitze-Wert etwas gedndert hétte. Der Abfall der Ausgangsamplitude bis zu Taktfre-
quenzen von in etwa 30 GHz resultiert daher nicht aus einer Bandbreitenbegrenzung,
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sondern beruht ausschlieflich auf der Anderung der Signalform. Die Bandbreitenbegren-
zung der Schaltung zeigt sich in der Simulation erst ab Taktfrequenzen von circa 70 GHz.
Dies ist optimal fiir die gewlnschte Anwendung, bei der aufgrund der Limitierung des
zur Verfiigung stehenden Signalgenerators maximal Taktfrequenzen von 70 GHz an den
Eingangsverstarker angelegt werden konnen.

Von grofler Bedeutung ist ein geringer Gleichanteil am Ausgang des Eingangsverstér-
kers, da ein solcher durch eine Folgestufe in einen Tastgradfehler konvertiert werden und
auf diese Weise durch die gesamte Taktverteilung propagieren kann (vgl. Kapitel 5).
In Abbildung 6.12 sind die simulierte Grofisignal-Ausgangsamplitude (obere Abbildung)
und der jeweilige amplitudenbezogene Gleichanteil (mittlere Abbildung; siehe Definiti-
on in Abschnitt 5.2.2) bei Ansteuerung des Eingangsverstirkers mit einer single-ended
Stromquelle in Abhéngigkeit von deren Amplitude I, gezeigt. Die Ausgangsamplitude
des Eingangsverstirkers steigt zunéchst linear mit der Eingangsamplitude I, und geht
schliellich in einen flachen Bereich iiber. Dies entspricht der typischen Kennlinie eines
mit einem Taktsignal angesteuerten SS (vgl. Abbildung 4.10a). Nach dem Modell aus
Abschnitt 5.2.2 ist geméfl Gleichung 5.21 eine lineare Abhédngigkeit des amplitudenbe-
zogenen Gleichanteils von der Eingangsamplitude fe, welche in der Modellgleichung der
Grofe |1US| entspricht, zu erwarten. Tatséchlich zeigt die Simulation in Abbildung 6.12
(Mitte) einen iiberproportionalen Anstieg ab Eingangsamplituden, bei denen die Aus-
gangsamplitude in ihre Begrenzung geht. Dies liegt an dem Faktor «, aus Gleichung 5.21,
welcher von der Phasenbeziehung zwischen Gleichtakt- und Gegentakt-Fingangsspan-
nung des SS abhéngt. Dadurch, dass die Gegentakt-Ausgangsamplitude mit steigender
Eingangsamplitude in eine Begrenzung geht, dndert sich die effektive Gegentakt-Verstar-
kung des SS und somit seine Miller-Kapazitdt im Gegentakt. Im Gleichtakt hingegen
findet keine Begrenzung der Verstirkung statt, sodass hier keine nennenswerte Ande-
rung der Miller-Kapazitat auftritt. Folglich erfahren Gleich- und Gegentaktanteil von der
Eingangsamplitude abhéngige unterschiedliche Frequenzgange, was zu einer Phasenver-
schiebung und somit einer Beeinflussung des amplitudenbezogenen Gleichanteils fiihrt.
Um einen moglichst geringen amplitudenbezogenen Gleichanteil zu erzielen, gleichzeitig
jedoch ausreichend Ausgangsamplitude zur Ansteuerung der Folgestufen in der Takt-
verteilung zu haben, empfiehlt es sich, die Eingangsamplitude so zu wéhlen, dass der
Bereich der Begrenzung der Ausgangsamplitude gerade so erreicht, jedoch nicht deutlich
iiberschritten wird. Aus Abbildung 6.12 ldsst sich ablesen, dass dieser Punkt fiir eine
single-ended Strom-Eingangsamplitude von 3mA bis 4 mA erreicht ist, was einer Leis-
tung von —3,5dBm bis —1 dBm an der 50-Q2-Eingangsimpedanz des Eingangsverstirkers
entspricht. Messungen zeigen, dass eine Leistung von 0 dBm am externen Signalgenera-
tor den Eingangsverstirker gut aussteuert, ohne einen nennenswert groien Gleichanteil
zu erzeugen. In Anbetracht der Dampfung durch externe Kabel und Bonddréahte stimmt
dies gut mit den durch die Simulation vorhergesagten Werten iiberein.

Vergleichbare Uberlegungen und Schlussfolgerungen wie fiir den Gleichanteil gelten fiir
den SNR zwischen Gegentakt- und Gleichtakt-Anteil bei der Grundfrequenz am Ausgang
des Eingangsverstérkers. Der simulierte SNR ist in Abbildung 6.12 (unten) dargestellt.
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dung 6.10 bei Ansteuerung mit einer idealen single-ended Stromquelle fiir
verschiedene Taktfrequenzen fe.
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Da die Gleichtakt-Ausgangsamplitude in erster Naherung linear mit der Eingangsam-
plitude steigt, die Gegentakt-Ausgangsamplitude jedoch limitiert ist, verschlechtert sich
der SNR ab dem Erreichen des begrenzenden Bereichs der SS-Kennlinie. Auch hier ist es
folglich zu empfehlen, den Eingangsverstirker bei Eingangsamplituden zu betreiben, bei
denen der begrenzende Bereich gerade erst anfingt. Bis zu diesem Bereich betréagt der
SNR zwischen Gegen- und Gleichtakt-Anteil selbst bei einer Taktfrequenz von 70 GHz
noch mehr als 20dB, was eine gute Gleichtaktunterdriickung des Eingangsverstéirkers
demonstriert.

6.3.3 Entwurf der Schaltungen zur einstellbaren Verzogerung bzw.
Phasenverschiebung von Taktsignalen

Damit der Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL der entwickelten MUX-Schaltung relativ zu
den Datensignalen eingestellt werden kann, befinden sich in den Taktverteilungen zu
2:1 SEL und Pra&-MUX aus Abbildung 6.8 und 6.9 einstellbare, breitbandige Verzoge-
rungsstufen. Beziiglich ihres Verhaltens werden im Folgenden zwei grundlegende Arten
von Verzogerungsstufen unterschieden, die hdufig auch in einer Mischform auftreten kon-
nen. Eine zeitliche Verzdgerungsstufe zeichnet sich dadurch aus, dass die Zeitverzogerung
des Taktsignals zwischen Aus- und Eingang unabhéngig von der Taktfrequenz ist. Bei
einem Phasenschieber hingegen ist die Phasenverschiebung konstant im Hinblick auf die
Taktfrequenz. Wegen des allgemeinen Zusammenhangs

Ap =27 foi At (6.1)

zwischen Phasenverschiebung A¢ und zeitlicher Verzégerung At einer Taktsignal-Ver-
zogerungsstufe ist die jeweils andere Grofie zwangsldufig abhédngig von der Taktfrequenz
fek- Es empfiehlt sich, die Art der Verzogerungsstufe passend zum Verhalten der rest-
lichen Schaltung zu wahlen. Ist unabhéngig von der Taktfrequenz eine bestimmte Pha-
senverschiebung gewiinscht, bietet sich die Verwendung von Phasenschiebern an. Sind
hingegen Laufzeitunterschiede auszugleichen, ist die Wahl von zeitlichen Verzogerungs-
stufen ratsam. Im konkreten Fall der entwickelten MUX-Schaltungen aus Abbildung 6.2
tritt eine Mischform beider Anwendungsszenarien auf. Damit der 2:1 SEL die Daten-
signale an seinem Eingang in der Mitte zwischen zwei Flanken abtasten kann, muss
das Taktsignal gegeniiber den Datensignalen unabhéngig von der Taktfrequenz um 90°
in seiner Phase verschoben sein. Hierfiir wére folglich ein Phasenschieber zu empfehlen.
Die Datensignale wiederum stammen vom Pra-MUX, welcher aus mehreren kaskadierten
Stufen aufgebaut ist, sodass die Datensignale am Ausgang des Pra-MUX eine zeitliche
Verzogerung gegeniiber dem Taktsignal an seinem Eingang erfahren. Idealerweise wiirden
daher in der Taktverteilung zu Pra-MUX und 2:1 SEL sowohl zeitliche Verzégerungsstu-
fen als auch Phasenschieber eingesetzt werden. In der Praxis ist dies jedoch nicht zweck-
méfig. Alleine zur Kompensation der zeitlichen Verzégerung des Pra-MUX wéren im
Pfad zum 2:1 SEL eine Kaskade von mehr als 15 der im nachfolgenden Abschnitt 6.3.3.1
vorgestellten Verzogerungsstufen notwendig. Eine solch grofle Anzahl an kaskadierten
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Stufen bedingt nicht nur einen hohen Energie- und Flachenbedarf, sondern birgt auch
die Gefahr einer signifikanten Tastgradfehler-Verstiarkung (siehe Kapitel 5). Diese wiirde
dabei ungiinstigerweise gerade im Pfad zum 2:1 SEL auftreten, bei welchem sich eine
Degradation des Taktsignals unmittelbar in Form eines degradierten Datensignals am
Ausgang des gesamten MUX niederschldgt. Aus diesen Griinden wird stattdessen ein
Konzept gewahlt, bei welchem die relative Phase zwischen den Taktsignalen am Pra-
MUX und am 2:1 SEL im Betrieb um volle 360° variiert werden kann. Damit ist es
moglich, den Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL stets optimal einzustellen. Ein Nachteil des
gewihlten Konzepts ist, dass das Einstellen im Sinne einer Kalibrierung bei jeder Ande-
rung der Taktfrequenz erneut durchgefithrt werden muss, da die Laufzeitunterschiede im
Pra-MUX eine Taktfrequenz-abhéingige Phasenverschiebung bedingen. Dafiir ldsst sich
der Phaseneinstellbereich von 360° mit einer moderaten Anzahl an Stufen und damit
einem moderaten Energiebedarf sowie einer guten Taktsignalqualitét erreichen, wie im
Folgenden demonstriert wird. Zudem erlaubt es das Konzept, durch Temperaturschwan-
kungen bedingte Laufzeitunterschiede im Zuge der Kalibrierung ebenfalls auszugleichen.
Der Phaseneinstellbereich von 360° wird durch die Kombination von Verzégerungsstu-
fen und — wie in [75] vorgeschlagen — einem umschaltbaren Inverter erreicht. Dieser ist
in einen der beiden Taktpfade der Taktverteilungen aus Abbildung 6.8 und 6.9 einge-
baut und erméglicht eine zuschaltbare Phasenverschiebung von 180°, wodurch sich auf
einfache Weise der benotigte Einstellbereich der Verzégerungsstufen auf 180° halbiert.

Fiir die Verzogerungsstufen liegt die Verwendung von Phasenschiebern nahe. Da die Ka-
librierung der Phase zwischen den beiden Taktsignalen am Pra-MUX und am 2:1 SEL
jedoch ohnehin bei einer Anderung der Taktfrequenz angepasst werden muss, konnen
alternativ auch zeitliche Verzogerungsstufen verwendet werden, solange deren Einstell-
bereich bei einer minimalen Taktfrequenz von 50 GHz noch eine volle Phasenvariation
um 180° ermoglicht. Die minimale Taktfrequenz von 50 GHz entsprechend 100 Gbit /s
Datenrate am Ausgang des MUX stellt dabei nicht die unterste Betriebsfrequenz des
MUX dar, welche bis herunter zu nahe dc reichen kann. Unterhalb von 50 GHz ist auf-
grund der groflen CPM des 2:1 SEL bei niedrigen Taktfrequenzen jedoch kein voller
Finstellbereich von 360° mehr erforderlich.

Die entwickelten MUX-Varianten nutzen jeweils unterschiedliche Arten von Verzoge-
rungsstufen. Bei MUX-Variante 1 werden zeitliche Verzogerungsstufen und bei MUX-
Variante 2 Phasenschieber eingesetzt. Im Falle von MUX-Variante 1 reicht der geforderte
Taktfrequenzbereich bis 70 GHz, bei MUX-Variante 2 sogar bis 100 GHz. Bei Taktfre-
quenzen unterhalb von 50 GHz ist zwar nicht mehr der volle Einstellbereich verlangt,
jedoch miissen die zeitlichen Verzogerungsstufen bzw. Phasenschieber dennoch in der
Lage sein, das Taktsignal fehlerfrei weiterzugeben und bestenfalls weiterhin eine Ein-
stellbarkeit mit entsprechend reduziertem Einstellbereich zu ermdglichen. Sowohl die
Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 als auch die Phasenschieber von MUX-Varian-
te 2 miissen daher eine grofle Bandbreite aufweisen. Im Folgenden werden beide Varianten
vor- und einander gegeniiber gestellt. Um die Ergebnisse vergleichen zu kénnen, wird als
Maf in beiden Fillen die Phasenverschiebung verwendet. Aus Gleichung 6.1 folgt da-
mit, dass im Falle der zeitlichen Verzogerungsstufen ein zur Taktfrequenz proportionaler
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Phaseneinstellbereich zu erwarten ist, wohingegen dieser im Falle der Phasenschieber
konstant sein sollte.

Breitbandigen Phasenschiebern und zum Teil auch zeitlichen Verzogerungsstufen widmet
sich mit [75] eine ganze Dissertation. Im Folgenden kann das Thema verstandlicherweise
nicht in vergleichbarer Tiefe und Fiille behandelt werden. Stattdessen werden die konkre-
ten Realisierungen bei den entwickelten MUX-Schaltungen vorgestellt und fiir alternative
Konzepte auf [75] verwiesen. Die Realisierung bei MUX-Variante 1 folgt einem typischen
Konzept nach dem Stand der Technik, wie unter anderem in [2] implementiert. Die Rea-
lisierung bei MUX-Variante 2 hingegen stellt ein im Rahmen dieser Arbeit entwickeltes
und in [25] publiziertes, neuartiges Konzept zur breitbandigen Phasenverschiebung von
Taktsignalen dar.

Beiden im Folgenden vorgestellten Realisierungen der Verzogerung von Taktsignalen
beziiglich der Zeit bzw. der Phase ist die Schaltung aus Abbildung 6.13 gemein. Die
zugrunde liegende Topologie stammt aus [90]. Das Takt-Eingangssignal wird tiber zwei
kaskadierte EF-Paare einem SS sowie einem mit ,,Phasen-/Zeit-Verschiebung* bezeich-
neten Schaltungsblock zugefiihrt. Letzterer beinhaltet Schaltungen zur Realisierung einer
konstanten zeitlichen Verzogerung bzw. einer konstanten Phasenverschiebung des Takt-
signals und wird bei beiden MUX-Varianten unterschiedlich realisiert. Das durch den
Block verzogerte Taktsignal wird einem zweiten SS zugefiihrt. Die Ausgénge der SSs von
unverzogertem und verzogertem Taktsignal sind parallel geschaltet und werden iiber ei-
ne BS dem Ausgang der Schaltung aus Abbildung 6.13 zugefiihrt. Durch Gewichtung
der Betriebsstrome der beiden SSs kann die Verzogerung des Taktsignals zwischen dem
unverzogerten und dem verzogerten Pfad eingestellt werden. Hierzu teilt eine TAS einen
Betriebsstrom I phase auf die beiden SSs auf, wobei das Gewichtungsverhaltnis tiber eine
extern zugefithrte Spannung Uppase vorgegeben wird. In den jeweiligen Endlagen wird
der gesamte Betriebsstrom Iy phase jeweils nur einem der beiden SS zugefiihrt, sodass am
Ausgang das unverzogerte bzw. das maximal verzogerte Taktsignal resultiert. Dazwi-
schen findet eine Uberlagerung beider Taktsignale statt, wodurch die Verzégerung des
Taktsignals iiber die Spannung Uppage stufenlos zwischen den beiden Endlagen justiert
werden kann. Die Widerstdnde Rppage dienen dazu, die Verstarkung der TAS und damit
den Eingangsspannungsbereich von Uppase einzustellen.

Die SSs in der Schaltung aus Abbildung 6.13 beinhalten in ihren Emitterpfaden jeweils
aus Rrg und Crg gebildete R-C-Glieder. Diese dienen im Einklang mit den Erkenntnis-
sen aus Abschnitt 5.4.2 der Verringerung von Tastgradfehler und Gleichanteil am Aus-
gang der SSs. Eine geringe Tastgradfehler-Verstarkung ist besonders bei der zeitlichen
Verzogerungsschaltung von MUX-Variante 1 wichtig, da hiervon wie in Abschnitt 6.3.3.1
erlautert mehrere Stufen kaskadiert werden. Das Einfiigen von R-C-Gliedern erschwert
jedoch das Zufiihren der gewichteten Betriebsstrome fir die beiden SSs, da dadurch fiir
jeden der beiden SSs wie in Abbildung 6.13 zu sehen jeweils zwei Mal der halbe Betriebs-
strom bereitgestellt werden muss. Aus diesem Grund ist die TAS zur Gewichtung des
Betriebsstroms Iy phase doppelt ausgefiihrt. Hierbei ist insbesondere darauf zu achten,
dass die vier Widerstinde Rppase eine gute Ubereinstimmung haben, da es ansonsten
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Abbildung 6.13: Gemeinsame Schaltung fiir die MUX-Varianten 1 und 2 zur Einstellung der
Phase bzw. der Zeitverzogerung von Taktsignalen. Die grundlegende, um
R-C-Glieder in den Emitterpfaden der SS-Transistoren erweiterte Topologie
stammt aus [90].

zu einer asymmetrischen Einspeisung der Betriebsstrome innerhalb eines SS kommen
kann, was einen Gleichanteil und einen Tastgradfehler am Ausgang des SS bedingt. Da
die TASs mit einer Gleichspannung und nicht mit einem hochfrequenten Signal gespeist
werden, lisst sich eine gute Ubereinstimmung bei den Widerstinden Rppase problem-
los durch eine Dimensionierung mit grofien Layout-Flachen erreichen [81], ohne, dass
die dadurch bedingten groflien parasitdren Kapazititen der Widerstdnde ein Problem
darstellt. Die doppelte Ausfithrung der TAS ist daher einer Alternative mit Aufteilung
der Widerstande Rrg in zwei gleich grofle Teilwiderstdnde und einer Einspeisung des
Betriebsstroms an deren Mittenabgriff vorzuziehen. Bei dem alternativen Konzept wére
zwar nur eine TAS nétig, jedoch miissten statt der Widerstdnde Rppase die Widerstéan-
de Rrq eine gute Ubereinstimmung aufweisen. Die dafiir nétige Dimensionierung mit
grofler Layout-Fléche wiirde sich durch die Vergroflerung der parasitiren Kapazitit an
den Emitterknoten der SS-Transistoren zum Substrat hin negativ im Hinblick auf die
Verringerung des Gleichanteils am Ausgang der SSs auswirken (siehe Abschnitt 5.4).
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Die Dimensionierung der Schaltung aus Abbildung 6.13 unterscheidet sich fiir die bei-
den MUX-Varianten und wird daher in den folgenden beiden Unterabschnitten separat
betrachtet. Die in Abbildung 6.13 als Block stilisierten kaskadierten EF-Paare weisen
dieselbe Schaltung auf wie jene aus Abbildung 6.6 fiir den 2:1 SEL (ohne die mit ,nur
bei TSS* bezeichneten Dioden). Thre Dimensionierung folgt derselben Vorgehensweise
und liefert vergleichbare Ergebnisse, weshalb auf sie nicht ndher eingegangen wird.

6.3.3.1 Realisierung der zeitlichen Verzégerungsstufen bei MUX-Variante 1

Die Schaltung und ihre Dimensionierung zur zeitlichen Verzégerung der Taktsignale bei
MUX-Variante 1 ist in Zusammenarbeit mit der MICRAM GmbH entstanden und be-
reits in [33] vorgestellt worden. Aufgrund der Wichtigkeit fiir die entwickelte MUX-Schal-
tung und zur Ermdglichung des Vergleichs mit der neuartigen Verzogerungsschaltung bei
MUX-Variante 2 werden die wesentlichen Aspekte im Folgenden wiederholt und teilwei-
se vertieft. Bei MUX-Variante 1 wird der mit ,Phasen-/Zeit-Verschiebung® bezeichnete
Schaltungsblock aus Abbildung 6.13 durch die Schaltung aus Abbildung 6.14 gebildet.
Hierbei handelt es sich um ein EF-Paar, welches auf die beiden kaskadierten EF-Paare
aus Abbildung 6.13 folgt und daher als EF8 bezeichnet wird. Die Laufzeit durch das
EF3-Paar bedingt die gewiinschte zeitliche Verzogerung des Taktsignals. Sie wird durch
die Widerstdnde Rgrs im Signalpfad zu den Basen der EF3-Transistoren eingestellt.
Die Widerstande bilden zusammen mit den Transistor- und Layout-Kapazitidten an den
Basen der EF3-Transistoren ein Tiefpassfilter, welches im Wesentlichen zu einer zeitli-
chen Verzogerung und zudem teilweise zu einer Phasenverschiebung beitragt. Das EF3-
Paar sorgt als unerwiinschten Nebeneffekt fiir eine Potenzialverschiebung, wodurch sich
die Arbeitspunkte an den Eingingen der beiden SSs aus Abbildung 6.13 unterscheiden.
Die dadurch bedingten unterschiedlichen Basis-Kollektor-Sperrschicht-Kapazitdten der
SS-Transistoren haben im Vergleich zu den ohnehin unterschiedlichen Laufzeiten und
Bandbreiten der Eingangssignale der beiden SSs nur einen vernachléssigharen Effekt.
Die Dimensionierung der Widerstdnde Rgp3 stellt eine Abwégung dar. Eine Vergrofie-
rung bewirkt eine Erhohung der Zeitverzégerung bzw. der Phasenverschiebung und ist
somit wiinschenswert. Gleichzeitig verursacht sie eine Verringerung der Bandbreite der
Schaltung. Eine Dampfung des Taktsignals aufgrund der begrenzten Bandbreite kann in
Maflen bei Wahl einer geniigend groflen Taktamplitude durch die begrenzende Kennli-
nie des auf die EFs folgenden SS ausgeglichen werden (siehe Abschnitt 4.2). Dem sind
jedoch Grenzen gesetzt, sodass als Kompromiss fiir die entwickelte MUX-Schaltung Wi-
derstandswerte von Rgps = 100 Q2 und Betriebsstrome Igpz = 3 mA sowie Emitterflichen
von 0,13 pm? fiir die EF3 gewéhlt werden. Mit dieser Dimensionierung kénnen Taktsi-
gnale bei der maximalen Taktfrequenz von 70 GHz bei MUX-Variante 1 mit ausreichend
geringer Dampfung bei einer zeitlichen Verzogerung von circa 1 ps iibertragen werden.
Um wie gewiinscht bei einer minimalen Taktfrequenz von 50 GHz einen Einstellbereich
iiber eine halbe Taktperiode zu erméglichen, ist eine Verzoégerung von 10 ps erforderlich.
Folglich miissen zehn der Stufen aus Abbildung 6.13 verwendet werden, um den be-
notigten Einstellbereich zu erhalten. Damit der Energiebedarf im Rahmen bleibt, wird
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Abbildung 6.14: Schaltung des Phasen-/Zeit-Verschiebungs-Blocks bei MUX-Variante 1.

der Betriebsstrom Ij ppase der TAS und damit der SSs mit 4mA so klein wie mdoglich
gewédhlt, um am Ausgang eine gerade noch ausreichende Amplitude zur Aussteuerung ei-
ner gleichartigen Folgestufe zu erhalten. Die Emitterflichen der SS-Transistoren werden
unter Ausnutzung der maximalen Stromdichte auf 0,13 pm? festgelegt.

Fine Kaskade von zehn Stufen birgt das Risiko, dass bei einer Tastgradfehlerverstirkung
jeder einzelnen Stufe von nur leicht grofler als eins selbst schwache Tastgradfehler am
Eingang der Kaskade zum Ausgang hin signifikant verstarkt werden und damit deutlich
in Erscheinung treten. Zudem tritt nahe der Grenzfrequenz das Problem auf, dass sich
die Dampfung einer einzelnen Stufe in der Kaskade potenziert, sodass eine Signaliiber-
tragung kaum noch moglich ist, sobald die Grenzfrequenz nédherungsweise erreicht ist.
Aus diesen Griinden wird die Kaskade von zehn Stufen in zwei Kaskaden von vier bzw.
sechs Stufen auf die beiden Pfade der Taktverteilung in Abbildung 6.8 aufgeteilt. Die
kleinere Zahl von vier kaskadierten Stufen wird fiir den Pfad zum Pra-MUX gewahlt, da
dieser inklusive des Pra-MUX die insgesamt groflere Laufzeit der beiden Pfade aufweist.
Durch die Aufteilung der Kaskade auf die beiden Pfade wird die Lénge der Kaskade
naherungsweise halbiert. An der Einstellbarkeit des Taktsignals dndert sich nichts, da
lediglich die relative Phase der Taktsignale beider Pfade zueinander fiir den Abtastzeit-
punkt des 2:1 SEL von Bedeutung ist. Als einzige Anderung im Vergleich zur Anordnung
sdmtlicher Verzidgerungsstufen innerhalb eines einzigen Pfads miissen die Verzogerungs-
stufen in den beiden Pfaden gegenldufig angesteuert werden, was durch Umpolen der
Steuerspannung Uppaee auf unkomplizierte Weise moglich ist.

Zur Verringerung der Tastgradfehlerverstirkung werden wie in Abschnitt 5.4.2 vorge-
schlagen R-C-Glieder mit Rrg = 125 und Crg = 40fF in den Emitterpfaden der SS-
Transistoren eingesetzt (vgl. Schaltung in Abbildung 6.8). Die Wahl der Widerstande
Ry erfolgt derart, dass die Spannungsverstarkung fiir Gleichspannungen gréfler als eins
ist, um auch niederfrequente Taktsignale iibertragen zu kénnen. Die Dimensionierung der
Kapazitit Cpg stellt eine Abwigung zwischen einem méoglichst grofien Wert fiir eine gute
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Abbildung 6.15: Simulierte und mithilfe des Modells aus Kapitel 5 ermittelte Tastgradfehler-
verstarkung AD,/AD, zwischen Ein- und Ausgang der Verzogerungsstufe
von MUX-Variante 1 fiir den beziiglich der Tastgradfehlerverstarkung kriti-
scheren Pfad mit der laingeren Verzogerung.

Tastgradfehlerreduktion bei niedrigen Taktfrequenzen und moglichst geringen parasitér-
en (Layout-)Kapazitéten dar. In Abbildung 6.15 ist die simulierte Tastgradfehlerverstér-
kung AD,/AD, zwischen Ein- und Ausgang einer einzelnen Verzogerungsstufe im Falle
der maximalen Verzogerung gezeigt. Die maximale Verzogerung stellt im Hinblick auf die
Tastgradfehlerverstarkung den kritischsten Fall dar, da hier wegen der drei kaskadierten
EF-Paare die stirkste Resonanziiberhhung im Frequenzgang auftritt. Fiir die Simulati-
on werden HICUM-Transistormodelle und die Extraktion parasitdrer Layout-Elemente
herangezogen. Es zeigt sich, dass insbesondere im Bereich mittlerer Taktfrequenzen von
circa 35 GHz hohe Tastgradfehlerverstiarkungen von iiber 1,3 auftreten. Innerhalb des
Frequenzbereichs von 50 GHz bis 70 GHz, fir den die Schaltung optimiert ist, ist die
Tastgradfehlerverstarkung kleiner als 0,5 und damit sehr gering. Durch Anwendung des
Modells aus Kapitel 5 und hierbei insbesondere von Gleichung 5.26 14sst sich der Verlauf
der Tastgradfehlerverstiarkung vorhersagen und erklaren. Hierfiir wird der Frequenzgang
H~(f) vom Eingang der Verzégerungsstufe bis zum Eingang des auf den mit ,,Phasen-
/ Zeit-Verschiebung® bezeichneten Block folgenden SS aus Abbildung 6.13 im Kleinsi-
gnal simuliert und darauf die Modellgleichung angewendet. Auch fiir diese Simulation
werden HICUM-Modelle verwendet und parasitére Layout-Elemente berticksichtigt. Die
Modellgleichung 5.26 ist zur Wahrung einer kompakten Darstellung unter der Annahme
hergeleitet worden, dass die Taktfrequenz grof3 gegeniiber der Grenzfrequenz des R-C-
Glieds aus Rrg und Crg ist. Fiir Taktfrequenzen deutlich unterhalb der Grenzfrequenz
verhélt sich die Schaltung beziiglich der Tastgradfehlerverstiarkung so, als wére das R-C-
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Glied nicht vorhanden. In Abbildung 6.15 ist daher das Modell fiir die beiden Grenz-
falle eines nicht vorhandenen R-C-Glieds (Rtg = 0) und eines, dessen Grenzfrequenz
deutlich iiberschritten ist (Rpg = 125) ausgewertet dargestellt. Es zeigt sich deutlich,
dass der simulierte, tatsdchliche Verlauf fiir Taktfrequenzen unterhalb von circa 50 GHz
in guter Ubereinstimmung der Modellauswertung fiir Rtg = 0 und fiir Taktfrequenzen
oberhalb von 50 GHz jener fiir Rrg = 125 folgt. Die Wirkung des R-C-Glieds im Hin-
blick auf eine Reduktion der Tastgradfehlerverstiarkung entfaltet sich folglich erst fiir
Taktfrequenzen ab circa 50 GHz. Dies steht im Einklang mit dem angestrebten Betriebs-
frequenzbereich von 50 GHz bis 70 GHz. Die Resonanziiberhéhung von H ™ (f) bei in etwa
70 GHz bildet sich in Form von Maxima der Tastgradfehlerverstiarkung bei ganzzahligen
Teilern davon ab, wie in der theoretischen Herleitung in Abschnitt 5.3.2 beschrieben. Es
ist daher beim Betrieb mit mittleren Taktfrequenzen im Bereich von 30 GHz bis 40 GHz,
wo die Wirkung der R-C-Glieder nicht mehr nennenswert gegeben ist, darauf zu ach-
ten, dass bereits am Eingang der kaskadierten Verzdgerungsstufen kein nennenswerter
Tastgradfehler auftritt. Dies wird zum einen durch die Mainahmen bei der Entwicklung
des Eingangsverstirkers aus Abschnitt 6.3.2 unterstiitzt und zum anderen durch eine
zusétzliche, externe Regelschleife ermdglicht, welche den Gleichanteil am Takteingang
des 2:1 SEL durch Einspeisen eines Gleichanteils am Eingang der kaskadierten Verzoge-
rungsstufen ausgleicht.

Das gewéhlte Konzept zur Verzogerung der Taktsignale bei MUX-Variante 1 erfiillt die
an es gestellten Anforderungen und funktioniert auch in der Praxis wie gewiinscht (siehe
Messergebnisse in Abschnitt 7.3). Beim Ubergang zu hoheren Taktfrequenzen wie fiir
MUX-Variante 2 gefordert zeigen sich jedoch seine Grenzen. Um statt einer maximalen
Taktfrequenz von 70 GHz eine von 100 GHz zu erreichen, miissten die Widerstdnde Rgps
bei der Schaltung aus Abbildung 6.14 deutlich verringert werden. Dies geht jedoch mit
einem verminderten Einstellbereich der Verzogerung einher. Da weiterhin ein gesamter
Einstellbereich von 10ps gefordert ist, miissten entsprechend mehr Verzogerungsstu-
fen kaskadiert werden. Dies wiirde nicht nur den zur Anzahl an Verzogerungsstufen
proportionalen Energiebedarf, sondern auch die Tastgradfehlerverstarkung bei mittle-
ren Taktfrequenzen nennenswert erhéhen. Daher wird fiir die Verzogerungsstufen von
MUX-Variante 2 ein alternatives Konzept gewahlt, welches jenem von MUX-Variante 1
in mehreren Punkten tiberlegen ist und im Folgenden vorgestellt wird.

6.3.3.2 Realisierung der Verzogerungsstufen bei MUX-Variante 2

Die Verzogerungsstufen von MUX-Variante 2 repriasentieren im Wesentlichen die Funk-
tion von Phasenschiebern im Gegensatz zu den zeitlichen Verzogerungsstufen von MUX-
Variante 1. Dies kommt dem in der Anwendung gewiinschten, konstanten Phaseneinstell-
bereich von 180° iiber einen weiten Taktfrequenzbereich entgegen. Der in der fiir beide
MUX-Varianten gemeinsamen Kernschaltung aus Abbildung 6.13 mit ,Phasen-/Zeit-
Verschiebung* bezeichnete Schaltungsblock wird bei MUX-Variante 2 durch die Schal-
tung in Abbildung 6.16 gebildet. Diese erzeugt an ihrem Ausgang iiber einen weiten
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Abbildung 6.16: Schaltung des Phasen-/Zeit-Verschiebungs-Blocks bei MUX-Variante 2.

Taktfrequenzbereich ein gegeniiber dem Eingangs-Taktsignal um in etwa 90° verscho-
benes Taktsignal, wodurch bereits zwei Phasenschieber ausreichen, um den benétigten
Einstellbereich von 180° zu erreichen. Die grundlegende Funktionsweise wird erreicht,
indem ein SS Kapazitiaten Cyg als Last ansteuert, welche jeweils parallel zu einem in-
tegrierten Bias-Tee zur Bereitstellung eines Gleichstrompfads liegen. Die differenzielle
Spannung an den Kapazitdten und damit auch am Ausgang der Schaltung aus Abbil-
dung 6.16 entspricht geméaf der konstituierenden Gleichung einer Integration des diffe-
renziellen Ausgangsstroms des SS. Im Falle eines bei niedrigen Taktfrequenzen auftre-
tenden, nahezu idealen Rechteck-Stromsignals resultiert an den Kapazitdten ein diffe-
renzielles Dreieck-Spannungssignal, dessen Nulldurchgéinge genau in der Mitte zwischen
zwel Nulldurchgéngen des Rechteck-Stromsignals liegen und damit um 90° gegeniiber
diesem verschoben sind. Auch im Falle eines ndherungsweise sinusférmigen Stromsignals
bei hohen Taktfrequenzen ist das in diesem Falle ebenfalls sinusférmige differenzielle
Spannungssignal an den Kapazitédten gegeniiber dem Stromsignal um 90° verschoben.
Die Phasenverschiebung zwischen dem SS-Ausgangsstrom und der Ausgangsspannung
der Schaltung aus Abbildung 6.16 betrigt damit in erster Ndherung unabhéngig von der
Taktfrequenz 90°.

Die Neuheit der in [25] erstmalig vorgestellten Schaltung aus Abbildung 6.16 besteht in
der Art der Bereitstellung des Gleichstrom-Pfads am Ausgang des SS. Der Gleichstrom-
Anteil darf nicht in die Kapazitdten Cqg flieen, da die Potenziale an den Kollektoren
der SS-Transistoren ansonsten stetig bis in den invers-aktiven Bereich der Transistoren
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absinken wiirden. Eine Moglichkeit zur Bereitstellung eines Gleichstrom-Pfades wére der
Finsatz von Konstantstromquellen an den beiden Kollektoren der SS-Transistoren, um
jeweils die Hilfte des Betriebsstroms Ipgp zur Masse hin abzufiihren. Hierbei wiirden
jedoch bereits geringfiigige Abweichungen in der Strombilanz dazu fithren, dass der Feh-
lerstrom in die Kapazitiaten Cyg flielen und sich diese auf ein unbekanntes Potenzial
aufladen wiirden. Daher werden stattdessen integrierte Bias-Tees eingesetzt, welche eine
vergleichbare Schaltung wie die in [91] als Last eines linearen Verstirkers eingesetzten
kiinstlichen Induktivitdten aufweisen. Die Realisierung in [91] enthélt zusétzliche Bauele-
mente, da dort hohe Ausgangsspannungshiibe und eine geringe parasitiare Kapazitat der
kiinstlichen Induktivitdt gefordert sind. Fir die Anwendung hier gentigt die einfachere
Ausfithrung, da die Ausgangsspannungshiibe moderat sind und eine parasitédre Kapa-
zitdt als Teil von Cyy beriicksichtigt werden kann. Das Funktionsprinzip des Bias-Tees
ist verhédltnisméBig einfach. Das R-C-Glied bestehend aus Rgr und Cgr an der Basis
des Transistors T bildet einen Tiefpass, sodass das Bias-Tee fiir Frequenzen unter-
halb der Grenzfrequenz des R-C-Glieds als Diode fungiert. Dadurch flielt in jedem der
beiden Ausgangspfade die Hélfte des Betriebsstroms Iy go durch das jeweilige Bias-Tee,
wobei sich ein Spannungsabfall von in etwa 1 Upg einstellt. Fiir Frequenzen oberhalb der
Grenzfrequenz des R-C-Glieds wirkt Cpr als Bootstrap-Kapazitéit, sodass der Signalan-
teil des SS-Ausgangsstroms nicht durch das Bias-Tee, sondern im Wesentlichen durch
die Kapazitdt Coy fliefit und dort einen Spannungsabfall mit der gewiinschten Phasen-
verschiebung von 90° erzeugt. Die Grenzfrequenz des R-C-Glieds wird dementsprechend
durch die Wahl von Cgt = 150fF und Rgt = 2k mit 0,5 GHz so dimensioniert, dass
sie unterhalb des angestrebten Betriebsfrequenzbereichs der Schaltung liegt. Die verhalt-
nisméfBig groe Wahl von Cpgr bringt aufgrund der im Layout dafiir benotigten Fléche
eine signifikante parasitidre Kapazitdt mit sich, welche unmittelbar am Ausgangsknoten
liegt. Dies mag zunéchst problematisch erscheinen. Die parasitire Kapazitiat kann jedoch
als Teil der gewiinschten Kapazitdt Cgoy genutzt werden, indem der Kondensator Cpgr
im Layout mithilfe von mit Masse verbundenen Metallflichen geschirmt wird, sodass
seine parasitdre Kapazitat kontrolliert gegen Masse wirkt und dadurch signaltechnisch
parallel zu Cyq liegt. Auf diese Weise kann bei der konkreten Realisierung fiir die MUX-
Schaltung sogar auf das dedizierte Einbauen von Kondensatoren fiir Cyy génzlich ver-
zichtet werden, da die bendtigte Kapazitéit vollstandig durch Transistor- und parasitére
Layout-Kapazitiaten gebildet wird.

Das Ausgangssignal der Schaltung aus Abbildung 6.16 weist aufgrund des integrieren-
den Charakters der Kapazitdten Cyg bei niedrigen Taktfrequenzen ndherungsweise eine
Dreieck-Form auf. Dies erweist sich gegeniiber einem Rechteck-Signal als vorteilhaft fiir
die Gewichtung der Signale des unverzogerten und des verzogerten Pfades mithilfe der
beiden SSs aus Abbildung 6.13. Im Falle eines Rechteck-Signals liele sich die Phase nicht
linear zwischen den beiden Endlagen einstellen, sondern wiirde dazwischen springen. Ub-
licherweise werden daher Filterschaltungen vor der gewichteten Summation eingefiihrt,
um die Flankensteilheit der Taktsignale zu verringern [75]. Dank der Dreieck-Form des
Taktsignals am Ausgang der Schaltung aus Abbildung 6.16 ist der Einsatz von Filter-
schaltungen nicht nétig.
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Das Konzept der Phasenverschiebung durch mit Stromsignalen angesteuerten Kapazi-
tdten hat zum Nachteil, dass die Spannungsamplitude am Ausgang der Schaltung aus
Abbildung 6.16 in erster Ndherung umgekehrt proportional zur Taktfrequenz ist. Dies
folgt aus dem integrierenden Verhalten von Kapazitdten. Als Folge treten insbesondere
bei hohen Taktfrequenzen nur geringe Amplituden auf. Damit diese dennoch grof genug
sind, um die nachfolgende Stufe anzusteuern, miissen die Kapazitdten Cyg klein und der
Betriebsstrom I g9 grofl gewéhlt werden. In der konkreten Dimensionierung fiir den ent-
wickelten MUX wird die Kapazitdt Cyy ~ 50 fF vollstandig durch parasitidre Layout- und
Transistor-Kapazitidten gebildet, sodass hier kaum Spielraum zur Optimierung besteht.
Stattdessen wird der Betriebsstrom Ipgp mit 7,5mA verhéltnismafig gro8 gewéhlt, um
auch bei 100 GHz Taktfrequenz eine mit circa 130 mV geniigend grofle Amplitude zur
Ansteuerung des SS aus Abbildung 6.13 zu haben. Die Abhéngigkeit der Amplitude von
der Taktfrequenz fiihrt jedoch dazu, dass bei niedrigen Taktfrequenzen sehr grofie Ampli-
tuden auftreten, welche die SS-Transistoren aus Abbildung 6.16 bis in den invers-aktiven
Bereich bringen kénnten. Um dies zu verhindern, sind jeweils zwei in Serie geschaltete
Dioden parallel zu den Kapazititen Coy angeordnet, wie in Abbildung 6.16 dargestellt.
Die Dioden begrenzen den maximalen Spannungshub an den Kapazititen auf zwei Di-
odenstrecken und erlauben es damit, den Arbeitspunkt des SS so zu wihlen, dass der
SS nicht in den invers-aktiven Bereich gelangen kann. Sobald die Dioden die Ausgangs-
spannung begrenzen, entspricht der Zusammenhang zwischen Ausgangsstrom des SS und
Ausgangsspannung der Schaltung aus Abbildung 6.16 jedoch keinem rein integrierenden
Verhalten mehr, wodurch sich die Phasenverschiebung reduziert. Die niedrigste Takt-
frequenz, bei der die Stufe noch eine Phasenverschiebung von 90° aufweist, ergibt sich
iiber den maximal zugelassenen Spannungshub an den Kapazititen Cyg. Mit der gewéhl-
ten Dimensionierung liegt diese Taktfrequenz bei einer typischen Dioden-Flussspannung
von 900 mV bei 42 GHz. Zur Erweiterung des Frequenzbereichs zu niedrigeren Taktfre-
quenzen hin konnte jeweils eine dritte Diode in Reihe geschaltet werden, wodurch der
maximale Spannungshub erhoht wiirde. Dies wiirde jedoch die zuléssige Durchbruch-
spannung der SS-Transistoren iiberschreiten. Alternativ kann der Betriebsstrom Ij g
wahrend des Betriebs an die Taktfrequenz angepasst werden, sodass der Spannungshub
nicht in den Bereich der Dioden-Flussspannung gerét. Fiir die Anwendung bei der MUX-
Schaltung sind derartige Mafinahmen nicht nétig, da die volle Phasenverschiebung erst
ab einer Taktfrequenz von 50 GHz zur Verfiigung zu stehen braucht.

In der Schaltung aus Abbildung 6.16 sind parallel zu den Kapazitiaten Coy Widerstdnde
Rgap an den jeweiligen Ausgangsknoten gegen Masse eingefiigt. Diese sind nétig, um
nach den Methoden aus [42] die Stabilitdt der Schaltung aus Abbildung 6.16 an ihrer
mit dem SS aus Abbildung 6.13 verbundenen Ausgangsschnittstelle zu gewahrleisten.
Durch die Parallelschaltung mit den Kapazitidten Cyy verringern die Widerstiande Rgiap
jedoch die gewiinschte Phasenverschiebung von 90°. Sie werden daher mit 1k{2 so grof3
wie moglich gewéhlt, um zwar die Stabilitat der Schaltung zu gewahrleisten, die Pha-
senverschiebung jedoch so wenig wie moglich zu beeinflussen.

Der gesamte Bezugspunkt der Schaltung aus Abbildung 6.16 ist mithilfe einer Diode
gegeniiber Masse abgesenkt, um den Arbeitspunkt der Ausgangsschnittstelle an den Ar-
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beitspunkt des unverzogerten und um zwei kaskadierte EF-Paare abgesenkten Pfades
der Schaltung aus Abbildung 6.13 anzupassen.

Die Wahl des Betriebsstroms Iy phase der TAS und damit der SSs aus Abbildung 6.13 ist
mit 5,5mA um etwa 40 % grofler als bei MUX-Variante 1. Die Emitterflichen der zuge-
hérigen SS-Transistoren bleiben mit 0,13 pm? jedoch unveréndert, wodurch die Strom-
dichte fiir die maximale Transitfrequenz der Transistoren iiberschritten wird. Diese Art
der Dimensionierung hat folgende Bewandtnis. Die Realisierung einer einstellbaren Pha-
senverschiebung von bis zu 90° mit nur einer Verzogerungsstufe aus Abbildung 6.13 hat
den Nachteil, dass die Ausgangsamplitude von der iiber die Spannung Uppaee eingestell-
ten Phase abhéngt. Wird eine Phasenverschiebung von 45° durch gleiche Gewichtung
des um 0° und des um 90° verzogerten Taktsignals eingestellt, liegt die Ausgangsam-
plitude prinzipbedingt um 3dB unter der Amplitude in den jeweiligen Endlagen der
Phasenverschiebung [75]. Dieses Problem tritt bei der Schaltung von MUX-Variante 1
aus Abschnitt 6.3.3.1 nicht auf, da hier der Einstellbereich einer einzelnen Verzégerungs-
stufe deutlich geringer ist. Gerade nahe der Grenzfrequenz kann die Abschwichung des
Signals um 3 dB kritisch sein. Um bei hohen Taktfrequenzen von bis zu 100 GHz dennoch
eine ausreichend hohe Ausgangsamplitude erreichen zu kénnen, ist es wichtig, dass die
SS-Transistoren besonders in dem kritischen Betriebsbereich bei Phasenverschiebungen
von in etwa 45° eine hohe Geschwindigkeit aufweisen. Der Betriebsstrom Iy phase teilt
sich in diesem Betriebsbereich ndherungsweise gleichméBig auf die beiden SSs aus Abbil-
dung 6.13 auf, sodass deren Transistoren noch unterhalb, aber nahe an ihrer maximalen
Stromdichte und somit nahe ihrer optimalen Geschwindigkeit betrieben werden. Das
Uberschreiten der maximalen Stromdichte zu den Endlagen des Phaseneinstellbereichs
hin wird daher zugunsten einer besseren Geschwindigkeit in der Mitte des Phasenein-
stellbereichs in Kauf genommen, um der prinzipbedingten Dampfung in diesem Bereich
entgegen zu wirken. Die Dédmpfung wird zusétzlich durch eine Verstéarkerstufe dhnlich der
des Eingangsverstérkers aus Abschnitt 6.3.2 ausgeglichen. Die Verstéarkerstufe wird dazu
unmittelbar am Ausgang der Verzogerungsstufe aus Abbildung 6.13 innerhalb derselben
Schaltungszelle platziert, um keine zusétzliche Dampfung durch TMLs zu riskieren.

Zur Verringerung der Tastgradfehlerverstarkung werden genau wie bei MUX-Variante 1
R-C-Glieder in den Emitterpfaden der SS-Transistoren aus Abbildung 6.13 eingesetzt.
Wegen des um 40 % groferen Betriebsstroms Ip phase Werden die Widersténde Rrg im
entsprechend gleichen Verhéltnis skaliert und weisen einen Wert von 80) gegeniiber
125 bei MUX-Variante 1 auf. Die Kapazitdt Ctg wird mit 80fF bei MUX-Varian-
te 2 im Vergleich zu 40fF bei MUX-Variante 1 tiberproportional vergréflert, um das
Verhalten bei niedrigen Taktfrequenzen zu verbessern. In die Emitterpfade des SS aus
Abbildung 6.16 werden keine R-C-Glieder eingefiigt, damit die Phasenverschiebung des
Schaltungsteils dadurch nicht beeinflusst wird.

Im Folgenden werden Simulationsergebnisse der Verzogerungsstufen von beiden MUX-
Varianten vorgestellt und die jeweiligen Vor- und Nachteile aufgezeigt.
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6.3.3.3 Vergleich der Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 und 2

In Abbildung 6.17a ist die simulierte Phasenverschiebung jeweils einer der Verzégerungs-
stufen aus Abschnitt 6.3.3.1 und 6.3.3.2 der MUX-Varianten 1 und 2 fiir eine Taktfre-
quenz von 50 GHz in Abhéngigkeit der Steuerspannung Uppage gezeigt. Die Referenzphase
von 0° wird dafiir jeweils auf den Wert bei einer Steuerspannung von —500mV gelegt.
Fiir die Simulation werden HICUM-Transistormodelle und die Extraktion von parasitér-
en Layout-Elementen mithilfe von Assura QRC verwendet. Bei beiden Varianten zeigt
sich eine ndherungsweise lineare Einstellbarkeit der Phasenverschiebung in Abhéngigkeit
von der Steuerspannung Uppase. Als deutlichster Unterschied tritt der maximale Einstell-
bereich zu Tage. Wahrend es mit einer der Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 bei
der Taktfrequenz von 50 GHz nur moglich ist, eine maximale Phasenverschiebung von
circa 18° zu erzielen, geniigt bereits eine Stufe von MUX-Variante 2 fiir eine Phasenver-
schiebung von knapp unter 90°. Dass nicht exakt 90° erreicht werden, liegt an den zur
Stabilisierung der Schaltung aus Abbildung 6.16 nétigen Widerstanden Rgt,p,. Bei MUX-
Variante 1 fallt auf, dass die Phasenverschiebung mit der Einstellspannung zunéchst an-
steigt, beim Ubergang in den begrenzenden Bereich ab Uppase =~ 250mV jedoch wieder
geringfigig absinkt. Dieses Verhalten lasst sich anhand der Schaltung aus Abbildung 6.13
erkldren. Durch die Verlagerung des Betriebsstroms Iy phase von dem in der Abbildung
rechts dargestellten SS auf den linken SS reduzieren sich die Basis-Emitter-Diffusions-
kapazitdten der Transistoren des rechten SS. Dadurch verringert sich die kapazitive
Belastung der zwei kaskadierten EF-Paare, wodurch sich die Laufzeit vom Eingang der
Schaltung zum Ausgang der zwei kaskadierten EF-Paare verringert. Da sich diese Lauf-
zeit-Reduktion auf sdmtliche Taktsignale innerhalb der Schaltung auswirkt, tritt auch
am Ausgang eine Verringerung der Phasenverschiebung auf. Da die Verringerung klein
gegeniiber dem gesamten Phaseneinstellbereich ist, sind keine Schaltungsmafinahmen zur
Vermeidung dieses Effekts notwendig. MUX-Variante 2 nutzt dieselbe Schaltungstopo-
logie aus Abbildung 6.13 wie MUX-Variante 1 und ist daher prinzipiell ebenfalls anféllig
fiir diesen Effekt. In der Simulation in Abbildung 6.17a tritt der Effekt des Absinkens
der Phasenverschiebung beim Ubergang in den begrenzenden Bereich jedoch nicht auf.
Dies liegt daran, dass der mit ,,Phasen-/Zeit-Verschiebung® bezeichnete Schaltungsblock
bei MUX-Variante 2 eine héhere Eingangskapazitit aufweist als bei MUX-Variante 1, da
sich am Eingang des Blocks bei MUX-Variante 2 ein SS befindet, wihrend es bei MUX-
Variante 1 Widerstdnde und ein EF-Paar sind. Durch die somit bedingte héhere absolute
kapazitive Belastung des Ausgangs der zwei kaskadierten EF-Paare in Abbildung 6.13
bei MUX-Variante 2 fillt eine Schwankung der Kapazitidt durch den sich dndernden
Betriebsstrom des rechten SS weniger stark ins Gewicht als bei MUX-Variante 1.

In Abbildung 6.17b ist der simulierte, jeweils maximale Phaseneinstellbereich fiir bei-
de Varianten der Verzogerungsstufen in Abhéngigkeit der Taktfrequenz dargestellt. Hier
zeigt sich deutlich der Unterschied in der Wirkungsweise der beiden Varianten. Bei MUX-
Variante 1 bietet die Verzogerungsstufe eine ndherungsweise von der Taktfrequenz un-
abhéngige Zeitverzogerung von At = 1ps. Mit Gleichung 6.1 ist der Phaseneinstellbe-
reich damit in etwa proportional zur Taktfrequenz. Im Bereich zwischen 20 GHz und
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Abbildung 6.17: Simulierte Phaseneinstellbereiche und Amplitudengénge jeweils einer der Ver-
zogerungsstufen aus Abbildung 6.13 von MUX-Variante 1 und 2.
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30 GHz tritt ein Knick in der Kurve auf. Dieser resultiert daraus, dass bei MUX-Va-
riante 1 fiir Taktfrequenzen unterhalb von 30 GHz ein signifikantes Uberschwingen im
Ausgangssignal auftritt, welches die Funktion der Verzogerungsstufe beeintrichtigt (vgl.
die nachfolgende Abbildung 6.18). Da sich der Knick unterhalb der spezifizierten mini-
malen Taktfrequenz fiir eine volle Einstellbarkeit der Phase von 50 GHz befindet, wirkt
er sich nicht negativ auf die Funktion der MUX-Schaltung aus. Bei MUX-Variante 2
liegt der Phaseneinstellbereich im Wesentlichen unabhéngig von der Taktfrequenz in et-
wa bei 90°, solange die Dioden in Abbildung 6.16 nicht in ihre Begrenzung kommen.
In der Simulation ldsst sich gut erkennen, dass dieser Punkt bei circa 45 GHz erreicht
wird. Fiir Taktfrequenzen darunter nimmt der Phaseneinstellbereich deutlich ab, liegt
aber dennoch im gesamten simulierten Frequenzbereich iiber jenem von MUX-Varian-
te 1 und weist keinerlei Knicke oder Unstetigkeiten auf. Oberhalb von 45 GHz wire ein
konstanter Phaseneinstellbereich von knapp unter 90° zu erwarten. Diese Betrachtung
beriicksichtigt jedoch nur das Verhalten der Kapazitdten Cgy der Schaltung aus Ab-
bildung 6.16. Der die Kapazitdten ansteuernde SS bewirkt eine zusétzliche konstante
zeitliche Verzogerung, welche sich in Form einer der konstanten Phasenverschiebung von
90° additiv uberlagerten, linear mit der Taktfrequenz ansteigenden Phasenverschiebung
niederschlégt. Da der Phaseneinstellbereich dadurch vergréert wird, wirkt sich dieses
Verhalten positiv auf die Funktion der Verzogerungsstufe aus.

Der deutlich grélere und weniger stark als bei MUX-Variante 1 von der Taktfrequenz
abhéngige Phaseneinstellbereich bei MUX-Variante 2 stellt einen bedeutsamen Vorteil
dar. Es geniigen zwei Verzogerungsstufen, um den bei der Taktverteilung der entwickelten
MUX-Schaltungen gewiinschten Phaseneinstellbereich von 180° ab Taktfrequenzen von
50 GHz zu erzielen. Von den Verzégerungsstufen von MUX-Variante 1 sind im Vergleich
dazu zehn Stiick n6tig, um einen ebenso groflen Phaseneinstellbereich zu erhalten. Durch
gleichméfige Aufteilung der beiden bei MUX-Variante 2 bendtigten Verzogerungsstufen
auf die beiden Pfade der Taktverteilung aus Abbildung 6.9 kann sogar génzlich auf
eine Kaskadierung von Verzogerungsstufen verzichtet werden. Das bei MUX-Variante 1
signifikante Problem einer Tastgradfehlerverstirkung der Verzogerungsstufen durch die
grofle Anzahl an kaskadierten Stufen ist bei MUX-Variante 2 dadurch hinféllig.

In Abbildung 6.17c ist die im Groflsignal simulierte Ausgangsamplitude jeweils einer
der Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 und 2 in Abhéngigkeit der Taktfrequenz
fiir jeweils die Pfade der minimalen und der maximalen Verzogerung dargestellt. Klar
zeigt sich die hohere Grenzfrequenz bei MUX-Variante 2 im Vergleich zu MUX-Vari-
ante 1. Diese wird durch das Schaltungsprinzip bedingt, wonach bei MUX-Variante 1
die Bandbreite durch die Widerstdnde Rgprs in Abbildung 6.14 zugunsten eines grofle-
ren Einstellbereichs der Verzogerung begrenzt wird. Wahrend die Ausgangsamplitude
bei MUX-Variante 1 bereits ab 60 GHz zu fallen beginnt und bei 80 GHz schon eine si-
gnifikante Dampfung auftritt, beginnt bei MUX-Variante 2 bei dieser Taktfrequenz erst
der Abfall der Ausgangsamplitude. Selbst bei 100 GHz ist die Ausgangsamplitude bei
MUX-Variante 2 noch gréfler als bei MUX-Variante 1 bei 80 GHz. In der Anwendung
duflert sich der Unterschied in der Grenzfrequenz zwischen beiden Varianten sogar noch



6.3 Aufbau und Entwicklungsaspekte der Taktverteilung 156

Tabelle 6.1: Vergleich der Stromaufnahmen der einzelnen Schaltungsteile einer der Verzoge-
rungsstufen aus Abbildung 6.13 fiir MUX-Variante 1 und 2.

MUX-Variante 1 MUX-Variante 2

2 EFs 7,0 16,0

Phasen- /Zeit-Verschiebung 6,0 7,5
IO,Phase 470 575

Verstarker am Ausgang — 29,0
Summe 17,0 58,0

deutlicher, da bei MUX-Variante 1 mehrere gleichartige Verzogerungsstufen kaskadiert
werden, sodass die Signaliibertragung ab in etwa der Grenzfrequenz einer der Verzoge-
rungsstufen nahezu komplett versagt. Bei MUX-Variante 2 hingegen wird lediglich eine
Verzogerungsstufe in jedem Taktpfad eingesetzt, auf welche unmittelbar eine Verstér-
kerstufe folgt. Dadurch kénnen auch noch Taktsignale iiber die Grenzfrequenz hinaus
problemlos iibertragen und in ihrer Phase eingestellt werden. Auffallig sowohl bei MUX-
Variante 1 als auch bei MUX-Variante 2 bei den Simulationen aus Abbildung 6.17c ist,
dass die Ausgangsamplitude bis zu Taktfrequenzen von in etwa 30 GHz ansteigt. Dies
liegt an den zur Verringerung der Tastgradfehlerverstarkung eingesetzten R-C-Gliedern
aus Rpg und Ctg aus Abbildung 6.13. Die Widerstdnde Rrq sind so gewahlt, dass die
Ausgangsamplitude auch fiir Taktfrequenzen unterhalb von 30 GHz mit circa 150 mV
ausreichend hoch ist. Im maximal verzogerten Pfad aus MUX-Variante 2 tritt keine
Verringerung der Ausgangsamplitude bei niedrigen Taktfrequenzen auf, da hier die bei
niedrigen Taktfrequenzen prinzipbedingte hohe Amplitude an den Kapazitidten Cyg aus
Abbildung 6.16 den nachfolgenden SS stets voll aussteuert.

Um die hohe Grenzfrequenz bei MUX-Variante 2 zu erreichen, werden die zwei kaska-
dierten EF-Paare in Abbildung 6.13 mit gréfleren Betriebsstromen und Emitterflachen
als bei MUX-Variante 1 dimensioniert. Dies ist zudem nétig, da die kapazitive Belastung
der EF-Paare durch den mit ,,Phasen-/Zeit-Verschiebung“ bezeichneten Schaltungsblock
bei MUX-Variante 2 mit dem SS aus Abbildung 6.16 grofer als bei MUX-Variante 1
mit den Widerstdnden Rgrs und den EFs aus Abbildung 6.14 ist. In Tabelle 6.1 sind
die Verteilungen der jeweiligen Stromaufnahmen auf die einzelnen Schaltungsteile fiir
beide MUX-Varianten aufgefiihrt. Bedingt durch die héheren Betriebsstrome der EF-
Paare, den hoheren Betriebsstrom Iy phase der TAS sowie den zusétzlichen Verstérker
am Ausgang der Verzogerungsstufe bei MUX-Variante 2 liegt die Stromaufnahme einer
der Verzogerungsstufen mit 58 mA deutlich hoher als bei MUX-Variante 1 mit 17 mA.
Eine der Verzégerungsstufen von MUX-Variante 2 ersetzt aufgrund ihres gréfieren Pha-
seneinstellbereichs allerdings finf der Stufen von MUX-Variante 1, entsprechend einer
Stromaufnahme von 5-17mA = 85mA. Bezogen auf die jeweilige Grenzfrequenz, welche
bei MUX-Variante 2 mit 100 GHz deutlich hoher liegt als mit 70 GHz bei MUX-Varian-
te 1, ist die Schaltung von MUX-Variante 2 ndherungsweise doppelt so energieeffizient.
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Die Realisierung der unterschiedlichen Verzoégerungsstufen bei den MUX-Varianten 1
und 2 demonstriert somit anschaulich, dass neben der Dimensionierung der Schaltung
die Wahl der Schaltungstopologie einen wichtigen Einfluss auf die Energieeffizienz hat,
wie in Abschnitt 4.3 angedeutet.

Die Tatsache, dass fiir das Konzept der Phasenverschiebung bei MUX-Variante 2 in je-
dem der beiden Pfade der Taktverteilung nur eine anstelle von vier bzw. sechs Stufen
angeordnet sind, wirkt sich positiv auf die Signalqualitit aus. Die Vergleichssimulationen
in Abbildung 6.18 zwischen dem Ausgangssignal einer Verzogerungsstufe von MUX-Va-
riante 2 und von fiinf kaskadierten Verzégerungsstufen von MUX-Variante 1 verdeutlicht
das anhand eines typischen Pfades der Taktverteilung. Bei der Taktfrequenz von 50 GHz
sind Einstellbereich und Signalqualitdt beider Varianten vergleichbar. Bei einer Taktfre-
quenz von 100 GHz ist zwar der Einstellbereich bei MUX-Variante 1 mit iiber 180° deut-
lich grofler als bei MUX-Variante 2 mit circa 90°, allerdings bringt dies fiir die benéttigte
Anwendung der MUX-Schaltung keinen Mehrwert, da bereits mit einem Einstellbereich
von 90° pro Pfad der Taktverteilung der gesamte mogliche Phaseneinstellbereich von 360°
abgedeckt werden kann. Dafiir ist die Ausgangsamplitude bei MUX-Variante 1 bei dieser
Taktfrequenz deutlich geringer als bei MUX-Variante 2. Noch deutlicher wird die bessere
Signalform von MUX-Variante 2 bei der niedrigen Taktfrequenz von 15 GHz. Hier weist
MUX-Variante 2 ein nahezu ideales Rechtecksignal auf, wohingegen bei MUX-Variante 1
starkes Uberschwingen auftritt, welches bis nahe an die Nulllinie heran reicht. Dies re-
sultiert daraus, dass zum Ausgleich der verringerten Bandbreite durch die Widersténde
Rgrs in Abbildung 6.16 die vorgeschalteten EF's mit einer starken Resonanziiberh6hung
dimensioniert werden, welche jedoch bei Taktsignalen mit niedriger Frequenz zu star-
kem Uberschwingen fiihrt. Die bessere Qualitit des Taktsignals bei MUX-Variante 2
hat aufgrund der direkten Beeinflussung des Datenausgangs durch das Taktsignal am
2:1 SEL eine unmittelbar positive Auswirkung auf die Qualitdt des Datenausgangs der
entwickelten MUX-Schaltung und damit auf deren Augendiagramme.

In Abbildung 6.19 sind die simulierten Tastgradfehlerverstarkungen der Verzogerungs-
stufe von MUX-Variante 2 (ohne den nachfolgenden Verstérker) fiir den minimalen Ver-
zogerungspfad und den maximalen Verzogerungspfad dargestellt. Zum Vergleich sind
die entsprechenden Simulationsergebnisse einer der Verzogerungsstufen von MUX-Vari-
ante 1 ebenfalls abgebildet. Im Falle des Pfades mit minimaler Verzégerung zeigen sich
qualitativ vergleichbare Verlaufe bei MUX-Variante 1 und 2. Dieses Ergebnis ist nahe-
liegend, da sich die Schaltungen fiir den Pfad mit minimaler Verzégerung bei den beiden
MUX-Varianten nur geringfiigig in ihrer Dimensionierung, nicht aber in ihrer Topologie
unterscheiden. Wegen der Dimensionierung der EF's mit einer stdrkeren Resonanziiberho-
hung bei MUX-Variante 2 zum Erreichen einer hoheren Grenzfrequenz ist die maximale
Tastgradfehlerverstirkung in Ubereinstimmung mit dem Modell aus Abschnitt 5.3.2 mit
knapp 1,4 hoher als bei MUX-Variante 1 mit 1,2. Bei der Interpretation des Ergebnisses
muss jedoch beachtet werden, dass von den Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 bis
zu sechs Stiick in der Taktverteilung aus Abbildung 6.8 kaskadiert sind, sodass insgesamt
eine Tastgradfehlerverstirkung von 1,26 ~ 3.0 resultiert, welche deutlich hoher als bei
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Abbildung 6.18: Simulierte Ausgangssignale von fiinf Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1
(obere Zeile) und einer Verzogerungsstufe von MUX-Variante 2 (untere Zeile)
fiir Taktfrequenzen von 15 GHz (linke Spalte), 50 GHz (mittlere Spalte) und
100 GHz (untere Spalte). Gezeigt sind jeweils die Ausgangssignale fir die mi-
nimale Verzogerung (durchgezogene Graphen) und die maximale Verzogerung
(gestrichelte Graphen).
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Abbildung 6.19: Simulierte Tastgradfehlerverstiarkung jeweils einer der Verzdgerungsstufen
aus Abbildung 6.13 fiir die Félle der minimalen und der maximalen einstell-
baren Verzogerung.
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MUX-Variante 2 ist, bei der nur eine Stufe pro Pfad der Taktverteilung benétigt wird.
Im Falle der maximalen Verzogerung unterscheiden sich die Verldufe der Tastgradfehler-
verstdrkungen von MUX-Variante 1 und 2 deutlich. Da die Bias-Tees in der Schaltung
aus Abbildung 6.16 den Gleichstromanteil des Ausgangssignals eliminieren, tragen le-
diglich die geraden Harmonischen des Taktsignals ab der zweiten Harmonischen geméf
Gleichung 5.9 zu einem Tastgradfehler bei. Deshalb ist die Tastgradfehlerverstarkung der
Verzégerungsstufe von MUX-Variante 2 fiir den Pfad mit der maximalen Verzdgerung
deutlich vermindert und liegt im konkreten Fall im gesamten Frequenzbereich unter 1.

Der Vergleich zwischen den Verzogerungsstufen von MUX-Variante 1 und 2 macht deut-
lich, dass die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte, in [25] erstmals vorgestellte Verzoge-
rungsstufe von MUX-Variante 2 jener typischen nach dem Stand der Technik von MUX-
Variante 1 beziiglich des Phaseneinstellbereichs, der Grenzfrequenz und der Energieeffi-
zienz fiir die benétigte Anwendung in der MUX-Schaltung iiberlegen ist.

6.3.4 Aufbau und Dimensionierung des finalen Takt-Treibers

Um am TSS des 2:1 SEL aus Abschnitt 6.2 einen ausgeprégten, einstellbaren dyna-
mischen Uberhohungseffekt (vgl. Abschnitt 4.2) erzielen und somit die Qualitit der
Augendiagramme des MUX optimieren zu kénnen, muss der 2:1 SEL mit einem Taktsi-
gnal mit einer bis zu grolen Werten einstellbaren Amplitude angesteuert werden. Daher
befindet sich am Ausgang der Taktverteilungen aus Abbildung 6.8 und 6.9 von MUX-
Variante 1 und 2 im Pfad zum 2:1 SEL ein finaler Takttreiber, welcher die Taktsignale
der Verzogerungsstufen bzw. des zuschaltbaren Inverters verstarkt.

Im Falle von MUX-Variante 2 wird fiir den finalen Takttreiber die in Abbildung 6.20
gezeigte zweistufige Verstarkerschaltung eingesetzt. Durch die Kaskade zweier vollstan-
diger Verstarkerstufen bestehend aus jeweils 2 EF-Paaren und einem SS innerhalb einer
Schaltungszelle wird gewéhrleistet, dass der SS der zweiten Verstérkerstufe mit einer aus-
reichend hohen Eingangsamplitude angesteuert wird. Dadurch wird nicht nur der Satti-
gungs-Bereich seiner Kennlinie erreicht, sondern auch der dynamische Uberhéhungseffekt
des SS ausgenutzt, um wie in Abschnitt 4.2 theoretisch hergeleitet eine hohe Ausgangs-
amplitude, eine hohe Grenzfrequenz und eine hohe Flankensteilheit des Taktsignals zu
erreichen. Die Wahl des nominellen Betriebsstroms Ip pr2 = 13mA und einer Emitter-
fliche von 0,38 pm? fiir die Transistoren des SS der zweiten Verstirkerstufe ist nicht viel
grofer als bei dem Eingangsverstérker der Taktverteilung (vgl. Abschnitt 6.3.2). Das
mag zundchst kontraproduktiv erscheinen, da die Schlussfolgerungen in Abschnitt 5.4.1
flir den finalen Treiber einer Taktverteilung grofie Strome und grofle Transistoren, fiir
den Eingangsverstérker hingegen moderate Strome und kleine Transistoren empfehlen.
Jedoch ist zu beachten, dass der finale Takttreiber bei MUX-Variante 2 mit Taktfre-
quenzen bis 100 GHz arbeitet, wohingegen der Eingangsverstérker lediglich bis maximal
70 GHz betrieben wird. Die Transistoren des finalen Takttreibers werden folglich deutlich
ndher an ihrer maximalen Geschwindigkeit betrieben als jene des Eingangsverstérkers,
sodass angesichts der hohen Taktfrequenzen der mit dem gewahlten Betriebsstrom I g2



6.3 Aufbau und Entwicklungsaspekte der Taktverteilung 160

N

Eingang
o
60 Q) 60Q)
Ik ol
K L/ ™ K Ausgang
: ‘
e
Q ™ Q
45 25
— s N M
80 fF 160 fF
vlorr1/2 vloFr1/2 vlorr2/2 vloFr2/2

Abbildung 6.20: Vereinfachter Schaltplan des finalen Takttreibers der Taktverteilung von
MUX-Variante 2.

resultierende differenzielle Spannungshub von 1,3V, an der 50-Q-Last der 2:1-SEL-Zel-
le verhaltnismafig grof ist. Der Betriebsstrom Iy g2 ist einstellbar ausgefiihrt, um die
Amplitude des Taktsignals am Eingang des 2:1 SEL einstellen und dariiber die Aus-
prigung des dynamischen Uberhéhungseffekts am Datenausgang der gesamten MUX-
Schaltung justieren zu kénnen. Die Einstellbarkeit wird wie in Abschnitt 2.3 beschrie-
ben iiber einen Abgriff am Spannungsteiler des Iy pT2 bereitstellenden Stromspiegels
realisiert. Der SS der ersten Verstarkerstufe des finalen Takttreibers kann mit einem
kleineren, konstanten Betriebsstrom von Iy pr1 = 8 mA und einer kleineren Emitterfli-
che seiner Transistoren von 0,25 pm? dimensioniert werden, da er direkt die EFs des
Folge-SS ohne eine dazwischen liegende TML ansteuert. Aus demselben Grund wird der
Abschluss der zugehérigen Schnittstelle mit 60 2 statt mit 50 ) gestaltet, sodass trotz
des geringen Betriebsstroms ein differenzieller Spannungshub von fast 1V, am Ausgang
der ersten Verstiarkerstufe des finalen Takttreibers auftritt.

In die Emitterpfade beider SSs werden wie bei den in Abschnitt 6.3.3 vorgestellten Ver-
zogerungsstufen der Empfehlung aus Abschnitt 5.4.2 folgend R-C-Glieder eingefiigt, um
gegebenenfalls vorhandene Gleichanteile und Tastgradfehler des Taktsignals zu verrin-
gern. Die Dimensionierung der Widersténde erfolgt auch hier derart, dass bei niedrigen
Taktfrequenzen noch eine ausreichend hohe Verstiarkung vorliegt, um den Sattigungs-
Bereich der SS-Kennlinie zu erreichen. Die Wahl der Kapazitdten stellt eine Abwégung
dar und wird im vorliegenden Fall durch die Anordnung im Layout begrenzt. Eine wei-
tere Vergroflerung der zugehorigen Kondensatoren wiirde eine geénderte Platzierung der
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iibrigen Bauelemente im Layout mit dadurch bedingten erhohten parasitédren Kapazité-
ten und Induktivitdten bewirken und ist daher nicht zu empfehlen.

Die Dimensionierung der EFs und der BS des finalen Takttreibers folgt denselben Uber-
legungen und liefert vergleichbare Ergebnisse wie beim 2:1 SEL in Abschnitt 6.2. Daher
wird hierauf nicht ndher eingegangen. Vielmehr werden im Folgenden Besonderheiten
der Schaltung aus Abbildung 6.20 vorgestellt, welche dazu dienen, den Arbeitspunkt der
Ausgangsschnittstelle an den anzusteuernden 2:1 SEL anzupassen.

Der Bezugspunkt der Abschlusswidersténde des vom finalen Takttreiber angesteuerten
2:1 SEL ist wie in Abbildung 6.6 zu sehen durch zwei Dioden gegeniiber Masse abge-
senkt. Dies muss bei der Entwicklung des finalen Takttreibers beriicksichtigt werden,
indem auch dessen Arbeitspunkt am Ausgang entsprechend abgesenkt wird. Eine Maf3-
nahme hierfiir wére der Verzicht auf eine BS am Ausgang. Diese Mafinahme wird bei
MUX-Variante 1 angewendet, bei welcher der finale Takttreiber lediglich einstufig ausge-
fithrt ist. Angesichts einer maximalen Taktfrequenz von 70 GHz bei MUX-Variante 1 sind
die einstufige Ausfithrung und der Verzicht auf eine BS ausreichend zum Erreichen der
geforderten Spezifikation. Bei MUX-Variante 2 mit einer maximalen Taktfrequenz von
bis zu 100 GHz sind jedoch die Verringerung des Miller-Effekts sowie die Resonanziiber-
hohung einer BS durch komplex konjugierte Schnittstellen-Fehlanpassung [13] gerade an
der wichtigen Schnittstelle zum 2:1 SEL unverzichtbar, um geniigend hohe Taktampli-
tuden zu erzielen. Um trotz der BS die um zwei Dioden gegeniiber Masse abgesenkten
Eingangswiderstdnde des 2:1 SEL ansteuern zu kénnen, wird wie in Abbildung 6.20
dargestellt das komplette Bezugspotenzial der zweiten Verstirkerstufe des finalen Takt-
treibers ebenfalls mithilfe zweier Dioden abgesenkt. Dadurch passt der Arbeitspunkt am
Ausgang des finalen Takttreibers zu jenem am Eingang der 2:1 SEL-Zelle, das Problem
des abgesenkten Arbeitspunktes wird jedoch um eine Stufe nach vorne verschoben und
besteht nun an der Schnittstelle zwischen erster und zweiter Verstarkerstufe des finalen
Takttreibers. An dieser Stelle ist es moglich, auf eine BS zu verzichten, da hier geringere
Amplituden als am Ausgang der zweiten Verstirkerstufe ausreichend sind und zudem
keine abgeschlossene TML angesteuert werden muss. Zur weiteren Anpassung des Ar-
beitspunkts wird das Eingangssignal des finalen Takttreibers mithilfe von Dioden im
Signalpfad abgesenkt, welche am Ausgang des ersten EF-Paares angeordnet sind. Die
Positionierung an dieser Stelle bietet den Vorteil, dass die durch die Dioden verursachte
Vergroflerung der Ausgangsimpedanz des ersten EF-Paares dank des zweiten EF-Paa-
res nur eine geringfiigige Beeintrachtigung des Frequenzganges der Schaltung bewirkt.
Bei ausreichender Aussteuerung der ersten Verstérkerstufe wird die durch die Dioden
bedingte Démpfung zudem durch die limitierende Kennlinie der SS-Transistoren wei-
testgehend kompensiert (siche Abschnitt 4.2). Um einen Durchbruch der Transistoren
des zweiten EF-Paares zu vermeiden, wird ihr gemeinsames Kollektorpotenzial mithilfe
zweier Dioden abgesenkt. Das so abgesenkte gemeinsame Kollektorpotenzial wird dabei
nicht mit dem ebenfalls durch zwei Dioden abgesenkten Bezugspotenzial der zweiten
Verstéarkerstufe verbunden. Dies liegt in der Gestaltung des Layouts zur Gewéhrleistung
der Stabilitét der EFs begriindet. Nach [42] sollte dafiir die Masseverbindung zwischen
zwel kaskadierten EF-Paaren moglichst kurz und rdumlich parallel zum Signalpfad ver-
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laufen. Die abgesenkten Kollektoren des zweiten EF-Paares sind daher im Layout {iber
die beiden Dioden unmittelbar mit den Kollektoren und den Abschlusswidersténden
des ersten EF-Paares verbunden, wohingegen der abgesenkte Bezugspunkt der zweiten
Verstéarkerstufe raumlich weiter entfernt liegt.

Mit Eingangsverstirker, Verzogerungsstufen, finalem Takttreiber sowie dem in dieser Ar-
beit nicht ndher betrachteten Splitter und umschaltbaren Inverter werden die komplette
Taktverteilung aus Abbildung 6.8 von MUX-Variante 1 und grofie Teile der Taktvertei-
lung von MUX-Variante 2 gebildet.

6.3.5 Entwurf eines integrierten Frequenzverdopplers

Um bei MUX-Variante 2 Datenraten von bis zu 200 Gbit/s erzielen zu koénnen, sind
Taktfrequenzen am Eingang des 2:1 SEL von bis zu 100 GHz notwendig. Derart hohe
Taktfrequenzen lassen sich nur aufwindig extern erzeugen und sind zudem schwierig
iiber eine Bonddraht-Schnittstelle zuzufithren. Aus diesem Grund ist fiir MUX-Varian-
te 2 eine Frequenzverdoppler-Schaltung entwickelt worden, welche in die Taktverteilung
integriert ist. Da der fiir die Messungen zur Verfligung stehende Signalgenerator Takt-
frequenzen bis 70 GHz bereitstellen kann, ergibt sich als Minimalanforderung fiir den
Frequenzverdoppler ein Ausgangsfrequenzbereich von 70 GHz bis 100 GHz. Ein gréflerer
Frequenzbereich insbesondere zu tieferen Frequenzen hin ist wiinschenswert, aber nicht
zwingend erforderlich. Vielmehr ist es entscheidend, dass der Frequenzverdoppler sowohl
mit Sinus- als auch mit Rechteck-Eingangssignalen arbeiten kann. Aufgrund des vorge-
schalteten Eingangsverstéarkers und des Splitters in der Taktverteilung in Abbildung 6.9
ist insbesondere zum unteren Rand des Frequenzbereichs hin mit einem naherungsweise
rechteckigen Taktsignal am Eingang des Frequenzverdopplers zu rechnen. Selbst wenn
auf die vorgeschalteten Blécke verzichtet wiirde, ist bei der intendierten Anwendung der
MUX-Schaltung in Rechenzentren bei Ansteuerung mit einer Schnittstellenkarte von
einem Taktsignal mit nicht-vernachlédssigharen Oberwellen auszugehen, sodass kein ide-
al sinusférmiges Taktsignal am Eingang des Frequenzverdopplers vorausgesetzt werden
kann.

Die genannten Randbedingungen schrénken die Auswahl eines geeigneten Konzepts zur
Frequenzverdopplung ein. Die Einschrankung wird im Folgenden anhand einiger in der
Literatur héufig anzutreffender Konzepte verdeutlicht.

Im Wesentlichen lassen sich nach [92] zwei grundlegende Arten von Frequenzverdoppler-
Konzepten unterscheiden: basierend auf einer nichtlinearen Kennlinie oder basierend auf
einer Mischung. Bei typischen Konzepten der ersteren Art wird das Eingangssignal an
ein Bauelement oder eine Schaltung mit nichtlinearer Kennlinie angelegt, z. B. an eine
Diode oder einen Transistor [93, 94, 95, 96]. Durch die nichtlineare Kennlinie entstehen
Harmonische, von denen mithilfe eines Bandpassfilters die Gewiinschte (im Falle einer
Frequenzverdopplung die Zweite) an den Ausgang gefithrt wird. Ein Vorteil des Konzepts
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ist, dass die Anforderungen an das Eingangssignal verhédltnisméafig gering sind. Insbe-
sondere spielt die Signalform aufgrund der ohnehin erforderlichen Bandpassfilterung nur
eine untergeordnete Rolle. Die Bandpassfilterung stellt gleichzeitig auch den Nachteil
des Konzepts dar. Prinzipbedingt sind damit nur Schaltungen mit verhéltnisméfig ge-
ringer Bandbreite realisierbar. Es besteht zudem das Risiko, dass die Mittenfrequenz des
Bandpassfilters aufgrund von Prozessschwankungen variiert und somit der zu nutzende
Frequenzbereich zusétzlich eingeschrankt wird. Aus diesem Grund wird von dem Kon-
zept fiir die entwickelte MUX-Schaltung kein Gebrauch gemacht. Als Variante davon ist
es moglich, statt eines einzelnen Bauelements eine Schaltung zu verwenden, welche eine
speziell geformte nichtlineare Kennlinie aufweist, sodass bei einem sinusférmigen Ein-
gangssignal ausschlieBlich die zweite Harmonische des Eingangssignals resultiert. Damit
kann auf eine Bandpassfilterung verzichtet werden und es lassen sich beeindruckend
grole Frequenzbereiche erzielen, wie beispielsweise 0 GHz bis 100 GHz in [8]. Allerdings
funktioniert das Konzept nur, wenn das Eingangssignal eine nahezu ideale Sinusform
aufweist. Daher ist es fir die intendierte Anwendung nicht geeignet.

Ebenfalls auf ndherungsweise sinusformige Eingangssignale sind Frequenzverdoppler an-
gewiesen, welche nach dem Konzept der homodynen Mischung arbeiten. Hierbei wird
eine Mischer-Schaltung verwendet, welche an ihren beiden Eingéingen Ug A5 Ug B jeweils
das in der Frequenz zu verdoppelnde Taktsignal erhélt und dieses mit sich selbst mischt
[97, 98, 99]. Im einfachsten Falle ergibt sich fiir ideal sinusférmige Eingangssignale

Ugp = Uy = Uq_ cos(27 fext) (6.2)

durch die Multiplikation miteinander

A

uy = ( q_)2 cos? (27 foc t) =

(Ug)? (cos(2m2 fact) + 1), (6.3)

N =

d. h. es entsteht ein Ausgangssignal u; mit der doppelten Frequenz und einem iiberlager-
ten Gleichanteil, welcher beispielsweise mithilfe von Koppelkondensatoren herausgefiltert
werden kann. Mit diesem Konzept sind auf einfache Weise breitbandige Frequenzver-
doppler-Schaltungen realisierbar. Die Grenzen zeigen sich jedoch, wenn das Eingangssi-
gnal von der Sinusform abweicht. Im Extremfalle eines idealen Rechtecksignals resultiert
nach der Multiplikation mit sich selbst lediglich ein Gleichanteil ohne jegliche Signalan-
teile. In Abbildung 6.21a sind zur Veranschaulichung beispielhaft die Resultate einer sol-
chen homodynen Mischung mit identischen Signalen an beiden Eingéngen des Mischers
fiir ein ideales Sinus- und ein ideales Rechtecksignal gezeigt. Wegen der Voraussetzung
eines nahezu idealen Sinussignals am Eingang des Frequenzverdopplers scheidet auch
dieses Konzept fir die MUX-Schaltung aus.

Eine Mischung kann auch zur Frequenzverdopplung von nicht-sinusférmigen Taktsigna-
len verwendet werden, wenn die beiden Eingénge Uy p> Ug B des Mischers nicht dasselbe
Signal erhalten, sondern zueinander um 90° verschobene Signale [75, 100]. Dadurch erge-
ben sich mehrere Vorteile. Sowohl im Falle von Sinus- als auch im Falle von Rechtecksi-
gnalen resultiert am Ausgang des Mischers ein Signal u; , welches die zweite Harmonische
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(a) Homodyne Mischung mit identischen Eingangssignalen.
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(b) Mischung mit um 90° zueinander verschobenen Eingangssignalen.

Abbildung 6.21: Beispielhafte Signale an Ein- und Ausgang eines idealen Mischers zur Fre-
quenzverdopplung.
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des Eingangssignals sowie gegebenenfalls Vielfache der zweiten Harmonischen enthélt. In
Abbildung 6.21b sind die Resultate einer Mischung bei zueinander um 90° phasenverscho-
benen Sinus- und Rechteck-Eingangssignalen gezeigt. Der Vergleich mit der Mischung
mit identischen Eingangssignalen in Abbildung 6.21a macht deutlich, dass es erst durch
die Phasenverschiebung der Eingangssignale moglich ist, eine Frequenzverdopplung von
Rechteck-Taktsignalen zu erreichen. Der im Falle von Sinussignalen auftretende Gleich-
anteil entfillt, sofern die Phasenverschiebung zwischen beiden Eingangssignalen exakt
90° betrdgt. Je mehr die Phasenverschiebung von diesem Idealwert abweicht, desto stér-
ker wird der auftretende Tastgradfehler am Ausgang des Mischers. Im Gegensatz zum
homodynen Mischen mit identischen Eingangssignalen braucht der Mischer bei um 90°
verschobenen Signalen nicht linear zu sein. Im Gegenteil kann durch Ubersteuerung eine
hohere Ausgangsamplitude erreicht werden. Der Mischer représentiert in diesem Falle
eine logische exklusiv Oder-Funktion (XOR).

Um die beiden Eingangssignale des Mischers bzw. des XOR um 90° zueinander verschie-
ben zu konnen, gibt es verschiedene Moglichkeiten. Im Falle sinusférmiger oder schmal-
bandiger Signale lasst sich dies verhéltnisméfig einfach mit Filterschaltungen [103] oder
TMLs [104] realisieren. Fiir breitbandige Signale mit nicht-spezifizierter bzw. Taktfre-
quenz-abhéngiger Signalform bietet sich die neuartige, in [25] vorgestellte Phasenver-
schieberschaltung aus Abschnitt 6.3.3.2 an. Diese wird fiir den im Rahmen der Arbeit
entwickelten Frequenzverdoppler der MUX-Schaltung verwendet, welcher in [25] kurz
und im Folgenden ausfiihrlich vorgestellt wird. Es handelt sich hierbei um eine Demons-
tration der Machbarkeit, wobei die Dimensionierung an die Anforderungen der MUX-
Schaltung angepasst ist. Aus diesem Grund tbersteigen weder die erzielte Bandbreite
noch die maximale Frequenz des vorgestellten Frequenzverdopplers den bisherigen Stand
der Technik, wie der Ubersicht aus Tabelle 6.2 entnommen werden kann. Hinsichtlich
des Verhéltnisses von oberer zu unterer Ausgangsfrequenz von 2,5 wird der vorgestellte
Frequenzverdoppler in der Auflistung in Tabelle 6.2 lediglich von jenem aus [8] tiber-
troffen. Bei diesem verlangt das zugrunde liegende Konzept jedoch ein moglichst reines
Sinussignal am Eingang, was fiir den Frequenzverdoppler hier nicht nétig ist.

Der entwickelte Frequenzverdoppler besteht aus den Schaltungszellen, welche im Block-
diagramm aus Abbildung 6.22 dargestellt sind und geméaf des zellbasierten Entwicklungs-
konzepts (siehe Kapitel 2) separat voneinander entwickelt und zu einer grofien tiberge-
ordneten Zelle zusammengefasst werden. Im Folgenden werden die einzelnen Schaltungs-
zellen vorgestellt.

Am Eingang des Frequenzverdopplers befindet sich eine als Phasenaufspalter bezeich-
nete Schaltungszelle, welche das Eingangs-Taktsignal in einen Pfad mit einer Referenz-
Phase von 0° und einen Pfad mit 90° Phasenverschiebung im Vergleich dazu aufteilt. Fiir
die nachfolgende XOR-Zelle ist nur die relative Phase zwischen den beiden Ausgéngen
der Phasenaufspalter-Schaltungszelle entscheidend. Eine absolute Phasenverschiebung
vom Eingang der Schaltungszelle zu den beiden Ausgingen ist nicht von Belang. Die
Schaltung der Phasenaufspalter-Zelle ist in Abbildung 6.23 gezeigt und jener aus Abbil-
dung 6.13 fiir die Verzogerungsstufen der Taktverteilung sehr dhnlich. In beiden Féllen
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Tabelle 6.2: Vergleich einiger Frequenzverdoppler in SiGe-Bipolar-Technologie nach dem Stand
der Technik.

Ausgangs- Unterdriickung Leistungs- fr in Jahr Referenz

frequenz Subharmoni- aufnahme GHz
in GHz sche in dB in mW
200-245 15 35 300 2013 4]
138-170 37 36 300 2016 [95]
97-134 21 69 240 2017 [101]
0-100 22 250 300 2015 8]
40-100 > 25 730 300 2019 [25]
36-80 20 137 200 2009 [102]
5575 25 50 - 2013 [98]
o
o—| 0 —é)— —O—+—] ——0
Eingangi Phasenaufspalter XOR i Verstarker iAusgang
90°| : !
1 Gleichanteil- |
Korrektur

Abbildung 6.22: Blockdiagramm des entwickelten Frequenzverdopplers. Die gestrichelt darge-
stellte Schaltungszelle ist extern realisiert.

wird das Eingangssignal iiber zwei EFs einmal direkt einem SS und einmal einem 90°
Phasenschieber, welcher seinerseits einen SS ansteuert, zugefiihrt. Der wesentliche Unter-
schied zu Abbildung 6.13 besteht darin, dass die beiden SS statt mit einem gewichteten
mit einem konstanten, fiir beide identischen Betriebsstrom Iy pyv = 8 mA betrieben wer-
den. Zudem werden ihre Ausgénge nicht aufsummiert, sondern iiber jeweils getrennte BSs
zu den beiden Ausgidngen der Phasenaufspalter-Zelle gefiihrt. Beide Pfade sind damit
vollkommen symmetrisch und unterscheiden sich nur durch den 90°-Phasenschieber.

Der 90°-Phasenschieber weist die zu der Verzogerungsstufe aus Abschnitt 6.3.3.2 identi-
sche Schaltung in Abbildung 6.16 auf. Der Betriebsstrom wird mit I g0 = 5 mA niedriger
als in Abschnitt 6.3.3.2 gewéhlt, da am Eingang des Frequenzverdopplers eine maximale
Taktfrequenz von lediglich 50 GHz im Vergleich zu 100 GHz bei der Verzogerungsstufe
aus Abschnitt 6.3.3.2 auftritt. Der bei niedrigeren Taktfrequenzen liegende Betriebsbe-
reich im Vergleich zur Dimensionierung aus Abschnitt 6.3.3.2 muss auch bei der Wahl
des durch RpT und Cgr gebildeten Tiefpasses des Bias-Tees aus Abbildung 6.16 be-
riicksichtigt werden. Um auch hier die zugehorige Grenzfrequenz zu senken und somit
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Abbildung 6.23: Schaltung der Phasenaufspalter-Zelle des Frequenzverdopplers aus Abbil-
dung 6.22.

den nutzbaren Frequenzbereich des Frequenzverdopplers zu tiefen Frequenzen hin zu
erweitern, wird RgT mit 15k deutlich hochohmiger als in Abschnitt 6.3.3.2 mit 2k
gewédhlt. Zu beachten ist, dass die Grenzfrequenz nicht im gleichen Verhéltnis sinkt, da
die Transistoren Tt im gewédhlten Arbeitspunkt einen Realteil ihrer Kleinsignal-Ein-
gangsimpedanz von in etwa 4 k() haben, welcher aus Sicht des Taktsignals parallel zu
Rpr liegt. Eine Erhéhung von Cpgr ist folglich zur Verringerung der unteren Grenzfre-
quenz des Frequenzverdopplers einer Erhéhung von Rpt vorzuziehen. Jedoch fiihrt eine
Erhéhung von Cgr aufgrund der dadurch bedingten grofieren parasitdren Kapazitit des
zugehorigen Kondensators zu Masse zu einer effektiven Erhéhung der Kapazitdten Cyg
und somit zu einer Verringerung der Ausgangsamplitude des Phasenschiebers. Um dies
zu vermeiden, wird die Kapazitdt Cgt unverdndert gegeniiber der Dimensionierung aus
Abschnitt 6.3.3.2 bei 150 fF belassen. Diese zugunsten einer hoheren Ausgangsamplitude
bedingte verhéltnisméfBig kleine Wahl von Cpt duflert sich in Form einer verringerten
Phasenverschiebung des 90°-Phasenschiebers bei niedrigen Taktfrequenzen. Die in Ab-
bildung 6.24 gezeigte simulierte Phasenverschiebung zwischen den beiden Ausgéngen der
Phasenaufspalter-Zelle aus Abbildung 6.23 mit HICUM-Transistormodellen und Extrak-
tion der parasitdren Layout-Elemente demonstriert dieses Verhalten. Idealerweise sollte
die Phasenverschiebung unabhéngig von der Taktfrequenz 90° betragen. Bis zu einer
Taktfrequenz von in etwa 20 GHz begrenzen die Dioden aus Abbildung 6.16 die Span-
nung an den Kondensatoren Cgg, sodass die Phasenverschiebung prinzipbedingt nicht
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Abbildung 6.24: Simulierte Phasendifferenz zwischen den beiden Ausgéngen der Phasenschie-
ber-Zelle aus Abbildung 6.23 des entwickelten Frequenzverdopplers in Ab-
héngigkeit der Taktfrequenz am Eingang.

90° erreichen kann. Im Taktfrequenz-Bereich von circa 20 GHz bis circa 40 GHz sorgt
die eher kleine Wahl von Cgt dafiir, dass die Transistoren Tt ein resistives Verhalten
aufzeigen, welches die Phasenverschiebung um bis zu 15° zum unteren Frequenzbereich
hin reduziert. Der Effekt nimmt mit steigender Taktfrequenz ab. Ab einer Taktfrequenz
von in etwa 40 GHz sind die Stréome durch Tt weitestgehend konstant und die Pha-
senverschiebung pendelt sich bei ndherungsweise 90° ein. Die Abweichung der Phasen-
verschiebung um bis zu 15° vom Idealwert bedingt an der nachgeschalteten XOR-Stufe
einen Tastgradfehler und eine Verringerung der Ausgangsamplitude. Der Tastgradfeh-
ler kann jedoch verhéltnisméaBig einfach mithilfe einer Gleichanteil-Regelung korrigiert
werden. Die Verringerung der Ausgangsamplitude des XOR wiederum tritt lediglich bei
niedrigen Taktfrequenzen auf, wo die Abweichung der Phase vom Idealwert am gréfiten
ist. Bei niedrigen Taktfrequenzen kann eine reduzierte Ausgangsamplitude problemlos
dank der ausreichenden Verstarkung der nachfolgenden Schaltung ausgeglichen werden.
Die Nachteile der Wahl von verhédltnisméfig kleinen Kapazitdten Cgr wirken sich folg-
lich nicht nennenswert auf die Gesamtfunktion des entwickelten Frequenzverdopplers
aus. Gleichzeitig tragt die dadurch bedingte gesteigerte Ausgangsamplitude des Phasen-
schiebers an der oberen Grenze des eingesetzten Taktfrequenzbereichs zu einer Erhohung
dieser oberen Grenze bei und erweist sich somit als vorteilhaft.

Den eigentlichen Kern des Frequenzverdopplers stellt ein XOR-Gatter dar, welchem die
beiden zueinander um néherungsweise 90° in ihrer Phase verschobenen Taktsignale zu-
gefiihrt werden. Um eine beziiglich beider Eingéinge symmetrische Schaltung zu erhalten
und Laufzeitunterschiede zwischen den beiden Eingédngen zu vermeiden, wird ein Dop-
pel-XOR-Gatter verwendet, wie in [75] vorgeschlagen und beschrieben. Die zugehorige
Schaltung ist in Abbildung 6.25 gezeigt. Es handelt sich im Wesentlichen um zwei jeweils
iiber zwei kaskadierte EF-Paare angesteuerte XOR-Gatter, deren Eingédnge zueinander
vertauscht und deren Ausginge parallel geschaltet sind. Durch einen hochgradig sym-
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metrischen Aufbau im Layout der Schaltung treten Unterschiede in den Laufzeiten der
beiden Eingénge bei beiden XOR-Gattern in gleichem Mafle, aber mit umgekehrtem
Vorzeichen auf und heben sich daher am Ausgang auf. Allerdings verringert sich dabei
die Flankensteilheit. Die {ibrigen Vor- und Nachteile eines Doppel-XOR sind ausfiihrlich
inklusive analytischer Abschétzformeln in [75] aufgefiihrt und werden daher hier nicht
wiederholt. In der konkreten Dimensionierung werden Betriebsstrome Iy xor = 5mA
mit einer Emitterfliche der zugehérigen SS-Transistoren von 0,19 m? verwendet. Die
Dimensionierung der EFs erfolgt mit denselben Methoden wie in Abschnitt 6.2.2. Auf-
grund der unterschiedlichen Arbeitspunkte der SS-Transistoren wird das jeweils zweite
EF-Paar bei beiden Eingangen doppelt ausgefithrt und mit um eine Diodenstrecke ab-
weichenden Arbeitspunkten betrieben.

Da die Ausgangsamplitude des XOR nahe der maximalen Frequenz von 100 GHz am Aus-
gang aufgrund der jeweils vier an ihren Kollektoren parallel geschalteten Transistoren
(siehe Abbildung 6.25) und den dadurch bedingten hohen Kapazitidten verhaltnisméBig
gering ist, folgt im Blockdiagramm des Frequenzverdopplers aus Abbildung 6.22 auf das
XOR-Gatter eine Verstarkerschaltung. Diese ist vergleichbar zu dem Eingangsverstarker
aus Abschnitt 6.3.2 aufgebaut und wird daher hier nicht ndher betrachtet. In Abbil-
dung 6.26a ist die simulierte Amplitude am Ausgang des Verstdrkers in Abhéngigkeit
der Eingangs-Taktfrequenz gezeigt. Zu beachten ist, dass der Frequenzverdoppler erst ab
Eingangs-Taktfrequenzen von 20 GHz wie gewiinscht funktioniert, da erst dann die Di-
oden der Schaltung aus Abbildung 6.16 nicht mehr in ihrer Begrenzung sind. Ausgehend
von der dadurch bedingten niedrigsten Eingangs-Taktfrequenz von 20 GHz betragt die
3-dB-Grenzfrequenz in etwa 50 GHz. Dies entspricht gerade der gewiinschten maximalen
Ausgangs-Taktfrequenz des Frequenzverdopplers von 100 GHz.

Die durch die Dimensionierung des Phasenschiebers aus Abbildung 6.16 zugunsten hohe-
rer oberer Grenzfrequenzen bedingte Abweichung der Phasenverschiebung zwischen den
beiden Eingéngen des XOR vom Idealwert von 90° um bis zu 15° bei niedrigen Taktfre-
quenzen verursacht einen Tastgradfehler am Ausgang des XOR, welcher durch den nach-
geschalteten Verstarker propagiert. In Abbildung 6.26b ist der simulierte Tastgradfehler
am Ausgang des gesamten Frequenzverdopplers in Abhéngigkeit der Taktfrequenz am
Eingang dargestellt. Innerhalb des relevanten Eingangs-Frequenzbereichs von 20 GHz bis
50 GHz entsprechend 40 GHz bis 100 GHz am Ausgang ist der Tastgradfehler kleiner als
5%. Bei niedrigeren Taktfrequenzen nimmt er stark zu, da die Dioden des Phasenschie-
ber aus Abbildung 6.16 das Ausgangssignal und damit die Phasenverschiebung zwischen
den beiden Eingéingen des XOR begrenzen. Da das XOR symmetrisch aufgebaut und mit
differenziellen Signalen angesteuert wird, treten an seinem Ausgang giinstigerweise kei-
ne nennenswerten Beitrdge bei ungeraden Harmonischen der Ausgangs-Taktfrequenz im
Gleichtakt auf. Mit den Uberlegungen aus Abschnitt 5.2.2 folgt daraus, dass der Gleich-
anteil am Ausgang eines mit dem Ausgangssignal des XOR angesteuerten SS unmittelbar
proportional zum Tastgradfehler am Ausgang des XOR ist. Wegen dieses Zusammen-
hangs kann der Tastgradfehler verhéltnisméaBig einfach mithilfe einer Regelschleife korri-
giert werden. Diese regelt den Gleichanteil am Ausgang des dem XOR nachgeschalteten
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Abbildung 6.25: Schaltung der XOR-Zelle des Frequenzverdopplers aus Abbildung 6.22.
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Abbildung 6.26: Simulationsergebnisse des entwickelten Frequenzverdopplers.
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Verstérkers zu null, indem sie am Ausgang des XOR einen entsprechenden Korrektur-
strom einspeist. Im Blockdiagramm aus Abbildung 6.22 ist die Regelschleife gestrichelt
eingezeichnet. Sie ist nicht innerhalb der integrierten Schaltung realisiert, sondern wird
zum Zwecke der besseren Messbarkeit extern realisiert. Eine Realisierung innerhalb der
integrierten Schaltung wére jedoch ebenfalls problemlos moéglich. Die Simulation aus Ab-
bildung 6.26b demonstriert, dass bei Verwendung der Regelschleife der Tastgradfehler
im relevanten Eingangs-Frequenzbereich von 20 GHz bis 50 GHz auf weniger als 0,5 %
reduziert werden kann.

Von grofler Bedeutung fiir die korrekte Funktion des Frequenzverdopplers ist, dass die
Fingénge des XOR frei von Gleichanteilen sind. Wahrend ein Gleichanteil bei einer typi-
schen Verstéarkerzelle zu einem Tastgradfehler und wiederum einem Gleichanteil an deren
Ausgang fiihrt (siehe Kapitel 5), unterscheiden sich die Auswirkungen beim XOR des
Frequenzverdopplers hiervon und fallen gravierender aus. Da ein XOR eine zu einem Mi-
scher identische Topologie und vergleichbare Funktionsweise hat, fithrt ein Gleichanteil
an einem der beiden Eingénge dazu, dass am Ausgang des XOR ein Teil des Eingangs-
signals des anderen Eingangs erscheint. Im Falle des Frequenzverdopplers bedeutet dies,
dass die Eingangsfrequenz am Ausgang auftritt und im Bezug auf die dortige Grundfre-
quenz eine Subharmonische darstellt. Am Ausgang des kompletten MUX &uflert sich eine
solche Subharmonische darin, dass jedes vierte Bit eine abweichende Bitldnge aufweist,
was einem Zeit-Jitter des Datensignals entspricht. Im Gegensatz zu einem Tastgradfehler,
welcher durch Einspeisen eines kompensierenden Gleichanteils weitestgehend ausgegli-
chen werden kann, ldsst sich eine Subharmonische im Taktsignal nur schwierig entfernen.
Es ist daher von grofler Bedeutung, dass am Ausgang des Frequenzverdopplers gar nicht
erst Subharmonische auftreten. Die Simulation in Abbildung 6.26¢ demonstriert, dass
der Abstand des Beitrags bei der gewiinschten Ausgangsfrequenz von der Subharmoni-
schen mehr als 27 dB betrdgt. Fiir die Anwendung zur Ansteuerung des MUX ist dies
mehr als ausreichend. Schwankungen im simulierten Verlauf resultieren aus numerischen
Simulationsungenauigkeiten aufgrund einer Wahl des Zeitschrittes, der eine Simulation
mit vertretbarem Zeitaufwand erlaubt. Um in der konkreten Realisierung der Schaltung
Gleichanteile durch aufgrund von Prozesstoleranzen bedingten leichten Asymmetrien
korrigieren zu koénnen, befinden sich an beiden Eingéingen des XOR aus Abbildung 6.25
Spannungsteiler, mit denen ein Gleichanteil extern eingepragt werden kann. Auf diese
Weise ist es im Zuge einer Kalibrierung mdéglich, Subharmonische so weit wie moglich
zu eliminieren. Die Methode erlaubt es nach [105] teilweise sogar, Subharmonische zu
kompensieren, welche durch andere Arten von Nichtidealitdten entstehen, z.B. durch
Ubersprechen zwischen den Taktsignalen vor und nach dem Frequenzverdoppler.

6.4 Ergebnisse und Fazit

Im Rahmen des experimentellen Teils der vorliegenden Arbeit sind zwei MUX-Schaltun-
gen zur Ansteuerung eines zusammen mit der Elektronik monolithisch integrierten plas-
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monischen Modulators bei Datenraten von bis zu 100 Gbit/s bzw. 200 Gbit/s entwickelt
worden. Zum Erreichen dieser Ziele wird auf eine zusétzliche Treiberstufe verzichtet und
stattdessen ein PMUX-Konzept eingesetzt. Die Wahl eines PMUX-Konzepts fir Treiber-
schaltungen bei hohen Datenraten hat sich bereits in der Vergangenheit bewéahrt [32, 34].
Die im Rahmen des theoretischen Teils der vorliegenden Arbeit erhaltenen Zusammen-
hénge und Schlussfolgerungen zur Dimensionierung von mit Taktsignalen angesteuerten
SSs lassen sich direkt auf die 2:1-SEL-Zelle des PMUX anwenden. Dabei zeigt sich, dass
sich dessen Vorteile gegeniiber einer separaten Treiberstufe unter anderem durch Aus-
nutzung des dynamischen Uberhohungseffekts am TSS des 2:1 SEL ergeben, wodurch
die Augendffnung am Datenausgang des PMUX vergrofiert werden kann.

Die angestrebten hohen Datenraten konnen nur erzielt werden, wenn bei der Entwick-
lung nicht nur groen Wert auf die Ausgangsstufe (2:1 SEL), sondern auch auf die sie
ansteuernde Taktverteilung gelegt wird. Dies ist insbesondere von Bedeutung, als die
Qualitdt des Taktsignals am Eingang des 2:1 SEL prinzipbedingt unmittelbar Einfluss
auf die Qualitdt der Ausgangssignale des gesamten MUX hat. Dies gilt sowohl im Po-
sitiven, da eine héhere Taktamplitude eine gréflere Augendéffinung bedingt, als auch im
Negativen, da ein Tastgradfehler oder ein Gleichanteil des Taktsignals zu Jitter am Da-
tenausgang fithrt. Fir die Entwicklung der Taktverteilung erweisen sich die Erkenntnisse
und Schlussfolgerungen aus dem theoretischen Teil der vorliegenden Arbeit als hilfreich.
Der in Kapitel 4 beschriebene und analysierte dynamische Uberhéhungseffekt kann nicht
nur am 2:1 SEL, sondern auch innerhalb der Taktverteilung ausgenutzt werden, um Aus-
gangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit der einzelnen Stufen zu verbessern.
Wichtig hierbei ist, auch die Erkenntnisse in Bezug auf Tastgradfehler und Gleichanteil
aus Kapitel 5 zu beriicksichtigen. So ist es am Eingangsverstérker der Taktverteilung
beispielsweise zu empfehlen, den dynamischen Uberhéhungseffekt zugunsten eines gerin-
gen Tastgradfehlers und Gleichanteils nicht zu sehr auszunutzen. Weiterhin werden zur
Verringerung von Tastgradfehler und Gleichanteil in vielen der Stufen der Taktverteilung
R-C-Glieder in den Emitterpfaden der SS-Transistoren eingesetzt, wie in Abschnitt 5.4.2
empfohlen.

Im Zuge der Entwicklung der Taktverteilung ist ein in [25] vorgestelltes, neuartiges Kon-
zept zur breitbandigen Phasenverschiebung von Taktsignalen fiir die Realisierung von
Verzogerungsstufen eingesetzt worden. Dieses weist nicht nur eine gegeniiber einem vor-
angehend verwendeten Konzept nach dem Stand der Technik bessere Signalqualitét auf,
sondern zeichnet sich insbesondere durch einen geringeren Energiebedarf und eine hohere
Bandbreite aus. Basierend auf diesem Konzept ist ein Frequenzverdoppler implementiert
worden, welcher eine grofle Ausgangsbandbreite von 40 GHz bis 100 GHz aufweist.

In Tabelle 6.3 ist der Energiebedarf der einzelnen Stufen von MUX-Variante 1 und MUX-
Variante 2 aufgelistet. Zu beachten ist, dass der Fokus bei der Entwicklung der Schal-
tungen auf das Erzielen moglichst hoher Datenraten, nicht jedoch auf einen méoglichst
geringen Energiebedarf gelegt worden ist. Insbesondere bei der Taktverteilung besteht
diesbeziiglich Optimierungsspielraum, vor allem durch Verwendung mehrerer Versor-
gungsspannungen, wie in Abschnitt 4.3 diskutiert. Bereits ohne zuséitzliche Mafinahmen
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Tabelle 6.3: Energiebedarf der einzelnen Schaltungsblécke von MUX-Variante 1 und 2.
MUX-Variante 1 MUX-Variante 2

2:1 SEL 0,8 0,9
Pra-MUX 4,3 3,8
Taktverteilung

— Eingangsverstarker 0,2 0,2
— Splitter vor Frequenzverdoppler - 0,2
— Frequenzverdoppler - 0,7
— Splitter vor Verzogerungsstufen 0,5 0,3
— Verzogerungsstufen 0,9 0,7
— umschaltbarer Inverter 0,2 0,2
— finaler Takttreiber 0,3 0,3
Testschaltungen (optional)

— Referenz-Taktausgang 0,2 0,9
— PRBS-Generator — 1,7
Summe 7,4 9,9

zur Optimierung weisen MUX-Variante 1 und 2 einen &hnlichen Gesamtenergiebedarf
von 7,2W bzw. 7,3W auf, wenn die optionalen Testschaltungen nicht beriicksichtigt
werden. In Anbetracht der Tatsache, dass MUX-Variante 2 mit 200 Gbit/s eine deutlich
hohere maximale Datenrate als MUX-Variante 1 mit 140 Gbit/s aufweist und zudem
einen zusatzlichen Frequenzverdoppler enthélt, zeigt sich, dass insbesondere durch die
neuartigen Verzogerungsstufen sowie durch Einsparungen beim Pra-MUX eine nennens-
werte Verbesserung der Energieeflizienz erreicht werden konnte.

Messergebnisse der entwickelten MUX-Schaltungen werden in Kapitel 7 vorgestellt.



7 Messergebnisse der integrierten Multiplexer-
Schaltungen

Im vorliegenden Kapitel werden Messergebnisse der beiden entwickelten MUX-Varianten
vorgestellt, deren Entwicklung in Kapitel 6 beschrieben ist. Fiir die angestrebte Anwen-
dung der Ansteuerung eines plasmonischen MZM ist dabei vor allem die Qualitdt der
Augendiagramme am Datenausgang von Bedeutung. Im Hinblick auf die Verifikation
der Entwicklungsschritte und der im Rahmen der vorliegenden Arbeit aufgestellten ana-
lytischen Modelle sind weitere Kenngroflen der einzelnen Stufen (Eingangsverstérker,
Frequenzverdoppler, Verzogerungsstufen) von Interesse. Entsprechende Messungen wer-
den im Folgenden ebenfalls vorgestellt. Im Zuge dessen wird eine auf dem Modell aus
Kapitel 5 basierende Methode zur Abschétzung der dynamischen Eingangsamplitude des
Takt-Eingangsverstérkers durch reine Gleichspannungs-Messungen présentiert.

Wie in Abschnitt 2.2 beschrieben und in Abbildung 2.3 schematisch dargestellt, sind die
integrierten MUX-Schaltungen fiir die Messungen in eine Aussparung einer Teflon-Lei-
terplatte geklebt, welche wiederum auf einem Messingsockel mit 2,92-mm- und 1,85-mm-
Steckern platziert ist. In Abbildung 7.1 (links) ist eine Fotografie eines entsprechenden
Aufbaus gezeigt. Je nach durchgefithrter Messung werden verschiedene Konfiguratio-
nen verwendet. So wird fiir die Messung der Augendiagramme die Ausgangsschnittstelle
nicht tiber Bonddréhte angeschlossen, sondern mithilfe eines Infinity-67-Tastkopfes von
Cascade direkt auf der integrierten Schaltung kontaktiert (siche Abbildung 7.1 rechts).
Dadurch kénnen die Dampfungen durch die Bonddréhte, die TMLs auf der Teflon-Lei-
terplatte sowie der angeloteten Stecker eliminiert werden. Das Messergebnis kommt da-
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Abbildung 7.1: Aufbau der MUX-Schaltung in einem Modul (links) und Kontaktierung der
Ausgangsschnittstelle auf dem Chip mithilfe eines Tastkopfes (rechts).
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mit dem intendierten Szenario eines zusammen mit dem MUX monolithisch integrier-
ten MZM néher als bei Kontaktierung des Ausgangs iiber eine Bonddraht-Schnittstelle.
Analog wird fiir die Charakterisierung des Takt-Eingangsverstérkers zur Einspeisung des
Taktsignals anstelle einer Bonddraht-Schnittstelle ebenfalls der Tastkopf verwendet, um
auch hier mdéglichst viele Unbekannte im Messaufbau auszuschlielen.

Die Messergebnisse werden im Folgenden entsprechend der Anordnung der Stufen im
Takt-Signalpfad (vgl. Abbildung 6.9) beginnend mit dem Takt-Eingangsverstarker vor-
gestellt.

7.1 Methode zur Abschatzung der Eingangsamplitude am
Takt-Eingangsverstarker

Der Takt-Eingangsverstarker wird fiir die Messungen mit einem Signalgenerator £E§257D
von Keysight Technologies als Taktsignalquelle angesteuert. Dieser verfiigt iiber einen
Frequenzbereich von 100kHz bis 70 GHz bei einer maximalen Ausgangsleistung von
10 dBm bei der maximalen Taktfrequenz. Der Ausgang ist single-ended ausgefiihrt. Zwar
steht ein 180°-Hybrid-Koppler zur Verfiigung, um das single-ended Taktsignal in ein na-
herungsweise differenzielles Signal zu konvertieren. Dieser arbeitet jedoch nur in einem
Frequenzbereich von 6 GHz bis 50 GHz und ist daher insbesondere bei MUX-Varian-
te 1, welche iiber keinen integrierten Frequenzverdoppler verfiigt, nicht geeignet, um
die MUX-Schaltung bis zu ihrer maximalen Betriebsfrequenz von 70 GHz zu betreiben.
Die Ansteuerung des Takt-FEingangsverstéirkers erfolgt daher bis auf wenige Ausnahme-
fille single-ended. Wie im theoretischen Teil der Arbeit in Kapitel 5 modelliert und
in Abschnitt 6.3.2 simuliert, ergibt sich bei einer single-ended-Ansteuerung des Takt-
Eingangsverstéirkers das Problem eines Gleichanteils an seinem Ausgang. Der Gleichan-
teil steigt dabei prinzipbedingt mit der Taktfrequenz und der Eingangsamplitude an. In
Abbildung 7.2 ist der gemessene Gleichanteil am Ausgang des Eingangsverstérkers in
Abhéngigkeit der Eingangsamplitude fiir drei verschiedene Taktfrequenzen gezeigt. Fiir
die Messung wird wie in Abbildung 7.3 dargestellt der Signalgenerator iiber ein Bias-
Tee sowie ein Kabel an einen der beiden differenziellen Eingdnge der MUX-Schaltung
mithilfe des Infinity-67-Tastkopfes angeschlossen. Der zweite differenzielle Eingang wird
iiber eine im Vergleich dazu moglichst symmetrische Anordnung mit 50 2 abgeschlossen.
Die externe Spannungsquelle OUe;t wird fiir die Messung auf 0 V eingestellt, sodass kein
externer Gleichanteil vorliegt. Mithilfe eines Multimeters wird der Gleichanteil U
am Ausgang des Eingangsverstarkers gemessen. Hierfiir sind bereits innerhalb der in-
tegrierten Schaltung wie in Abbildung 2.6b gezeigt hochohmige (500 (2) Widerstande
zum Abgriff des Gleichanteils an der internen Signalschnittstelle vorgesehen. Das Mes-
sergebnis in Abbildung 7.2 weist erwartungsgeméfl einen Anstieg des Gleichanteils am
Ausgang des Eingangsverstirkers mit steigender Amplitude Uq_ = U(j der Signalquelle
auf. Entgegen der Erwartung eines mit steigender Taktfrequenz zunehmenden Gleich-
anteils liegt die Messkurve fiir eine Taktfrequenz f.x von 70 GHz jedoch deutlich unter
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Abbildung 7.2: Gemessener Gleichanteil am Ausgang des Takt-Eingangsverstéarkers in Abhén-
gigkeit der extern angelegten single-ended Amplitude der Taktsignal-Quelle fiir
drei verschiedene Taktfrequenzen.

Signalgenerator Bias-Tee integrierte MUX-Schaltung

~| B i _Eingangsverstarker
| { B ’ — -

Abbildung 7.3: Messaufbau zur Ermittlung des Gleichanteils und zur Abschiatzung der Ein-
gangsamplitude am Eingangsverstarker.

jener fiir 50 GHz. Der Grund hierfiir liegt in der frequenzabhingigen Dadmpfung des Takt-
signals auf dem Weg vom Signalgenerator zum Eingangsverstirker begriindet, sodass die
Eingangsamplitude Ue_ des Eingangsverstarkers bei 70 GHz deutlich unter der in Abbil-
dung 7.2 auf der Abszisse aufgetragenen Quellamplitude [7(; des Signalgenerators liegt.
Ohne Kenntnis der Signalddmpfung und einer entsprechenden Korrektur sind die ge-
messenen Kurven daher nicht unmittelbar vergleichbar. Im konkreten Aufbau resultiert
die Dampfung hauptséchlich durch die Bias-Tees, welche lediglich bis zu einer Frequenz
von 65 GHz spezifiziert sind. Eine Ermittlung der dadurch bedingten Dampfung ist ver-
gleichsweise einfach mithilfe eines VNA méglich. Haufig wird die Signaldampfung jedoch
durch Ursachen dominiert, welche messtechnisch schwierig zu charakterisieren sind oder
bei einer Produktentwicklung Schwankungen unterliegen, beispielsweise die TMLs auf
der Teflon-Leiterplatte oder die Bonddraht-Schnittstelle. Die Démpfung auf dem Weg
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von externer Takt-Signalquelle zum Eingang des Eingangsverstéirkers ist in der Praxis
daher hiufig unbekannt.

Die unbekannte Dampfung auf dem Signalweg von externer Takt-Signalquelle zum Ein-
gang des Eingangsverstarkers erweist sich als hinderlich, um den Eingangsverstarker
mit seiner optimalen Eingangsamplitude zu betreiben. Wie in Abschnitt 5.4 und Ab-
schnitt 6.3.2 nahegelegt, sollte die Eingangsamplitude so gewédhlt werden, dass der Ein-
gangsverstirker gerade so weit ausgesteuert wird, dass die nachfolgenden Stufen ein Si-
gnal mit gentigend groflier Amplitude erhalten. Gleichzeitig sollte die Eingangsamplitude
jedoch nicht nennenswert héher sein, da der Gleichanteil am Ausgang des Eingangsver-
starkers mit zunehmender Eingangsamplitude steigt (siche Messung in Abbildung 7.2).
Wegen der unbekannten Dampfung auf dem Signalweg ist die bendtigte Amplitude der
Signalquelle fiir diesen optimalen Betriebspunkt jedoch unbekannt. Eine Moglichkeit zur
Ermittlung der Unbekannten kénnte darin bestehen, die Amplitude der Signalquelle zu
variieren und die Amplitude am Ausgang des Eingangsverstarkers zu messen. Hierdurch
liele sich der Punkt bestimmen, ab dem die Ausgangsamplitude in den flachen Bereich
ihrer Kennlinie iibergeht (siche Abbildung 4.10). Allerdings wéren hierfiir zusatzliche
Messschaltungen (z. B. eine Gleichrichtung zur Bestimmung der Signalamplitude) inner-
halb der integrierten Schaltung notwendig, welche die Signalschnittstelle belasten und
damit beeintrichtigen wiirden. Im Folgenden wird daher eine alternative Methode vorge-
stellt, welche auf dem Modell aus Kapitel 5 basiert und es erlaubt, die Eingangsamplitude
des Eingangsverstirkers durch Einprdgen und Messen von Gleichanteilen abzuschétzen.
Hierzu wird die Messanordnung aus Abbildung 7.3 gewéihlt bei welcher am Eingang
des Eingangsverstéirkers mithilfe der Spannungsquelle “U_, oxt Nacheinander zwei bekannte
Gleichspannungen Uext ; und UeXtQ angelegt und die am Ausgang des Eingangsver-
starkers resultierenden Gleichspannungen OU L oss gemessen werden, welche im Folgenden
zur Unterscheidung mit 'U_ ., und °U_. , bezeichnet werden. Mit der Herleitung in

mess, mess,

Anhang D folgt aus dem Modell aus Kapltel 5 der Zusammenhang
Orr— _
‘ ‘ Ry, H Umess,l Umess 2 Uﬁ
|He fclk OU&t,l Ue;<t2

Hierbei bezeichnen Uq_ die Amplitude der externen Takt-Signalquelle, Ry, der interne
Lastwiderstand des Eingangsverstirkers, H; (f) die zu bestimmende Ubertragungsfunk-
tion von externer Signalquelle zum Eingang des Eingangsverstarkers und ar sowie |1If Al
Modellgréfien geméafl Gleichung 5.12 und Gleichung 3.24. Auf der rechten Seite von Glei-
chung 7.1 stehen ausschlieflich Groflen, welche im Rahmen der Messung vorgegeben
(Ug s “Ulte1r “Ukgyz) bzw. bestimmt (OUI;essl, U ess.2) Werden. In Abbildung 7.4 ist
das resultierende Messergebnis der rechten Seite von Gleichung 7.1 in Abhéngigkeit der
Quellamplitude [A]q* fiir verschiedene Taktfrequenzen f. aufgetragen. Es fallt auf, dass
fir jede Taktfrequenz eine Quellamplitude existiert, bei welcher der gemessene Verlauf
ein Maximum annimmt. Da der Term Ry, H; (0)/|Hs (fax)| fiir eine festgelegte Takt-
frequenz fg konstant ist, resultiert die Abhédngigkeit von der Quellamplitude aus dem
Term a |11 Tal|- Dieser kann allgemein mithilfe der zugrunde liegenden Modellgleichun-
gen numerisch ermittelt werden und ist in Abbildung 7.5 dargestellt. Der berechnete

(7.1)
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Abbildung 7.4: Messergebnisse des Terms aus Gleichung 7.1.

Term ot |'I; 4| nimmt genau wie die Messung ein Maximum an, welches wie in der
bl

Abbildung veranschaulicht daraus resultiert, dass der iiber der Eingangsamplitude Ug
abfallende Term ar erst bei héheren Eingangsamplituden in einen konstanten Bereich
iibergeht als der ansteigende Term |11i Al- Der charakteristische Verlauf kann genutzt
werden, um die Dadmpfung des Eingangssignals des Takt-Eingangsverstarkers abzuschét-
zen. Durch Variation der Quellamplitude Uq_ wie bei der Messung in Abbildung 7.4 wird
die Position des Maximums fiir die Taktfrequenz(en) von Interesse bestimmt. Bei der zu
dem jeweiligen Maximum gehérenden Quellamplitude Uq_ entspricht die Eingangsampli-

tude (76_ des Eingangsverstéirkers jener des Maximums aus Abbildung 7.5. Das Verhéltnis
von Eingangs- zu Quellamplitude entspricht definitionsgeméfl nach Gleichung 5.17 dem
gesuchten Frequenzgang

_ U7 (fo

B (fa) 1= ),
Uq (f clk)
Zur Erhohung der Genauigkeit kann die Messung mit vertauschten Eingdngen des Ein-
gangsverstirkers wiederholt und tiber die jeweiligen Ergebnisse gemittelt werden, um

eventuelle Asymmetrien im Aufbau auszugleichen.

(7.2)

An dieser Stelle ist es von grofler Bedeutung, die dem Modell zugrunde liegenden Annah-
men und Naherungen zu beriicksichtigen. Im Zuge des erkenntnisorientieren Optimie-
rungsansatzes (vgl. Kapitel 1) werden zur Verbesserung der Einsicht in die Zusammen-
hénge der Einflussfaktoren quantitative Ungenauigkeiten bei der Herleitung des Modells
in Kauf genommen. Aus diesem Grund kann nicht davon ausgegangen werden, dass die
Position des Maximums in Abbildung 7.5 quantitativ korrekt ist. Fir die Bestimmung
des Frequenzgangs |H; (fex)| sind allerdings quantitativ korrekte Ergebnisse von Noten.
Die Erkenntnisse aus dem Modell konnen dennoch genutzt werden und helfen, im kon-
kreten Fall eine Kalibrierung des Modells zur Erzielung quantitativ richtiger Resultate
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Abbildung 7.5: Bestimmung des Terms ar |1IT_ A| aus den Modellgleichungen und aus der ge-
messenen statischen Kennlinie des Eingangsverstirkers in Abhéngigkeit der
Eingangsamplitude U, .

vorzunehmen. Aus den Modellgleichungen folgt, dass der zur Bestimmung der Damp-
fung bendtigte Term ar |'I; | ausschlieBlich Grofen enthilt, welche auf die statische

Kennlinie des SS zuriickzufiihren sind. Es ist daher méglich, sowohl ar als auch |'Iy 4|
durch eine Messung der statischen SS-Kennlinie zu erhalten. Eine solche Messung ist
einfach moglich und ldsst sich mit dem Messaufbau aus Abbildung 7.3 realisieren, in-
dem die Takt-Signalquelle zu null gesetzt und die extern zugefiithrte Spannung ° oxt des
Gleichanteils am FEingang variiert wird. In Abbildung 7.6 ist die gemessene statische
Kennlinie abgebildet. Wird diese Kennlinie anstelle von Gleichung 3.16 zur numerischen
Bestimmung von ar ]115 A| verwendet, ergibt sich die in Abbildung 7.5 gestrichelt dar-
gestellte Kurve, welche efwartungsgeméiﬁ ein qualitativ vergleichbares Verhalten wie die
auf Gleichung 3.16 basierende Kurve aufweist, ihr Maximum jedoch an einer anderen
Position besitzt.

Wird mit dem kalibrierten Modell der Frequenzgang |H; (fux)| zwischen externer Si-
gnalquelle und Eingang des Takt-Eingangsverstiarkers nach Gleichung 7.2 bestimmt, re-
sultiert der in Abbildung 7.7 gezeigte Verlauf. Der Vergleich mit einer Messung von
verwendetem Kabel und Bias-Tee mithilfe eines VNA vom Typ Keysight E8361A zeigt
eine gute Ubereinstimmung. Zu beachten ist, dass die Messung mit dem VNA nicht
die Démpfung des Infinity-67-Tastkopfes beriicksichtigt, welche bei einer Frequenz von
67 GHz mit 1,2 dB spezifiziert ist. Unter Beriicksichtigung dieser Tatsache ist die Uber-
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Abbildung 7.7: Aus Gleichanteil-Messungen abgeschétzter Frequenzgang |H; (fex)| und Ver-
gleich mit einer Messung mit einem VNA.

einstimmung zwischen den beiden Kurven noch besser.

Die vorgestellte Methode zur Abschatzung der Eingangsamplitude des Eingangsverstér-
kers mithilfe von Gleichanteil-Messungen ldsst zwei bemerkenswerte Schlussfolgerungen
Zu.

1. Durch Ausnutzen der nichtlinearen SS-Kennlinie ist es rein durch Einspeisen und
Messen von Gleichspannungen moglich, Eigenschaften des iiberlagerten Hochfre-
quenzsignals, in diesem Falle seine Amplitude, zu bestimmen.

2. Obwohl das zugrunde liegende Modell nicht fiir quantitativ genaue Ergebnisse aus-
gelegt ist, haben es die qualitativen Erkenntnisse ermoglicht, die vorgestellte Mess-
methode zu entwickeln und zu erkennen, an welcher Stelle und auf welche Weise
eine Kalibrierung im Sinne einer Erweiterung des Modells vorgenommen werden
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Abbildung 7.8: Messaufbau zur Charakterisierung des integrierten Frequenzverdopplers.

kann, um quantitativ korrekte Ergebnisse zu erhalten. Hier zeigt sich die wesentli-
che Stérke des erkenntnisorientierten Optimierungsansatzes, welcher es auf einfache
Weise erlaubt, Zusammenhénge zu erkennen und darauf basierende Schlussfolge-
rungen zu ziehen und Methoden zu entwickeln.

7.2 Charakterisierung des integrierten Frequenzverdopplers

Neben einer optimalen Betriebsweise des Eingangsverstéirkers ist der Frequenzverdopp-
ler bei MUX-Variante 2 entscheidend, um bei Datenraten tiber 140 Gbit/s gute Daten-
signale am Ausgang des MUX zu erhalten. Daher wird er im Folgenden messtechnisch
charakterisiert. Aufgrund seiner Einbettung in die Taktverteilung aus Abbildung 6.9
ist eine isolierte messtechnische Charakterisierung des Frequenzverdopplers alleine nicht
moglich. Insbesondere ist im Zuge der Entwicklung auf ein direktes Herausfiihren sei-
nes Ausgangssignals verzichtet worden, um die entsprechende Hochfrequenzschnittstelle
nicht zusétzlich zu belasten. Eine Charakterisierung des Frequenzverdopplers kann daher
nur indirekt iiber das Ausgangssignal des 2:1 SEL des MUX erfolgen. Hierzu wird an den
Fingéngen des gesamten MUX eine statische Datenfolge mit den Datenwerten 1-0-1-0
angelegt, wodurch am Datenausgang des 2:1 SEL ein periodischer Wechsel mit derselben
Frequenz wie jener seines Takt-Eingangssignals auftritt. Das Daten-Ausgangssignal des
2:1 SEL ist damit ein indirektes Abbild seines Takt-Eingangssignals und damit auch des
Takt-Ausgangssignals des Frequenzverdopplers. Der verwendete Messaufbau ist in Ab-
bildung 7.8 in Form eines Blockdiagramms dargestellt. Das differenzielle Ausgangssignal
des 2:1 SEL wird direkt auf der integrierten Schaltung mithilfe des Infinity-67-Tastkop-
fes abgegriffen und mit einem Sampling-Oszilloskop DCA-J 86100C von Keysight mit
Eingangsstufen vom Typ 86118A HOI mit einer Bandbreite von 70 GHz gemessen. Das
Triggersignal fiir das Oszilloskop wird mithilfe einer weiteren, als Frequenzteiler einge-
setzten MUX-Schaltung direkt aus dem Taktsignal des Signalgenerators gewonnen. Um
moglichst nur Einfliisse des Frequenzverdopplers zu beobachten und etwaige Beeintréch-
tigungen durch den Takt-Eingangsverstirker auszuschlieflen, wird der Takt-Eingang iiber
einen 180°-Hybrid-Koppler differenziell angesteuert.
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Das mithilfe des Oszilloskops im Zeitbereich gemessene differenzielle Ausgangssignal wird
mithilfe einer FFT in den Frequenzbereich iiberfithrt. Von Interesse bei der Charakte-
risierung des Frequenzverdopplers sind insbesondere die Frequenzbeitriage bei der Aus-
gangsfrequenz, bei der Subharmonischen entsprechend der halben Ausgangsfrequenz und
bei der zweiten Harmonischen. Letztere sollte bei differenziellen Signalen verschwinden
und deutet im nicht-verschwindenden Fall auf einen Tastgradfehler hin. Die entsprechen-
den gemessenen Beitriage sind in Abbildung 7.9a in Abhéngigkeit der Ausgangsfrequenz
aufgetragen. Es wird dabei jeweils eine Normierung auf die Leistung des Trégers bei einer
Ausgangsfrequenz von 20 GHz vorgenommen. Der Triger zeigt tiber der Frequenz einen
Abfall um tiber 10 dB bei 100 GHz. Zu beachten ist, dass sowohl der verwendete Tastkopf
als auch das verwendete Oszilloskop lediglich bis zu einer Frequenz von 70 GHz spezifi-
ziert sind und dort geméfl Spezifikation zusammen mit den verwendeten Kabeln bereits
eine Dampfung von 3dB + 1,2dB + 0,5dB = 4,7dB bedingen. Es kann daher vermutet
werden, dass die Ddmpfung des Tragers im Wesentlichen durch die verwendete Messtech-
nik verursacht wird. Unterhalb von 50 GHz tritt vor allem die zweite Harmonische stark
in Erscheinung. Dies liegt darin begriindet, dass die im Frequenzverdoppler verwendete
Schaltung zur Erzeugung einer Phasenverschiebung von 90° in diesem Frequenzbereich
eine Phasenverschiebung von weniger als 90° bereitstellt (siehe Abschnitt 6.3.5), was am
XOR des Frequenzverdopplers zu einem Tastgradfehler fiithrt. Zu hohen Ausgangsfre-
quenzen hin tritt die Subharmonische bei der halben Ausgangsfrequenz in Erscheinung.
Dies ist aller Wahrscheinlichkeit nach auf Gleichanteile der Taktsignale am Eingang des
XOR des Frequenzverdopplers zuriickzufiihren, wodurch das Eingangs-Taktsignal am
Ausgang erscheint. Sowohl die zweite Harmonische als auch die Subharmonische las-
sen sich durch geeignete Kalibrierung verringern. Die zweite Harmonische kann mithilfe
der in Abbildung 6.22 angedeuteten Regelschleife, welche am Ausgang des XOR einen
korrigierenden Gleichanteil einspeist, deutlich reduziert werden. Zur Verringerung der
Subharmonischen werden manuell an den beiden XOR-Eingidngen Gleichanteile einge-
speist. Bereits ein einmaliger Abgleich bei der héchsten Ausgangsfrequenz von 100 GHz
sorgt dafiir, dass die Subharmonische iiber den gesamten Frequenzbereich nennenswert
verringert wird, wie in Abbildung 7.9b zu sehen ist. In Anbetracht der Tatsache, dass ein
Grofiteil der Dampfung des Trégers auf die Messausstattung zuriickzufithren ist, kann
davon ausgegangen werden, dass sowohl die Subharmonische als auch die zweite Harmo-
nische im Frequenzbereich von 30 GHz bis 100 GHz um mehr als 25 dB unter dem Trager
liegen. Fiir die Anwendung in der MUX-Schaltung ist dies mehr als ausreichend und de-
monstriert die Einsatzmoglichkeit des entwickelten Frequenzverdopplers fiir breitbandige
Taktsignale.

In Abbildung 7.10 sind beispielhaft durch eine FFT aus mit dem Sampling-Oszilloskop
durchgefiihrten Zeitbereichsmessungen erhaltene breitbandige Spektren des kalibrierten
Frequenzverdopplers bei verschiedenen Ausgangsfrequenzen gezeigt. Hierbei wird jeweils
eine Normierung auf die Leistung des Tragers vorgenommen. Es wird deutlich, dass die
zuvor betrachteten Anteile bei der halben und der doppelten Ausgangsfrequenz neben
dem Triger die einzigen relevanten Beitrige im Spektrum sind. In Ubereinstimmung mit
der Messung aus Abbildung 7.9b treten die Subharmonische bzw. die zweite Harmonische
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Abbildung 7.9: Gemessene Ausgangsleistungen des integrierten Frequenzverdopplers bezogen
auf die Leistung des Trégers bei 20 GHz bei der jeweiligen Ausgangsfrequenz,
bei deren zweiter Harmonischen sowie bei der Subharmonischen bei der halben
Ausgangsfrequenz.

erst an den Réndern des Einsatzfrequenzbereichs des Frequenzverdopplers nennenswert
auf.

In Abbildung 7.11 sind mithilfe eines Spektrumanalysators Keysight E4407B mit ex-
ternen Mischern gemessene, schmalbandige Spektren des Signalgenerators am Eingang
und des in der Frequenz verdoppelten Taktsignals am Ausgang der MUX-Schaltung mit
einer Ausgangsfrequenz von 100 GHz gezeigt. Die dargestellte Frequenzspanne umfasst
jeweils 2 MHz. Im Abstand von circa 250 kHz neben dem Tréger treten am Ausgang der
MUX-Schaltung schwache Seitentriager auf, welche allerdings bereits im Eingangssignal
beobachtet werden kénnen und daher aller Wahrscheinlichkeit nach nicht vom Frequenz-
verdoppler, sondern vom Signalgenerator oder dem lokalen Oszillator des Spektrumana-
lysators stammen. Das Phasenrauschen im Abstand von 1MHz vom Trager betragt
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Abbildung 7.11: Gemessene schmalbandige Spektren des integrierten Frequenzverdopplers bei
100 GHz Ausgangsfrequenz. Die Auflése- und Videobandbreite betragt 3 Hz.
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bei 100 GHz Ausgangsfrequenz unter Berticksichtigung der Auflésebandbreite des Spek-
trumanalysators 97,5 dBc. Dies ist ein fiir Frequenzverdoppler in diesem Frequenzbereich
typischer Wert [94]. Aufgrund der geringen Signalleistung bei der hohen Frequenz von
100 GHz ist zu vermuten, dass ein Teil des Rauschens durch das Grundrauschen des Spek-
trumanalysators verursacht wird, sodass das Phasenrauschen des Frequenzverdopplers
gegebenenfalls sogar geringer als der gemessene Wert ist. Das gemessene Phasenrau-
schen des Signalgenerators E8257D von Keysight Technologies am Eingang der MUX-
Schaltung betragt 111,5dBc bei der zur Erzeugung einer Ausgangsfrequenz von 100 GHz
notigen Eingangsfrequenz von 50 GHz. Bei einer Ausgangsfrequenz von 50 GHz ist das
Phasenrauschen am Ausgang der MUX-Schaltung 114,0 dBc. Der entwickelte Frequenz-
verdoppler weist bei gleicher Frequenz folglich ein dhnlich geringes Phasenrauschen wie
der Signalgenerator auf. Zu beachten ist, dass die Messungen nicht nur den Frequenz-
verdoppler, sondern auch sdmtliche tbrigen Stufen der Taktverteilung beinhalten, was
demonstriert, dass auch diese Stufen ein geringes Phasenrauschen aufweisen.

7.3 Charakterisierung der einstellbaren Verzogerungsstufen

Von Bedeutung fiir eine gute Qualitidt der Augendiagramme am Ausgang der MUX-
Schaltung ist die Moglichkeit, den Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL einstellen zu kénnen.
Hierfiir werden wie in Abschnitt 6.3.3 beschrieben bei beiden MUX-Varianten jeweils
unterschiedliche Arten von einstellbaren Verzogerungsstufen eingesetzt. Um deren Ver-
halten zu charakterisieren, wird ein dhnlicher Messaufbau wie jener aus Abbildung 7.8
zur Untersuchung des integrierten Frequenzverdopplers verwendet. Auch fiir die Mes-
sung der Verzogerungsstufen wird das interne Taktsignal des MUX an dessen Daten-
ausgang betrachtet, indem eine 1-0-1-0-Datenfolge am Eingang des Pra&-MUX angelegt
wird. Im Unterschied zu Abbildung 7.8 wird das Ausgangssignal dem Oszilloskop single-
ended zugefiihrt und der zweite Eingang des Oszilloskops mit einem weiteren Abgriff des
Signalgenerator-Taktsignals gespeist. Auf diese Weise ist es moglich, die zeitliche Ver-
zogerung zwischen Ein- und Ausgangssignal der MUX-Schaltung zu bestimmen. MUX-
Variante 1 wird aufgrund der benétigten Eingangsfrequenzen bis 70 GHz single-ended
mit dem Taktsignal angesteuert, da der zur Verfiigung stehende 180°-Hybrid-Koppler
nur bis 50 GHz spezifiziert ist. Bei MUX-Variante 2 wird der Hybrid-Koppler hingegen
eingesetzt und fiir den Frequenzbereich ab 50 GHz der integrierte Frequenzverdoppler
verwendet.

In Abbildung 7.12 ist die gemessene Phasenverschiebung einer der Verzogerungsstufen
von MUX-Variante 1 in Abhéngigkeit der Steuerspannung dargestellt. Hierfiir wird die
auf den Wert bei der minimalen Steuerspannung bezogene Phasenverschiebung in dem
aus sechs kaskadierten Verzogerungsstufen bestehenden Pfad zum 2:1 SEL (vgl. Abbil-
dung 6.8) gemessen und durch sechs geteilt. Die Messung zeigt, dass die Phasenverschie-
bung stetig zwischen den Endwerten eingestellt werden kann. Bei hoheren Taktfrequen-
zen ist der Einstellbereich gréfier. Dies liegt in dem Prinzip der Verzogerungsstufen von
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Abbildung 7.12: Gemessene relative Phasenverschiebung einer der Verzogerungsstufen von
MUX-Variante 1 in Abhéngigkeit der externen Steuerspannung bei verschie-
denen Taktfrequenzen und Vergleich mit einer Schaltungssimulation.

MUX-Variante 1 begriindet, welche eine ndherungsweise von der Taktfrequenz unabhén-
gige maximale zeitliche Verzogerung aufweisen, sodass die Phasenverschiebung linear ab-
héngig von der Taktfrequenz ist. Ein Vergleich mit der simulierten Kennlinie bei 50 GHz
zeigt einen qualitativ gut {ibereinstimmenden Verlauf. Quantitativ ist die gemessene ma-
ximale Phasenverschiebung allerdings grofler als in der Simulation. Dies deutet darauf
hin, dass der Schaltungsteil aus Abbildung 6.14 eine groflere zeitliche Verzogerung als in
der Simulation aufweist, was durch Abweichungen bei dem fiir die Technologie zur Verfi-
gung stehenden HICUM-Transistormodell oder Ungenauigkeiten bei der Extraktion der
parasitdren Layout-Elemente durch Assura QRC resultieren kann. Fiir die gewtinschte
Anwendung ist die Ubereinstimmung zwischen Messung und Simulation ausreichend gut,
weshalb eine Verfeinerung der Modelle nicht von Néten ist.

In Abbildung 7.13 ist die in vergleichbarer Art gemessene Phasenverschiebung einer
der Verzogerungsstufen von MUX-Variante 2 gezeigt. Die Ubereinstimmung zwischen
Simulation und Messung ist gut. Klar tritt der wesentliche Vorteil der Verzégerungsstufen
von MUX-Variante 2 gegeniiber MUX-Variante 1 zu Tage, nach dem die einstellbare
Phasenverschiebung weitestgehend unabhéngig von der Taktfrequenz ist, solange diese
grofer als 40 GHz ist. Dies zeigt sich an den dhnlich verlaufenden Messkurven bei 50 GHz
und bei 100 GHz. Bei 20 GHz ist der Einstellbereich erwartungsgemif geringer.

In Abbildung 7.14 sind die jeweils gemessenen maximalen Phaseneinstellbereiche in Ab-
héngigkeit der Taktfrequenz fiir MUX-Variante 1 und 2 dargestellt und mit den ent-
sprechenden Simulationskurven aus Abbildung 6.17b verglichen. Hier zeigt sich erneut
besonders deutlich der Unterschied in der Funktionsweise der Verzogerungsstufen bei-
der MUX-Varianten. Wahrend bei MUX-Variante 1 der Phaseneinstellbereich linear von
der Taktfrequenz abhéngt, liegt er bei MUX-Variante 2 ab einer Taktfrequenz von cir-
ca 40 GHz in etwa konstant bei 90°, was fiir die gewiinschte Anwendung von Vorteil
ist. Messung und Simulation weisen jeweils dasselbe charakteristische Verhalten auf. Es
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Abbildung 7.13: Gemessene relative Phasenverschiebung einer der Verzogerungsstufen von
MUX-Variante 2 in Abhéngigkeit der externen Steuerspannung bei verschie-
denen Taktfrequenzen und Vergleich mit einer Schaltungssimulation.

135°
— Var. 2 Messung
120 == Var. 2 Simulat.
105° =+ Var. 1 Messung
S Var. 1 Simulat.
L 90°
(0]
2
o 75°
4+
=
< 60°
c
b
© 45 Y
& .
o N e
300 ° IIPPPEL LA
T LI
15° — T
PNt SRCE
0°
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Taktfrequenz / GHz

Abbildung 7.14: Gemessener Phaseneinstellbereich einer der Verzogerungsstufen von MUX-
Variante 1 und 2 und Vergleich mit einer zugehérigen Schaltungssimulation.
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zeigt sich jedoch insbesondere in der Messung bei MUX-Variante 2, dass ein zusatzli-
cher, periodisch von der Taktfrequenz abhéngiger Effekt tiberlagert ist, welcher zu einer
Schwankung des Phaseneinstellbereichs um den simulierten Wert herum fiithrt. Hierbei
ist zu bedenken, dass genau wie bei der Charakterisierung des integrierten Frequenzver-
dopplers eine isolierte Messung der Verzogerungsstufen nicht moglich ist, sondern dass
die Verzogerungsstufen eingebettet in der gesamten Taktverteilung gemessen werden. Es
ist daher denkbar, dass die periodischen Schwankungen durch Riickwirkungen zwischen
Ein- und Ausgang der Verzogerungsstufen, gegebenenfalls im Gleichtakt oder iiber die
Versorgungsspannung, verursacht werden. Fir die Anwendung in der MUX-Schaltung
sind die Schwankungen nicht kritisch, da es lediglich von Bedeutung ist, dass iber dem
relevanten Frequenzbereich von 50 GHz bis 100 GHz ein Phaseneinstellbereich von min-
destens 90° vorliegt. Mit Ausnahme der geringfiigigen Unterschreitung zwischen 60 GHz
und 65 GHz ist dies der Fall, sodass die Verzogerungsstufen wie gewiinscht genutzt wer-
den kénnen, um den Abtastzeitpunkt des 2:1 SEL zu optimieren.

Messungen zur Tastgradfehler-Verstarkung der Verzogerungsstufen sind bereits in [24]
zu finden und werden daher hier nicht wiederholt.

7.4 Gemessene Augendiagramme

Fiir die Anwendung der MUX-Schaltungen als Treiber fiir einen monolithisch integrier-
ten MZM ist die Qualitidt der Augendiagramme am Datenausgang das entscheidende
Kriterium. Insbesondere beim PMUX-Konzept trifft die Qualitdt der Augendiagramme
zudem eine Aussage iiber die Qualitéit des Taktsignals am Eingang des 2:1 SEL und damit
iiber die Eigenschaften der gesamten Taktverteilung. Eine gute Qualitiat der Augendia-
gramme ist folglich ein Beleg fiir die gute Funktion der kompletten MUX-Schaltung. Die
Messergebnisse von MUX-Variante 1 sind bereits in [24] und jene von MUX-Variante 2
in [25] zu finden und werden im Folgenden wiederholt.

Zur Messung der Augendiagramme wird bei MUX-Variante 1 der in Abbildung 7.15 ge-
zeigte Messaufbau verwendet. Der Signalgenerator wird wie bei den vorherigen Messun-
gen mit dem Takt-Eingang verbunden. Aufgrund der hohen Taktfrequenzen bis 70 GHz
wird auf die Verwendung des nur bis 50 GHz spezifizierten 180°-Hybrid-Kopplers ver-
zichtet und der Takt-Eingang der MUX-Schaltung stattdessen single-ended angesteuert.
Die acht Dateneingénge werden von einem Bitmustergenerator des Typs MP1800A von
Anritsu aus vier Modulen des Typs MUI181020B gespeist. Die damit erzeugten vier
PRBS-Datensignale mit einer Linge von jeweils 2° — 1 Bits werden jeweils zwei Eingéin-
gen der MUX-Schaltung zugefithrt, um die benotigten acht Eingangssignale zu erhalten.
Hierfiir werden unterschiedlich lange Kabel verwendet, sodass eine zeitliche Verzogerung
zwischen den Eingéngen besteht und die zugehoérigen PRBS-Folgen dadurch in Teilen
dekorreliert werden. Der Datenausgang der MUX-Schaltung wird iiber den Infinity-67-
Tastkopf den Eingéngen des Sampling-Oszilloskops zugefithrt und differenziell ausge-
wertet. Um den Jitter durch das Oszilloskop zu verringern, wird fiir die Messung der
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Abbildung 7.15: Aufbau zur Messung der Augendiagramme von MUX-Variante 1.

Augendiagramme von dem im Oszilloskop installierten Precision- Timebase-Modul Ge-
brauch gemacht, welchem ein externes Taktsignal als Referenz zugefithrt werden muss.
Dieses Taktsignal stammt genau wie das Triggersignal fiir das Oszilloskop und das Takt-
signal flir den Bitmustergenerator von einem in der Frequenz gegeniiber dem Eingangs-
Taktsignal um den Faktor vier geteilten Ausgangs-Taktsignal des MUX selbst. Die Ver-
teilung zu Oszilloskop und Bitmustergenerator erfolgt mithilfe eines Verstérkers und
einstellbaren Frequenzteilers des Typs CD3 von MICRAM.

In Abbildung 7.16a und 7.16b sind die gemessenen Augendiagramme von MUX-Vari-
ante 1 bei der nominellen Datenrate von 100 Gbit/s und dem nominellen differenziel-
len Ausgangshub von 1,2V, gezeigt. Die Augendiagramme weisen eine klare vertikale
und horizontale Offnung auf, welche den statischen Pegel erreicht. Um zu demonstrie-
ren, dass die MUX-Schaltung bei noch héheren Ausgangshiiben arbeiten kann, ist der
Betriebsstrom Iy gsgr, des 2:1 SEL aus Abbildung 6.4 von nominell 25 mA auf 40mA
erhoht worden. Obwohl der Strom fiir die maximale Transitfrequenz der Transistoren
damit um in etwa 100 % tiberschritten wird, zeigt das gemessene Augendiagramm in
Abbildung 7.16d (zu beachten ist die andere vertikale Skalierung als bei den iibrigen
Augendiagrammen) weiterhin eine klare, wenn auch leicht geringere Offnung bei einem
differenziellen Ausgangshub von 2 V. Die etwas geringere Offnung der Augendiagram-
me ist dabei nicht alleine durch die Erhohung des Betriebsstroms bedingt, sondern auch
durch die im Signalpfad zum Oszilloskop eingesetzten 6-dB-Dampfungsglieder, welche
benétigt werden, um eine Ubersteuerung des Oszilloskops zu verhindern. Der Einfluss
der verwendeten Dampfungsglieder auf die Signalqualitit wird im Vergleich der Augen-
diagramme aus Abbildung 7.16b und Abbildung 7.16c deutlich, welche bei nominellem
Betriebsstrom gemessen sind und sich lediglich durch den Einsatz der Démpfungsglieder
unterscheiden.
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Abbildung 7.16: Gemessene Augendiagramme von MUX-Variante 1 bei einer Datenrate von
100 Gbit /s.
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Abbildung 7.17: Gemessene Augendiagramme von MUX-Variante 1 bei einer Datenrate von
140 Gbit/s und nominellem Ausgangshub.

MUX-Variante 1 kann deutlich tiber die nominelle Datenrate von 100 Gbit/s hinaus
betrieben werden. Selbst bei der durch den vorhandenen Signalgenerator limitierten
maximalen Taktfrequenz von 70 GHz und der zugehorigen Datenrate von 140 Gbit/s
zeigt sich wie in Abbildung 7.17 zu sehen eine klare Augenéffnung. Hierbei muss ins-
besondere beriicksichtigt werden, dass eine 1-0-1-0-Datenfolge bei dieser Datenrate eine
Grundfrequenz von 70 GHz aufweist, was bereits der 3-dB-Grenzfrequenz des verwen-
deten Oszilloskops entspricht. Da der verwendete Bitmustergenerator eine maximale
Ausgangsdatenrate von nur 14 Gbit/s pro Kanal aufweist, wird er fiir die Messung in
Abbildung 7.17 statt bei der zur Erzeugung von 140 Gbit/s eigentlich benétigten Da-
tenrate von 17,5 Gbit/s bei lediglich der halben Datenrate von 8,75 Gbit/s betrieben.
Dies bedeutet, dass jedes zweite Bit an den Eingéngen der MUX-Schaltung identisch ist,
wodurch sich am Datenausgang jede Folge von acht Bits einmal wiederholt, bevor eine
neue Folge beginnt. Da innerhalb einer Folge von acht Bits jedoch bereits die héchsten
Frequenzanteile des Signalspektrums enthalten sind, sind durch diese Mafinahme keinen
nennenswerten Verfialschungen der Messergebnisse zu erwarten.

Der zur Charakterisierung von MUX-Variante 2 verwendete Messaufbau unterscheidet
sich geringfiigig von jenem fiir MUX-Variante 1. Wie in Abbildung 7.18 gezeigt, wird
das Taktsignal fiir das Oszilloskop nicht vom geteilten Ausgang der MUX-Schaltung,
sondern direkt vom Signalgenerator iiber einen Power Splitter bereitgestellt. Dies ist
moglich, da Dank des integrierten Frequenzverdopplers lediglich Eingangs-Taktfrequen-
zen bis 50 GHz im Gegensatz zu 70 GHz bei MUX-Variante 1 auftreten. Die direkte
Bereitstellung vom Signalgenerator hat den Vorteil, dass die Precision Timebase des Os-
zilloskops unabhéngig von der Qualitdt der Taktsignale innerhalb der MUX-Schaltung
ist. Nur so ist es moglich, den Jitter am Datenausgang des MUX korrekt zu beurteilen,
da bei Verwendung des geteilten Takt-Ausgangs des MUX fiir die Precision Timebase
gemeinsamer Jitter an Daten- und geteiltem Takt-Ausgang nicht auf dem Oszilloskop er-
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Abbildung 7.18: Aufbau zur Messung der Augendiagramme von MUX-Variante 2.

scheint. MUX-Variante 2 enthélt einen integrierten, im Rahmen der Arbeit entwickelten
PRBS-Generator, welcher bis zu Datenraten von 180 Gbit/s verwendet werden kann und
wird. Fiir noch hohere Datenraten bis 200 Gbit/s sind externe Datenquellen mit bis zu
50 Gbit /s notig. Hierfiir werden die integrierten PRBS-Generatoren von vier Aufbauten
der entwickelten MUX-Variante 2 genutzt.

In Abbildung 7.19a ist das gemessene Augendiagramm von MUX-Variante 2 bei einer
Datenrate von 140 Gbit/s gezeigt. Der Vergleich mit Abbildung 7.17 bei MUX-Varian-
te 1 offenbart eine noch etwas klarere und grofiere Augenoffnung, obwohl aufgrund des
gednderten Messaufbaus mit der Verwendung des Signalgenerator-Taktsignals fiir die
Precision Timebase des Oszilloskops mit mehr Jitter als bei dem Messaufbau von MUX-
Variante 1 zu rechnen wére. Dies belegt die erfolgreichen Verbesserungen in der Taktver-
teilung und dem 2:1 SEL bei MUX-Variante 2 (siehe Kapitel 6). In Abbildung 7.19b ist
das gemessene Augendiagramm bei einer Datenrate von 180 Gbit/s abgebildet. Die Au-
genoffnung ist deutlich reduziert, es gibt jedoch weiterhin einen offenen, stérungsfreien
Bereich. Zu beachten ist, dass bei der Datenrate von 180 Gbit/s die 1-0-1-0-Datenfolge
eine Grundfrequenz von 90 GHz aufweist, was bereits deutlich {iber der Grenzfrequenz
von Oszilloskop und Infinity-67-Tastkopf von 70 GHz respektive 67 GHz liegt. Es ist da-
her davon auszugehen, dass die Messausstattung eine signifikante Degradation der Au-
gendiagramm-Qualitdt bedingt. Um eine grobe Abschétzung fiir die Beeintréchtigung
durch die Messausstattung zu erhalten, wird das Augendiagramm von MUX-Variante 2
bei 180 Gbit/s unter Verwendung von HICUM-Transistormodellen und der Extraktion
parasitarer Layout-Elemente durch Assura QRC an einer idealen 50-€2-Last simuliert.
Das entsprechende Simulationsergebnis ist in Abbildung 7.19c dargestellt. Auf dieses
Simulationsergebnis wird im Frequenzbereich die GauB3-Filterfunktion

G(f) =exp <ln(10) 47dB ( / ) ) (7.3)

20dB \ 70 GHz



7.4 Gemessene Augendiagramme 194

arol - Setup  Measure  Calbrate  Utilties  Help 20 May 2019 12 inl — ol Sewp  Measure  Calbrate  Utiliies  Help 79 May 2019 1323' —
- — - T E—I——
I ¢ AceyLimit Test) Vavefomns: 2000 I ¢ Ao Limit Test) avefoms: 2000

200 mV /div

| D50 | 9@ R Eomoene | Doz | ST |2 B ST | 99 o | s B, | ) G )
2ps/div 2ps/div
(a) 140 Gbit/s gemessen. (b) 180 Gbit/s gemessen.

200 mV /div
200 mV /div

2 ps/div 2 ps/div
(c) 180 Gbit/s simuliert. (d) 180 Gbit/s simuliert.

Abbildung 7.19: Gemessene Augendiagramme von MUX-Variante 2 bei nominellem Ausgangs-
hub. In c+d) sind die Ergebnisse von Vergleichssimulationen gezeigt. Bei c)
unter Annahme einer idealen externen Last, bei d) unter Modellierung der
verwendeten Messausstattung.

angewendet, welche als grobes Modell fiir die Messausstattung fungiert und bei der Fre-
quenz von 70 GHz die Gesamtdampfung von 4,7dB von Oszilloskop (3dB), Infinity-
67-Tastkopf (1,2dB) und verwendeten Kabeln (0,5dB) abbildet. Mit dieser Filterung
resultiert das simulierte Augendiagramm in Abbildung 7.19d. Abgesehen von zusétzli-
chem Rauschen und Jitter ist das gemessene Augendiagramm in Abbildung 7.19b zu
jenem simulierten aus Abbildung 7.19d vergleichbar. Es kann daher angenommen wer-
den, dass ohne die Beeintrachtigung durch die Messausstattung selbst bei der Datenrate
von 180 Gbit/s ein dhnlich gutes und klar offenes Augendiagramm wie das simulierte aus

Abbildung 7.19c resultieren wiirde.

Eine weitere Erhohung der Datenrate und das dabei resultierende, gemessene Augen-
diagramm von MUX-Variante 2 bei 200 Gbit/s ist in Abbildung 7.20a zu sehen. Hier
zeigen sich klare Stoérungen in der Augenmitte, weshalb kein fehlerfreier Betrieb mehr
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Abbildung 7.20: Gemessene und simulierte Augendiagramme von MUX-Variante 2 unter Mo-
dellierung der verwendeten Messausstattung bei 200 Gbit/s und nominellem
Ausgangshub.

moglich ist. Im Gegensatz zu den ubrigen gemessenen Augendiagrammen von MUX-
Variante 2 kann bei dieser hohen Datenrate jedoch nicht mehr der interne PRBS-Ge-
nerator verwendet werden, sondern es miissen externe PRBS-Generatoren eingesetzt
werden. Messungen zeigen, dass bei Verwendung der externen PRBS-Generatoren auch
bei niedrigeren Datenraten Stérungen auftreten. Es ist daher denkbar, dass die in Abbil-
dung 7.20a zu sehenden Stoérungen durch eine fehlerhafte Abtastung der Eingangssignale
auftreten, was durch eine Signaldegradation der externen TMLs zu den Dateneingéngen
oder durch Probleme der Daten-Eingangsverstirker des Pra-MUX verursacht werden
konnte. Die klaren Uberkreuzungspunkte in Abbildung 7.20a bei der Datenrate von
200 Gbit/s sind hingegen ein Indiz dafir, dass die Taktverteilung auch bei der hierfiir
notigen Taktfrequenz von 100 GHz noch ein sauberes Taktsignal liefert. Dass die Kontur
der Augenéffnung in Abbildung 7.20a vergleichbar zu der Simulierten in Abbildung 7.20b
ist, spricht zudem fiir die korrekte Funktion des 2:1 SEL, womit sdmtliche im Rahmen
der vorliegenden Arbeit entwickelten Schaltungsteile wie gewiinscht zu funktionieren
scheinen. Nichtsdestoweniger lédsst sich nicht ausschlieflen, dass die in Abbildung 7.20a
zu sehenden Storungen nicht doch durch die entwickelten Schaltungsteile resultieren,
weshalb MUX-Variante 2 beim Vergleich mit dem Stand der Technik in Tabelle 1.1 mit
einer maximalen Datenrate von 180 Gbit/s angegeben ist, bei welcher nachweislich noch
ein fehlerfreier Betrieb moglich ist.
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7.5 Fazit

Die Messergebnisse der im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelten integrierten
MUX-Schaltungen demonstrieren, dass die Schaltungen wie gewiinscht funktionieren und
im Falle von MUX-Variante 1 die urspriinglich gesetzte Spezifikation sogar tibertreffen.
Klar offene Augendiagramme bei MUX-Variante 1 bis zu Datenraten von 140 Gbit/s bei
einem differenziellen Ausgangshub von 1,2V, und offene, im Wesentlichen durch die
Messausstattung limitierte Augendiagramme bei MUX-Variante 2 bei 180 Gbit/s und
einem differenziellen Ausgangshub von mehr als 0,3 V,, zeigen nicht nur, dass sich das
PMUZX-Konzept gut fiir derart hohe Datenraten eignet, sondern belegen auch die her-
vorragende Funktion der entwickelten Taktverteilungen inklusive der 90°-Phasenschieber
sowie des integrierten Frequenzverdopplers bei MUX-Variante 2. Beide MUX-Varianten
stellten zum Zeitpunkt der jeweiligen Veroffentlichung in [24] und [25] einen Rekord fiir
SiGe-Bipolartechnologie dar, wie dem Vergleich mit dem Stand der Technik in Tabel-
le 1.1 entnommen werden kann.

Basierend auf dem Modell aus Kapitel 5 ist des Weiteren eine Messmethode entwickelt
worden, welche es erlaubt, die interne Signalamplitude des Takt-Eingangsverstéirkers
lediglich unter Verwendung eines Signalgenerators, einer Gleichspannungsquelle und ei-
nes Gleichspannungsmessgeréts abzuschitzen und damit die Dampfung der Zuleitungen
und der externen Beschaltung abzuschétzen und die Signalamplitude folglich optimal
einzustellen.



8 Zusammenfassung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit umfasst sowohl einen theoretischen als auch einen experimentel-
len Teil, in welchem nicht nur die Erkenntnisse aus dem theoretischen Teil angewendet,
sondern dariiber hinaus gehende Schaltungskonzepte entworfen und eingesetzt worden
sind. Im Rahmen des experimentellen Teils sind zwei integrierte MUX-Schaltungen ent-
wickelt worden, welche Datenraten von bis zu 140 Gbit/s bzw. 180 Gbit/s bei elektrisch
gemessenen differenziellen Ausgangshiiben von 1,2V, respektive 0,3V, an einer ex-
ternen 50-Q-Last ermoglichen. Die erste Version einer monolithischen Integration einer
der MUX-Schaltungen zusammen mit einem plasmonischen MZM auf demselben Chip
demonstriert erfolgreich eine optische Modulation bis 120 Gbit/s Datenrate [23].

Um den Entwurf der MUX-Schaltungen zu erleichtern, sind im Rahmen des theoretischen
Teils der vorliegenden Arbeit analytische Modelle zur Beschreibung von mit Taktsignalen
angesteuerten SSs entwickelt worden. Das wesentliche Merkmal der Modelle im Vergleich
zum Stand der Technik ist die Beriicksichtigung dynamischer, d. h. frequenzabhéngiger
Grofisignal-Effekte in Form von einfachen, anschaulichen Zusammenhéngen, da Klein-
signal-Betrachtungen bei SSs aufgrund ihres stark nichtlinearen Verhaltens ungeeignet
sind (siche Abschnitt 4.2.5).

Eine vollstindige Modellierung samtlicher bei aktuellen Transistormodellen (z.B. HI-
CUM, VBIC) abgebildeter Effekte im Grofisignal wiirde nicht nur den Rahmen der
vorliegenden Arbeit sprengen, sondern insbesondere aufgrund der dabei resultierenden
groflen, hochgradig nichtlinearen Gleichungssysteme keinen Erkenntnisgewinn gegeniiber
einer herkémmlichen Schaltungssimulation bringen. Aus diesem Grund wird der in Ka-
pitel 1 vorgestellte erkenntnisorientierte Optimierungsansatz verfolgt. Hierzu wird ein
stark vereinfachtes Transistor-ESB verwendet, welches lediglich iiber jene Elemente ver-
fligt, die zur qualitativen Beschreibung der zu betrachtenden Effekte noétig sind. Es
versteht sich von selbst, dass damit keine quantitativ korrekten Vorhersagen getroffen
werden kénnen. Jedoch ist es mit dem gewéhlten Ansatz mdoglich, eine lineare Differenzi-
algleichung zur Beschreibung des dynamischen, nichtlinearen SS-Verhaltens aufzustellen,
welche es erlaubt, grundlegende Zusammenhédnge und Einflussfaktoren aufzuzeigen und
dadurch die Schaltungsentwicklung zu erleichtern. Auf der Differenzialgleichung basie-
ren im Wesentlichen zwei entwickelte, analytische Modelle, welche fiir den Entwurf der
MUX-Schaltungen hilfreich sind.

FEines der beiden entwickelten Modelle beschreibt Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz
und Flankensteilheit breitbandiger, mit sinusférmigen Taktsignalen angesteuerter SSs
analytisch im Grofisignal. Mithilfe des Modells werden Schlussfolgerungen zur Optimie-
rung der Schaltung getroffen. Das Modell ist konsistent zu bereits bekannten Effekten,
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beispielsweise der VergroBerung der Bandbreite eines Takt-Eingangssignals durch Uber-
steuerung eines SS [15]. Das Modell erweitert die bekannten Effekte dartiber hinaus um
den dynamischen Uberhohungseffekt, welcher abgesehen von der im Rahmen der vor-
liegenden Arbeit entstandenen Veroffentlichung [33] in dieser Form noch nicht zuvor
analytisch beschrieben wurde. Der dynamische Uberhéhungseffekt erméglicht es, eine
Bandbreitenbegrenzung der Ausgangsschnittstelle von SSs (teilweise) zu kompensieren
und somit zu einer Erh6hung von Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteil-
heit beizutragen. Einer der wesentlichen Vorziige des dynamischen Uberhéhungseffekts
ist, dass diese Groen (in gewissen Grenzen) mit steigender Taktfrequenz und steigenden
(parasitdren) Kapazitiaten am gemeinsamen Emitterknoten der SS-Transistoren zuneh-
men. Zudem ist aufgrund der unmittelbaren Abhéngigkeit von der Eingangsamplitude
des Taktsignals eine Justage des Effekts wiahrend des Betriebs der Schaltung moglich,
was insbesondere hilfreich ist, um eine Uberkompensation der Bandbreitenbegrenzung
der Ausgangsschnittstelle zu verhindern. Eine solche Uberkompensation kénnte ansons-
ten zu einer erneuten Verschlechterung der Flankensteilheit beitragen.

Das zweite entwickelte Modell liefert eine analytische Beschreibung von Ursachen und
Entstehungsmechanismen von Tastgradfehlern und Gleichanteilen an kaskadierten SS-
Stufen in einer Taktverteilung. Modelle zur Beschreibung einzelner, bestimmter Ursa-
chen an einzelnen SS-Stufen existieren bereits verschiedentlich in der Literatur [13, 21,
77]. Das vorgestellte Modell umfasst einen GroBteil der bekannten Ursachen und Zu-
sammenhénge in Form einer geschlossenen Darstellung bestehend aus nur zwei zentralen
Modellgleichungen. Es bietet dariiber hinaus eine Erweiterung des Stands der Technik,
indem es den Zusammenhang zwischen dem Frequenzgang der Ubertragungsfunktion
und der Frequenzabhéngigkeit des Tastgradfehlers von SS-Stufen analytisch abbildet.
Der zugehorige Teil des Modells basiert auf einer bekannten Gleichung zur Beschrei-
bung der Jitter-Fortpflanzung von Taktsignalen in einem passiven Ubertragungskanal
[78] und wird in der im Rahmen der Arbeit entstandenen Verdffentlichung [33] erstmalig
auf einen aktiven SS angewendet. Damit bestétigt das Modell den bereits zuvor bei Mes-
sungen beobachteten Effekt einer vermehrten Tastgradfehler-Verstirkung bei mittleren
Taktfrequenzen [13] und fiithrt diesen auf den Frequenzgang der den SS ansteuernden
EFs zuriick. Hiermit ist es moglich, gezielt Gegenmafinahmen zu ergreifen. Basierend
auf den Erkenntnissen des Modells konnen Schlussfolgerungen zur Dimensionierung der
Schaltung getroffen werden. Diese stehen teilweise im Widerspruch zu jenen des entwi-
ckelten Modells fiir eine hohe Ausgangsamplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit,
sodass bei der Schaltungsentwicklung Abwégungen im Hinblick auf diese Ziele getroffen
werden miissen. Da eine Taktverteilung {iblicherweise aus mehreren Stufen besteht, kon-
nen die Abwéagungen fiir jede Stufe separat getroffen werden und somit das Optimum im
Hinblick auf alle betrachteten Kriterien erreicht werden. Neben Schlussfolgerungen fiir
die Dimensionierung sind bekannte Schaltungskonzepte zur Verringerung von Tastgrad-
fehlern und Gleichanteilen (Regelung, Koppelkondensatoren, R-C-Glieder) mit Blick auf
das vorgestellte Modell eingeordnet und ihre Eignung bei verschiedenen Anwendungs-
szenarien diskutiert worden.
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Die im Rahmen der Arbeit entwickelten Modelle sind fiir den Entwurf der MUX-Schal-
tungen im experimentellen Teil gut geeignet, da hier jede Schaltungszelle einen oder
mehrere SSs enthélt, von denen ein Grofiteil mit Taktsignalen angesteuert und somit
von den vorgestellten Modellen abgedeckt wird.

Fiir die Ausgangsstufe der entwickelten MUX-Schaltungen wird ein PMUX-Konzept an-
stelle einer separaten Treiberstufe verwendet. Das PMUX-Konzept ist bekannt und zeich-
net sich durch mehrere, in [32] aufgefiihrte Vorteile aus. Mithilfe der Erkenntnisse aus
dem theoretischen Teil dieser Arbeit lasst sich erklaren, dass einer der Vorteile durch
Ausnutzung des dynamischen Uberhdhungseffekts am TSS der Ausgangsstufe resultiert,
wodurch sich eine begrenzte Bandbreite der Ausgangsschnittstelle (teilweise) kompensie-
ren ldsst und es moglich ist, die statischen Ausgangspegel dynamisch zu iiberschreiten.

Vor allem zeigen sich die Erkenntnisse aus dem theoretischen Teil bei der Entwicklung
der Taktverteilung als hilfreich. Hier sind in erster Linie hohe Ausgangsamplituden,
Grenzfrequenzen und Flankensteilheiten bei niedrigen Tastgradfehlern und Gleichantei-
len gefordert, was genau den Anwendungsbereich der entwickelten Modelle abdeckt. Eine
Erfillung der genannten Kriterien ist insbesondere deshalb wichtig, weil das Taktsignal
beim PMUX-Konzept einen direkten Einfluss auf das Datensignal am Ausgang des ge-
samten MUX hat. Eine sorgfiltige Modellierung und Dimensionierung der Taktverteilung
ist folglich unerlésslich.

Neben der Anwendung der analytischen Modelle ist im Rahmen des experimentellen
Teils der Arbeit ein in [25] vorgestelltes, neuartiges Konzept zur breitbandigen Pha-
senverschiebung von Taktsignalen entwickelt worden. Mit diesem koénnen bei den ein-
stellbaren Verzogerungsstufen der Taktverteilung von MUX-Variante 2 gegeniiber jenem
nach dem Stand der Technik von MUX-Variante 1 Energie eingespart und eine hohere
Grenzfrequenz erzielt werden. Das neuartige Konzept zur Phasenverschiebung ist zudem
im Sinne einer Machbarkeitsuntersuchung fiir einen breitbandigen Frequenzverdoppler
eingesetzt worden, welcher nicht nur mit Sinus- sondern auch mit ndherungsweise recht-
eckférmigen Eingangssignalen arbeitet und eine grofie Ausgangsbandbreite von 40 GHz
bis 100 GHz aufweist. Nur mithilfe dieses, zusammen mit der restlichen Schaltung in-
tegrierten Frequenzverdopplers, ist es mit der zur Verfigung stehenden Messtechnik
moglich, bei MUX-Variante 2 hohere Datenraten als 140 Gbit/s zu erreichen.

Messungen der entwickelten und aufgebauten MUX-Schaltungen zeigen bis hin zu Da-
tenraten von 140 Gbit/s klar geoffnete Augendiagramme bei einem differenziellen Span-
nungshub von 1,2V, an 50 Q2. Bei der maximal messbaren Datenrate von 180 Gbit/s
tritt zwar bereits eine deutliche Degradation der beobachteten Signalqualitit auf. Eine
Modellierung des Einflusses der Messtechnik und ein Vergleich mit Schaltungssimula-
tionen legen jedoch nahe, dass die Degradation im Wesentlichen durch die Messtechnik
bedingt wird, wohingegen die Ausgangssignale der MUX-Schaltung selbst als mit guter
Qualitdt angenommen werden kénnen. Damit stellt die entwickelte MUX-Schaltung zum
Zeitpunkt der Veroffentlichung in [25] die schnellste MUX-Schaltung mit derart hohem
Ausgangshub in SiGe-Bipolartechnologie dar (siehe Vergleich in Tabelle 1.1).
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Anhang A

Herleitungen zu Kapitel 3

A.1 Herleitung von Gleichung 3.11

Es gilt mit Gleichung 3.1 fiir den Gleichtakt-Transferstrom

1 1 Uel —UR Ue2 “UE
ij = i(iTl +img) = 5 (Ise Ur 4+ Ige Ut ) , (A1)
1 “g—""“‘c__“E u:'_—uc_—uE uj——uE u-
=—|Ise Ut +Ise Ut =1Ise Ur cosh| = (A.2)
2 Ut
und fiir die zugehorige Ableitung
d ﬁ z%‘ duf d UR ¥ ug \ dug
— = —— tanh e, A.
at " op \ar  ar ) Top P o) an (A-3)
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Auflésen von Gleichung A.3 nach d“E und Einsetzen in Gleichung A.5 ergibt

d
iCap = Cioﬂ + (Cl(] + 2 CBEO) tanh (UT>

i+ 2 Bt
- du <2TF+(CO+ CBE[))UT) dZT

dt it dt’
(A.6)

Mit Gleichung 3.15 folgt daraus Gleichung 3.11.
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A.2 Herleitung von Gleichung 3.16

Analog zu Gleichung A.2 ergibt sich fiir ¢, der Zusammenhang

1 u:—u -
ZE = i(iTl — ’iTg) = Ise Ur - sinh (;j:;) . (A7)

Bilden des Verhéltnisses von Gleichung A.7 und Gleichung A.2 liefert

i B sinh <[uj‘:)
" oo ()] (A8)

was unmittelbar dquivalent zu der zu zeigenden Gleichung 3.16 ist.

A.3 Herleitung von Gleichung 3.21

Bei Eingangssignalen v, mit grolen Amplituden nimmt die Funktion aus Gleichung 3.19
einen ndherungsweise rechteckformigen Verlauf an, wie in Abbildung A.1 veranschau-
licht. Ohne Einschrénkung der Allgemeingiltigkeit wird der Zeitnullpunkt hier so ge-
wahlt, dass er in der Mitte zwischen der steigenden und fallenden Flanke mit Zeitpunk-
ten

1 1
—tf=t,=—— | =+ AD A9
T 2 fa (2+ T) (4.9)
liegt. Fiir die Koeffizienten ™7 gilt mit Gleichung 3.19 und Gleichung 3.7
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2 .
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~ fox L (—1)e_m el dt+ e —In2mfei dt+ ¢ <_1)e—Jn mfakt ¢ ,
T2 fek b bt
(A.11)
= 7‘] (_e—JnQchlktr 4 ednm g min2mfaxts _ o —in2mfonts _ g —inm e—jn%fclktf)
2mn ’
(A.12)
12 12 1
= — — sin(27n fux tf) = — — sin (Wn < + ADT>) , (A.13)
nmw nm 2
B 12 (—1)%1 cos (mn ADr) fiir n ungerade, (A14)
12 (=1)% sin (tn AD7) fiir n gerade.

Fiir kleine Tastgradfehler A Dt kénnen die trigonometrischen Funktionen genéhert wer-
den und es resultiert Gleichung 3.21.
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tanh | —
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|
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- 2 fc\k 2 fclk
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Abbildung A.1: Niherungsweiser Verlauf der Funktion aus Gleichung 3.19 bei Eingangssigna-
len u; mit grofen Amplituden.

A.4 Losung von Gleichung 3.13 im Frequenzbereich

Einsetzen der Definition der Fourier-Koeffizienten nach Gleichung 3.6 in Gleichung 3.13
liefert

(e 9]

Z (1 +.] n 27T fClk TC) nICap ejngwfclkt

n=—oo

k=—o0 m=—00

o oo
~ Cg ( Z kTeijchlkt> ( Z j27rmmUe_ ejm27rfclkt>

[oe)
+ Cio Z j2m foax TC nU: ein2mfent (A.15)

n=—oo
Anderung der Summenindizes fiihrt auf

o0

Z (1 +J n 27T fc]k TC) nICap ejn27rfclkt

n=—oo

o o
=Cg Z Z j2rm fax " MUS gn2mfet

n=—0o0 Mm=—0o0
o0

+Cio Y j2mn fo "US eIm2mert - (A16)

n=—oo

Durch Zusammenfassen der Summen ergibt sich, dass fiir jede Harmonische n gelten
muss

oo
(1+jn2m fax7c) "I = Cr < Z j2rm fax "M mU;) + Cioj2nn fa "UST.

m=—0oQ

(A.17)
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Auflésen nach "I, ergibt

J2m fon .- - - +
L : C n=mm= | 4 Cion"UT | . A.18
P (14j2r faxnc) ( E<m;oom ) o ) ( )

Zusammen mit Gleichung 3.15 folgen aus Gleichung A.18 die Fourier-Koeffizienten des
Gleichtakt-Transferstroms in Gleichung 3.27. Der Spezialfall n = 0 kann durch Integra-
tion von Gleichung 3.13 iiber eine Periode des Taktsignals erhalten werden. Dabei ergibt
sich wegen der Periodizitéit der Eingangssignale u; und ug

_1
2 felk

jean dt =0, A.19
P

T 27k

woraus mit der Definition aus Gleichung 3.7 Olcap = 0 folgt.

Fiir die Fourier-Koeffizienten des Gleichtakt-Transferstroms gilt mit Gleichung 3.16

00 00 00
Z "I ein2mfent — < Z m[%’ ejm27rfc1kt> Z kT g ik2m fenct . (A.20)
n=—oo m=—oo k=—00

& r= ) MTTLE Vn (A.21)

m=—00

Finsetzen von Gleichung 3.27 liefert unmittelbar Gleichung 3.23 bis Gleichung 3.26.



Anhang B

Herleitungen zu Kapitel 4

B.1 Effektive Phase der dritten Harmonischen bei einem
Tiefpass-Filter

Im Folgenden wird gezeigt, dass die effektive Phase der dritten Harmonischen von aus-
reichend gedampften Tiefpassfiltern, welche sich als eine Kaskade von PT1- und PT2-
Gliedern zusammensetzen lassen, stets grofier oder gleich null ist und mit der Taktfre-
quenz zunimmt. Ein Kriterium fiir die dafiir notwendige Dampfung des Filters wird im
Zuge dessen hergeleitet.

Betrachtet wird im Folgenden eine Ubertragungsfunktion der Form

N1 1 No 1
H(jw) = K (H ) II . (B.1)

i 12 ) s 1 2dy i 1 (i) )
wobei K € R eine Konstante, (B.2)
dp, > 0 Dampfungskoeffizienten und (B.3)
wWn,1, w11 > 0 Grenz- bzw. Resonanzfrequenzen der jeweiligen Filterterme.  (B.4)

Die Terme der Ubertragungsfunktion H(jw) lassen sich in Euler-Darstellung schreiben
als

m=1

Gn 1, G 11, Pn 1, Pm11 € R, (B.6)

[E ) et = K ﬁ ; ﬁ ; mit (B.5)
oo Gn1 eden1(w) Gl oI Pm1(@) .

woraus fiir die Gesamtphase folgt

en(jw) = — Z on1(w) — Z Om,11(w) (B.7)

n=1 m=1
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und fir die Phase der dritten Harmonischen

@310 = eH(Bwdk) — 3 Y (Wdk) (B.8)
N1 N2

= — > (n1Bwek) = 3@ni(wen)) — D (EmuBwen) — 3emu(wer))  (B.9)
n=1 m=1

mit der Takt-Winkelfrequenz weye = 27 fek. Aus Gleichung B.8 folgt unmittelbar, dass
@3 = 0, wenn wey — 0. Es geniigt also zu zeigen, dass die effektive Phase der dritten
Harmonischen @3 i {iber der Taktfrequenz steigt, um gleichzeitig zu zeigen, dass @35 >
0. Eine hinreichende Bedingung fiir einen Anstieg von @3y iiber der Taktfrequenz ist,
wenn Vn € [1, N1] und Vm € [1, No] gilt

1 jdk Pn1(3wa) — 3 T on1(wer) < 0, (B.10)
dwan Om (3 wek) — 3 d{jdk Om,11(weik) < 0. (B.11)
B.1.1 Herleitung fiir PT1-Glied
Die Terme
1+ % (B.12)

aus Gleichung B.1 liegen ausschliellich im ersten Quadranten der komplexen Ebene. Fiir
die Phase gilt damit

¢n,1(w) = arctan <wwl> . (B.13)

Aus Gleichung B.10 folgt damit

2
3wn,1 W, 1 —8woy

(3wen)? +wp Wik T Wiy " (Bwei)? +wp ) (Wi +wi 1) ¢

(B.14)

B.1.2 Herleitung fiir PT2-Glied

Die Terme

. . 2 2 :
1+ 22— + (Jw) —1- (“) + 2y (B.15)
w
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aus Gleichung B.1 liegen im ersten oder zweiten Quadranten der komplexen Ebene. Fiir
die Phase gilt damit

on1(w) = arctan | ————— | + —-. (B.16)

Aus Gleichung B.11 folgt

1 1+ (3:}%11()
dew . 5 2m 5
(1 (2)) o (2 )
1 1+ ()’
— 6d, m <0. (B.17)

Wm, 11 2\ 2 2
(- ()) ()
Durch aquivalente Umformung und Loésen einer kubischen Gleichung lédsst sich zeigen,

dass Gleichung B.17 erfiillt ist, wenn gilt

3
> \/; ~ 0,87. (B.18)

Gleichung B.18 stellt dabei eine hinreichende Bedingung an die Dampfung des PT2-
Gliedes dar, mit der die effektive Phase der dritten Harmonischen {iber der Frequenz
steigt.

B.2 Herleitungen zum dynamischen Uberhohungseffekt

B.2.1 Herleitung von Gleichung 4.3

Mit dem monofrequenten Eingangssignal aus Gleichung 4.2 ist *U; nur fiir & = +1
ungleich null mit ~'U; = "W, = U7 /2 € R und ™7 hat gemiB Gleichung 3.20 und
Gleichung 3.21 nur Beitrige bei ungeraden Harmonischen n mit ™7 = "7 € R. Damit
vereinfacht sich Gleichung 3.25 zu

1. o l-mg (m—lT _ m+ly )
17— — - U —
=71 Cg TMT

IT,B fer 9 Ve Z 2rm e fox —J

m=—oQ

. (B.19)

Fiir Ug <& Uy folgt aus Gleichung B.19 mit Gleichung 3.20

A 2
1 T A~ U~ 1
— = yuC <) —
2m27c fak—j 2 ° Ef“(m) A7 7C fore —
(B.20)

_ T o~ —
1IT,B ~ 5 Ue CE fclk lT IT
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2,5
—— numerische Auswertung

2 === analytische Approximation
1,5

1
0,5

0

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5

TC el

Abbildung B.1: Vergleich der numerischen Auswertung der Reihe aus Gleichung B.25 mit der
zugehorigen analytischen Approximation.

Daraus folgt unmittelbar die erste der beiden Losungen aus Gleichung 4.3.

Fir Ue_ > Uy folgt aus Gleichung B.19 mit Gleichung 3.21 und m = 21

m > 1 4 1 1 1
17— Yy —

Ifg~=U;C = B.21
TR g Ve Efdklgoozhrlmfdk—jw?2l—1<2l—1+2l+1> (B:21)
2 . = 4 1 n 1 -n

=-U;C
T e EfCIkY;4n2_l(4wnTCfdk_j 2’[’L—1+—47T7’L7'Cfclk—j _2n_1>
(B.22)
9 . 00 in 2 1
_2p-¢ 9 ‘ : B.23
™o Efdk(”Cf“”J)?;(Wl) (dmn7e fa)? + 1 (:23)

Durch numerische Auswertung lésst sich die Reihe an den Struktur-erhaltenden Ansatz

1
k mit kq, ko, k3 €R B.24
Yy (A n e far)ks + 1 1, k2, k3 (B.24)
approximieren zu
> 4 2 1 2 1
2 ( : ) ~ : (B.25)
—\dn2—1) (drnrofa)?+1 4 L7(An7c fa)” + 1

In Abbildung B.1 ist ein Vergleich der numerischen Auswertung der Reihe mit der Ap-
proximation in Gleichung B.25 fiir den Wertebereich 7¢ foy € [0;0,5] gezeigt. Damit ist
der Taktfrequenzbereich bis nahe der Transitfrequenz der Transistoren abgedeckt, was
sdmtliche realistischen Anwendungsfille beriicksichtigt. Mit Gleichung B.25 folgt aus
Gleichung B.23 die zweite der beiden Losungen von Gleichung 4.3.
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B.2.2 Monotonie der Amplitude

Es ist zu zeigen, dass fiir IIT,C =0 gilt
1
al'sy)
de —

wobei x entweder die Taktfrequenz f. oder die Kapazitiat Cg bezeichnet. Um den Beweis
im Folgenden fiir beide Félle gemeinsam fithren zu kénnen, wird definiert

0, (B.26)

d(CE fax) d(7c fen)
= — T = B2
ko e und k e (B.27)
Es gilt fiir z = fo
kc=Cg und k;:=17c (B.28)
sowie fiir z = Cg mit Gleichung 3.14
U
ko= fax >0 und k= fu I—T > 0. (B.29)
0

Beiden Fillen ist gemeinsam, dass mit Gleichung 3.14 gilt
kotc > kr Cg. (B.30)

Um Gleichung B.26 zu zeigen, kann wegen der Monotonie der Quadratfunktion fiir po-
sitive Argumente und wegen 1IT’ A € R alternativ gezeigt werden, dass

d'Ip?  d 2
I - — ((UT’A) +2'p s Re{'Ipp} + ]1]T7812) > 0. (B.31)

Es wird im Folgenden gezeigt, dass die Ableitung jeder der drei Terme in Gleichung B.31
grofler oder gleich null ist.

Der Term 1IT7 A ist konstant in Bezug auf x und verschwindet daher beim Ableiten.

Mit IIT7 A > 0 (siehe Gleichung 3.20 bzw. Gleichung 3.21) folgt fiir den zweiten Term
aus Gleichung B.31 die Bedingung

% Re {1IT,B} >0, (B.32)

welche mit Gleichung 4.3 und Gleichung B.30 dquivalent zu
(ko o + ke Ci) (17 (4770 fan)™ +1) = ke Ci(1,7)? (47 76 fon) ™
> 2k, Cg (1,7 (47 7o fa)™" + 1) — k. Cu(1,7)* (47 ¢ far)™”

= 0,3k, Cg 1,7 (47 7¢ fan) V" + 2k, Cg
>0 (B.33)
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und folglich stets erfillt ist.
Die Bedingung
d

dx‘IITvB 2>0 (B.34)

ist mit Gleichung 4.3 und der abkiirzenden Schreibweise x; := 27 7¢ fex dquivalent zu
(ko 7o(@} +1) + k- Coa}) (17 (20)M7 +1) = 1,72 by Cu(22)M (25 + 1) > 0. (B.35)
Mit Gleichung B.30 folgt
(227 +1) (1,7 (2z0)" " +1) — 1,7% (225)"7 (a7 + 1) > 0, (B.36)
wofiir sich numerisch zeigen lasst, dass dies fiir alle xy > 0 erfiillt ist. Somit ist die

Bedingung Gleichung B.26 stets erfullt.

B.2.3 Monotonie der Phase bei der Grundfrequenz

Es ist eine Bedingung herzuleiten, fiir welche die Phase des Zeigers 1IT monoton mit der
Taktfrequenz fe steigt. Gemif Abbildung 4.9a liegt 11 stets im ersten Quadranten,
sodass fiir seine Phase gilt

Im<{ 17 Im {7
1 = arctan (1[T7A +{RGT{?I}T7B}) ~ arctan (I{ITZB}) , (B.37)

wobei die Naherung getroffen werden kann, da sich fiir typische Schaltungsparameter
die Amplitude und damit die Linge des Zeigers I nur um 10 bis 20 % von jener des
statischen Anteils 1IT7 A unterscheidet.

Damit ¢; monoton mit der Taktfrequenz steigt, muss wegen 1IT’ A = const(fax) > 0
folglich gelten

d
d fox

Dies ist mit Gleichung 4.3 dquivalent zu

fm {7} > 0. (B.38)

1-0,7-1,7 (4w ¢ fo) 7 >0, (B.39)

woraus die Bedingung in Gleichung 4.4 folgt.
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B.2.4 Herleitung von Gleichung 4.5

Mit dem monofrequenten Eingangssignal aus Gleichung 4.2 ist *U; nur fiir & = +1
ungleich null mit ~'U; = U = U, /2 € R und "7 hat gemiB Gleichung 3.20 und
Gleichung 3.21 nur Beitriage bei ungeraden Harmonischen n mit =7 = "7 & R. Damit
vereinfacht sich Gleichung 3.25 zu

o0 37m7- (mflT o m+17')

1 -
37— —
I i=7C - U, . B.40
T =7 O fe g Ue m;oo 2T M 7C felk — ] (B.40)
Fiir Ug > Ur folgt aus Gleichung B.40 mit Gleichung 3.21 und m = 21
oo
N 1 4 -1 ( 1 1 >
Inn~=-U;C — B.41
TB ™ g Ve Efdkl:z_:oozmhcfdk—jw? -3\ -1 21 (B.41)
2 > 4 1 -n 1 n
=-U; C
e Efdk; An2 — 1 (47rnchdk—j =3 dmnro for — ] —2n—3>
(B.42)
2 . > (4n)? 1
=——U,; C 6 j .
T e Efclk( WTCfClkJFJ)ngl(4n2_1)(4n2_9) (47Tn7_Cfclk)2+1
(B.43)

Die Reihe in Gleichung B.43 wird wie in Anhang B.2.1 mithilfe einer numerischen Aus-
wertung an einen analytischen, Struktur-erhaltenden Ansatz angendhert. Hierzu wird
die Approximation fiir die positiven Reihenterme ab n > 2 durchgefiihrt und der erste,
negative Reihenterm separat betrachtet. Es folgt damit

B.44
7; (4n2 — 1) (4n2 — 9) (4mntc fdk)2 +1 ( )
16 1 16 1
~ 20 - B.45
15 (471' TC fclk)2 +1 + 15 8 (47T TC fclk)2 +1 ( )
2
. 7 (47 1 fox) (B.46)

~ (8(rTe fax)2 + 1) (A 7e far)2 + 1)

In Abbildung B.2 ist ein Vergleich der numerischen Auswertung der Reihe aus Glei-
chung B.44 mit der Approximation in Gleichung B.46 fiir den Wertebereich 7¢ fo €
[0;0,5] gezeigt. Damit ist der Taktfrequenzbereich bis nahe der Transitfrequenz der
Transistoren abgedeckt, was sdmtliche realistischen Anwendungsfille beriicksichtigt. Mit
Gleichung B.46 folgt aus Gleichung B.43 die zu zeigende Gleichung 4.5.
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0
-0,1
-0,2
-0,3
-0,4 —— numerische Auswertung

=== analytische Approximation
-0,5
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
Tc fok

Abbildung B.2: Vergleich der numerischen Auswertung der Reihe aus Gleichung B.44 mit der
zugehorigen analytischen Approximation aus Gleichung B.46.

B.2.5 Monotonie der Phase bei der dritten Harmonischen

Der Zeiger 311 liegt fiir 3IT70 = 0 gemdB Abbildung 4.9b im ersten oder zweiten Qua-
dranten, sodass fiir seine Phase gilt

oo Re {31}
p3 =5 - arctan (M) . (B.47)

Damit die Phase 3 mit steigender Taktfrequenz fillt, muss darauf basierend gelten

dRe {31} dIm {311}

Mit Gleichung 3.24 und Gleichung 4.5 gilt fiir 3IT70 =0

Re {Ip} = % 1o T + 67 70 fa T { I}, (B.49)

womit aus Gleichung B.48 folgt

6770 (Tm {3IT})2 ~ Lt > 0. (B.50)

FEinsetzen von Gleichung 4.5 fithrt zu der dazu dquivalenten Bedingung
(84 Ue_TC CE — 4[0 (47T Tc)4 (—3T)) éllk

2 I (m o) (53T) fict o I(=*T) 20, (B.51)
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wobei zu beachten ist, dass 37" nach Gleichung 3.21 negativ ist. In der Bedingung nach
Gleichung B.51 kann nur der zu fc41k proportionale Term negativ werden. Da die Bedin-
gung fiir alle Taktfrequenzen gelten soll, muss der zu f3, proportionale Term gréfier oder
gleich null sein, damit die Monotonie der Phase @3 gewéhrleistet ist. Es folgt daraus fiir
die Gegentakt-Eingangsamplitude

A 16 , Iy 7 16 I
~ s 3716 slotc 316 2< 0), B.59
Us 2 ="T 57 o8 T Ur + 1 o (B.52)

Die groBte Schranke ergibt sich, wenn 37 seinen betragsmifig maximalen Wert aus
Gleichung 3.21 annimmt. Dann muss gelten
Iy

A 32 1 Iy
U- > — U — | &~ = U — B.53
e_637T(T+TFC) 277(T+TFCE)7 ( )

was Gleichung 4.6 entspricht.

B.2.6 Herleitung von Gleichung 4.7

Im Folgenden wird eine Bedingung fiir die Vernachléssigbarkeit von ‘nIic’ im Vergleich
zu |"I1 5| fiir n = 1 und n = 3 hergeleitet, wenn der betrachtete SS von einem vorge-
schalteten SS angesteuert wird. Zu beachten ist, dass die resultierende Bedingung nicht
als harter Grenzwert, sondern als Faustformel fiir eine Abschédtzung der Gréflenordnung
der Bauteilparameter betrachtet werden sollte, da die folgende Herleitung auf mehreren
Niherungen beruht. Die Ubertragungsfunktion zwischen den beiden SSs fiir den Gleich-
takt sei

1
"US = Ra e e (B:54)
L e

wobei R, ein reeller Widerstand, mI{ q die Koeffizienten des Gleichtakt-Transferstroms
des vorgeschalteten SS, U™ jene der Gleichtakt-Eingangsspannung des betrachteten SS
und f, die Grenzfrequenz der Ubertragungsfunktion zwischen den beiden SS seien. Fiir
die Grenzfrequenz fy wird im Folgenden angenommen, dass

70 fo < 0,075. (B.55)

Mit den typischen Parameterwerten aus Tabelle 4.1 entspricht dies einer Grenzfrequenz
im Bereich von 0 bis 170 GHz, womit sémtliche realitdtsnahen Anwendungsfille ab-
gedeckt sein diirften, sodass es sich bei der Bedingung aus Gleichung B.55 um keine
nennenswerte Einschréinkung der Allgemeingiiltigkeit handelt. Im Falle einer schnelle-
ren Transistortechnologie vergroflert sich aufgrund des verringerten Parameters 7¢ der
Wertebereich der Grenzfrequenz entsprechend.

Mit dem monofrequenten Gegentakt-Eingangssignal aus Gleichung 4.2 des betrachteten
SS ist *U; nur fiir k¥ = £1 ungleich null mit ~'U; = U, = U7 /2 € R und "7 hat
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gemaf Gleichung 3.20 und Gleichung 3.21 nur Beitrage bei ungeraden Harmonischen n
mit ~"7 = "7 € R. Damit vereinfacht sich Gleichung 3.25 zu

1. & T (molT - mT)
"= =71C -U,
TB 7T Efc1k2 e Z 27Tm7'cfclk_j

m=—0oQ

. (B.56)

Gleichung 3.26 zur Bestimmung von "IT_,C bleibt unverandert.

Unter der Annahme, dass der vorgeschaltete SS mit einem sinusférmigen Gegentakt-
Eingangssignal mit Amplitude U; q und mit verschwindendem Gleichtakt-Eingangssignal
angesteuert wird, gilt mit Gleichung 3.27 fiir den Gegentakt-Transferstrom am Ausgang
flir Harmonische m # 0

m T felk Lol (ma m+1
It = 2mmTC g felx — ] Crag Ueq ( To="" Tq) ' (B57)
Hierbei bezeichnen "7 die Koeffizienten "7 des vorgeschalteten SS und 7¢ q ist dessen
modifizierte Transitzeit. Im Folgenden wird der Fall betrachtet, dass sowohl vorgeschalte-
ter als auch betrachteter SS mit Eingangsamplituden betrieben werden, welche deutlich
grofer als Ur sind. Somit gilt sowohl fiir "7 als auch fir "7 jeweils Gleichung 3.21.
Im Falle, dass der vorgeschaltete SS mit niedrigeren Amplituden angesteuert wird, gilt
fir "7, Gleichung 3.20, aus der folgt, dass keine Beitrige bei geraden Harmonischen n
auftreten und damit "I} o fir n = 1 und n = 3 zu null wird. Der Fall kleiner Ein-
gangsamplituden am betrachteten SS wiederum ist nicht relevant, da der dynamische
Uberhshungseffekt dabei ohnehin nicht nennenswert auftritt (siche Abschnitt 4.2).
Als Naherung wird im Folgenden angenommen, dass die modifizierte Transitzeit 7¢ o des
vorgeschalteten SS in etwa der des betrachteten SS entspricht, da die modifizierte Tran-
sitzeit typischerweise im Wesentlichen durch die Transitzeit 7 dominiert wird, welche
bei allen Transistoren innerhalb derselben Technologie vergleichbar ist.

Mit Gleichung B.57, Gleichung B.54, Gleichung 3.26 und Gleichung B.56 folgt fiir das
Verhéltnis der Betrdge von |"I} 5| und |"I o

0 n—mTg- (mflT _ m+17'>
2

"Irpl  27c CeUs 2rm g fax —

= 2 m=— (B.58)
| IT,C’ Cio Rq Cg,qUeq i "*mT(mflT_m+17-> 1
— )2 1
m=—oQo <2ﬂ—m7—C fClk .]) 27I'mTC fclk + TC fq
27 CepUS
= 2 e fo(n, 70 faks T fo)- (B.59)

Cio Rq Cr 4 Uy

Da fiir ein Tastgradfehler-freies Taktsignal nur ungerade Koeffizienten ™7 nach Glei-
chung 3.21 existieren, folgt mit der Verschiebung der Summationsindizes m = 2 k

%4 1 4k

T (I =TT = () 5 e

(B.60)
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Abbildung B.3: Numerische Auswertung von Gleichung B.61 fir 7¢ fq = 0,075.

Damit folgt aus Gleichung B.59

i 1 4k 1
W on—2k 4k2 — 1 4wk 7¢ fox —
fe(n,7c fax, 7c fq) =
i 1 4k 1 1
_ 2 _ _ N2 1
Lo — 2k 4k* — 1 (dmkTe fax — ) et chfq

(B.61)

Relevant fiir Amplitude, Grenzfrequenz und Flankensteilheit sind die Komponenten bei
n =1 und n = 3. Je grofler fx(n,7c fux, 7c fq) ist, desto besser ist |" iC‘ gemall Glei-
chung B.58 gegeniiber |"I} | vernachlédssigbar. Im Sinne einer worst-case-Betrachtung
ist folglich der Minimalwert von fu(n, ¢ fak, Tc fq) iiber alle relevanten Taktfrequenzen
fax und Grenzfrequenzen fq interessant. Da fs(n, 7¢ fak, 7c fq) geméaB Gleichung B.61
fir f, — 0 gegen unendlich geht, wird fiir die worst-case-Betrachtung der Grenzwert
7¢ fq = 0,075 aus Gleichung B.55 gewahlt. Abbildung B.3 zeigt das Ergebnis einer nu-
merischen Auswertung von fs(n, ¢ fek, 7c fq) im Bereich 0 < 7¢ fax < 0,25, was bei
typischen Werten von 7¢ ~ 450 fs Taktfrequenzen bis iiber 500 GHz entspricht. Fiir n = 1
liegt der Graph stets oberhalb einer unteren Schranke von 16. Fiir n = 3 beginnt der
Graph fiir niedrige Taktfrequenzen bei 1. Bei solch niedrigen Taktfrequenzen ist jedoch
noch nicht mit einem nennenswerten Effekt der Anteile "I 5 und "I - zu rechnen. Es
wird daher erst der Kurvenverlauf ab 7¢ fo > 0,01, entsﬁrechend Téktfrequenzen ab
circa 25 GHz betrachtet. In diesem Bereich gilt fx(n, 7c fux, 7c fq) = 5. Damit und der
Forderung |"I1 | > |"I | folgt aus Gleichung B.59 die zu zeigende Gleichung 4.7.



Anhang C

Herleitungen zu Kapitel 5

C.1 Herleitung von Gleichung 5.9

In [78] wird der Tastgradfehler eines mit einer linearen Ubertragungsfunktion gefilter-
ten Rechtecksignals hergeleitet. Im Folgenden findet sich eine im Rahmen dieser Ar-
beit entwickelte Erweiterung der Herleitung, welche einen zusétzlichen Gleichanteil des
Rechtecksignals beriicksichtigt.

In Abbildung C.1 ist ein Ausschnitt aus einem Rechtecksignal mit Spitze-Tal-Wert
T \1Iq_ |, Tastgradfehler AD,, Gleichanteil OIq_ und Taktfrequenz fex abgebildet. Das
Rechtecksignal durchlauft eine Filterfunktion H (jw) mit zugehériger Sprungantwort R(t)
und Impulsantwort

_dR

ht) = =

(C.1)

Die Zeitverzogerung der Filterfunktion wird mit ¢;; bezeichnet.

FEin ideales Rechteck-Stromsignal ohne Tastgradfehler und ohne Gleichanteil hat nach
der Filterung mit H (jw) bei seinen Nulldurchgéingen die Werte

(o) =t (2 n(iglen) - £ n(rew).

l=gerade m=ungerade
(C.2)

N
T
=

Abbildung C.1: Definition der Groflen des ungefilterten Rechtecksignals.
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Bei dem Signal mit Tastgradfehler aus Abbildung C.1 weichen die Zeitpunkte der Null-

durchgénge um

n+1 ADQ
2 fou

von den Idealpositionen ohne Tastgradfehler ab. Der Gleichanteil des Signals aus Abbil-
dung C.1

7= (=1)

n

(C.3)

07— _ 07— 07—

Iq = Iq’A—k Iq’Z (C.4)
setzt sich zusammen aus einem Teil

I n=ADgr|'I]], (C.5)

welcher geméafl Gleichung 5.7 dem Gleichanteil eines Rechtecksignals mit symmetrisehen
Endwerten entspricht und einer eventuell vorhandenen zusétzlichen Verschiebung I
Fiir die Nulldurchgéinge des zugehorigen Signals nach Filterung durch H (jw) folgt da—
mit

~ n T 17—
TH +tg+ T >:7T I
(g i 7) =7l

n — 07—
S R<2fdk Yty trT —T%))—{—H(O) 17,

m=ungerade
(C.6)

n—1
R< +t+ﬁ—ﬂ)
Z 2 fae !

l=gerade

Hierbei bezeichnet 7,/ die Abweichung der Nulldurchgéinge des gefilterten Signals von
den Idealwerten. Da beide Gleichungen C.2 und C.6 jeweils die Signale zum Zeitpunkt
ihrer Nulldurchgénge beschreiben, welche dann konsequenterweise null sind, kénnen die
Gleichungen gleichgesetzt werden. Es folgt durch Sortieren der Terme und Linearisieren
von R(t) mit

dR

R(to + tA) — R(to) =tn —

1z = ta h(to) (C.7)

t=to

aus Gleichung C.2 und Gleichung C.6

l n—m
| h(n +t> TE—Tq— h( —l—t) TE—T%
| Q| l—gzer:ade 2 fer " ( l) Z 2 fer H ( )

m=ungerade

=—-H(0)°I_, (C38)
und mit Gleichung C.3

07— 17— AD —k
ST _H(O) IQ,Z + Iq | 2fcli 2Rl (2nfc1k - tH) (C.9)
n — — ) '
TG | TR (=1 (53;{1 + tH)
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Mithilfe der Poissonschen Summenformel [106]

Z h(t —nT) Z H(J27r )a'%?t (C.10)

k=—o00

und dem Zusammenhang 7,0 = (— 1)"Jrl SDr = folgt aus Gleichung C.9

1 H(0 I i .
(1)7_ ADq (Z H(jQﬂ-andk)eﬂﬂ'nfclktH)
™ [

(o]

Z H(J27T(2n + 1)fc1k) ej27r(2n+1)fclktH

n=—oo

n=—oo

ADy =

(C.11)

Der Beitrag der Summe im Zéhler fiir n = 0 kann zusammen mit dem Beitrag durch °I Wz

geméfl Gleichung C.4 und Gleichung C.5 in einen Beitrag durch OIq_ zusammengefasst
werden, womit Gleichung 5.9 resultiert.

C.2 Herleitung von Gleichung 5.11

Zur Herleitung der den Anteil Oli A beschreibenden Gleichung 5.11 wird das zu den
Fourier-Koeffizienten "I , gehorende Zeitsignal iy , (t) betrachtet.

Fall 1: Sinusférmiges Signal. In diesem Fall ist das Signal vollstéindig durch seine Kom-
ponente bei der Grundfrequenz Iy T.A und seinen Gleichanteil °I7 T.A beschrieben. Die
Phase des Signals spielt fiir den Tastgrad keine Rolle, sodass ohne Beschrankung der
Allgemeinheit

in A (t) = 2| I s | cos(2m fenct) + OI7 5 (C.12)

angenommen werden kann. Fiir die Nulldurchgénge des Signals gilt

1 /1 AD
0=ir, ( < + T)) = 2| 4l cos <7T + ﬂ'ADT> + 0I5, (C13)
fax \4 2 2

& Iy, = 2|'I1 | sin(w ADy). (C.14)

Fiir kleine Tastgradfehler ADt ergibt sich ndherungsweise

Iy p ~ 27 |5 | AD7. (C.15)

Fall 2: Rechteckformiges Signal. Aus Gleichung 3.24 und Gleichung 3.19 folgt, dass das
Signal i  (t) in diesem Fall symmetrische Endwerte 41 /2 aufweist. Fiir die zugehorige
Amplitude bei der Grundfrequenz gilt mit Abbildung 4.7

21
. 1
Iial=25 (C.16)
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Fiir den Gleichanteil gilt nach Gleichung 5.4

57—(1+ADy) | L I
07— 2 felk 0 felk 0
It A = fon / —dt+/ —-—=dt], (C.17)
’ 0 2 7 (1+ADy) 2
I
= 50 ADy = 7 |'Iy 5| ADr. (C.18)
Zusammen ergibt sich die zu zeigende Gleichung 5.11.
C.3 Herleitung von Gleichung 5.13
Mit n = 0 folgt aus Gleichung 3.25
0 o —m m—kT
07— krr—
175 :=7Ckg fe kU, - C.19
B b Je k:z—oo m;oo 2rm7e fox —J (G.19)
::ZT,B
Aufspalten der Terme der Reihe Y1 g in gerade und ungerade Anteile liefert
e 7(2m71)7- 2m717k7' —2mJ mekT
Srp= Y, (C.20)

~ 2r(2m —1)7c fax —j  Anm7o fax —§

m=

Durch Einsetzen der Koeffizienten ™7 aus Gleichung 3.21 fiir Taktsignale mit grofer
Amplitude am Eingang des SS im Sinne einer worst-case-Abschétzung folgt fiir ungerade
k

4 kel ﬁ ﬁ
Srp = —ADp(—1)2 - - - - .21
T8 = _ADr(-1) m;w (2#(2171 - Drofax—j  Arm7c fax =] (€20
und fiir gerade k
A - 2711 ﬁ 1
S = 41Nk n? 2m—1 2m-1-k | (ADp)2— |, C.22
he ( ) m:z—oo <27r(2m - 1)TCfclk - ( T) drm e fon _']> ( )

Da Y1 p fiir ungerade k proportional zu ADr ist und fiir gerade £ der Koeffizient kU
bei typischen Eingangssignalen proportional zu ADr ist, ist auch die gesamte Summe
in Gleichung C.19 proportional zu ADy. Im Folgenden wird OIiB fir den Fall eines

sinusformigen und den eines rechteckférmigen Eingangssignals *U;~ abgeschitzt.

Fall 1. Das Eingangssignal ist sinusférmig mit Amplitude [7; . Ohne Einschrankung der
Allgemeingiiltigkeit wird seine Phase zu null gewéhlt. Dadurch treten nur Frequenzkom-
ponenten *U; fiir k = 0 und k = +£1 mit *U; = %Ug fiir k = £1 auf. Durch Einsetzen
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o 0,4
oy
5
t’
(]
§ 0,2
c
E 0 sinusférmiges Eingangssignal
I === rechteckférmiges Eingangssignal
(]
e
Q02—
6 ——’———
: T
€04 mmmmm===< =
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5

Abbildung C.2: Numerische Auswertung der in Gleichung C.23 und C.26 definierten Reihen
2T,B,Sinc und z:T.,B,rcc‘v

der Frequenzkomponenten *U;" des Eingangssignals in Gleichung C.19 und Andern der
Laufindizes der Reihe folgt

- 277C folk (21)? 2770 feix
@2r2l — Drefa)?+1 (202 -1 Arlte fax)?2+1 )

OIE,B = 8CE fek ﬁe_ ADr Z
=1

::ET,B,sine

(C.23)

Die Reihe X1 B gine ist nur von der Variablen 7¢ fcx abhéngig und kann daher numerisch
ausgewertet werden. Das Ergebnis der numerischen Auswertung fiir 7¢ fo < 0,5, was bei
typischen Technologieparametern Taktfrequenzen bis in den Terahertzbereich entspricht,
ist in Abbildung C.2 gezeigt. Es folgt daraus, dass |X1 B gine| < 0,3.

Fall 2. Das Eingangssignal ist rechteckférmig mit Amplitude ﬁg und Tastgradfehler
AD,. Fiir seine Frequenzkomponenten gilt analog zu Gleichung 3.21

_ s
kUe :Z

(C.24)

- % % (—1)% fiir k ungerade,
flir k£ gerade.

Wegen der Identitdt der Tastgradfehler an Ein- und Ausgang von mit Taktsignalen
angesteuerten SSs (vgl. Gleichung 5.8) ergibt sich mit Einsetzen des Eingangssignals in
Gleichung C.19 und Andern der Laufindizes

OIiB = 8Ck fax Us ADy 2T B rect (C.25)
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mit

% o (20 — 1)2 2m7e felk
by rect ‘=
e = 53 G L e e

o (2l)2 27r7—Cfclk
(2[)2 — (2n — 1)2 (47Tl7’cf01k)2 +1

) . (C.26)

Die Reihe X1 B rect ist nur von der Variablen 7¢ foc abhéngig und kann daher numerisch
ausgewertet werden. Das Ergebnis der numerischen Auswertung fiir 7¢fax < 0,5 ist
ebenfalls in Abbildung C.2 gezeigt. Es folgt daraus, dass |7 B rect| < 0,4.

Die beiden Kurven in Abbildung C.2 begrenzen den méoglichen Wertebereich von

07~
LB (C.27)
8Cg fax Us ADt

fiir den sinus- und den rechteckférmigen Fall des Eingangssignala des SS. Die Bedingung
\OIT sl < | I7 | der Vernachléssigharkeit von or 17 fiihrt mit Gleichung 5.11 und der
fiir groﬁe Elngangs51gnale des SS aus Gleichung 3. 24 folgenden GesetzmaBigkeit

Iy

17—
I7 4| =~ C.28
FNEE. (C.29)
sowie a ~ 1 zu der zu zeigenden Gleichung 5.13.
C.4 Herleitung von Gleichung 5.19
Betrachtet wird ein Signal ug (t) mit den Frequenzkomponenten
g = MU | edPen, (C.29)

Es wird davon ausgegangen, dass das Signal ndherungsweise sinusférmig ist, d. h. dass die
Komponente bei der Grundfrequenz (n = 1) dominiert. Das Signal wird im Folgenden
an den Stellen ausgewertet, an denen idealerweise die Nulldurchgéinge wiren, wenn keine
Harmonischen und kein Gleichanteil vorhanden wéren.

_ . 1 “’e_,1
1 Pe1 > S j2mn fok <4fclk_27-rfclk) 0 e en o=
U — : = U e = U Jne Jn(pe,l’
e<4fclk 27ch1k> n:Z_OO ‘ n:Z_OO ¢
(C.30)
Sy G
ue _ _ ) — Z ’I'LUg e c c 7
dfac 27 fax) I
[e.e]
= D "Us(=j)re e (C.31)

n=—oo
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Bei einer nur leichten Abweichung von der Sinusform ist die Abweichung der Resultate
aus Gleichung C.30 und Gleichung C.31 nur klein und damit ndherungsweise im linearen
Teil der Flanke. Die Nulldurchgénge verschieben sich somit entsprechend der Steigung
des Taktsignals, womit fiir den Tastgradfehler unter der Annahme, dass die Steigung im
Wesentlichen durch den Beitrag bei der Grundfrequenz dominiert wird, gilt

1 Pt 1 ¥Pen
Ue <4fclk o 27ch11<) T e ( 4 fox 27chlk>
AD, =

° 211U | 27 fone oo
oo QnUf —_1)" e—j 2ne,
= &En=—X e (1 _) . (0.32)
27 | "Us |

Durch Zerlegen von 2"U, in Betrag und Phase folgt unmittelbar Gleichung 5.19.



Anhang D
Herleitung zu Kapitel 7

In Abschnitt 7.1 ist eine Methode beschrieben, um mithilfe von Gleichanteil-Messungen
die sinusférmige Eingangsamplitude an einem Takt-Eingangsverstirker abschitzen zu
kénnen. Im Folgenden wird die hierbei zugrunde liegende Gleichung 7.1 aus dem in
Kapitel 5 vorgestellten Modell hergeleitet.

Die Methode beruht darauf, dass wie in Abbildung 7.3 gezeigt Gleichspannungen OUe;t
am Eingang des Eingangsverstérkers eingespeist und die resultierenden Gleichanteile
OU . an seinem Ausgang gemessen werden. Ist der Eingangsverstirker durch die Fol-
gestufe mit einer Impedanz belastet, welche bei dc einem Widerstand Ry, entspricht, ist
der gemessene Gleichanteil geméaf
Uiness = B1. "Iy (D.1)
proportional zum Gleichanteil des Gegentakt-Transferstroms OIE des SS. Geméfl Glei-
chung 5.10 setzt sich letzterer aus drei Anteilen zusammen, wobei wie in Abschnitt 5.2.2
erlautert der Anteil OIiB gegeniiber dem Anteil OIi A vernachlissigt bzw. durch ihn
mit ausgedriickt werden kann. Im Falle von sinusférmigen Eingangssignalen U, "U;,
bei welchen die Beitrége bei der Grundfrequenz (n = 1) dominieren, ergibt sich der

Gleichanteil des Gegentakt-Transferstroms mit Gleichung 5.11 und Gleichung 5.14 zu

0 1 o0 17'* 1U+
It ~ arw | I7 A| ADT + 27 Cig fa Re{ ——*— 4, D.2
1 ~arm| It z|ADy ofcknz::l {%chdk_J (D.2)
wobei nach Gleichung 5.19 und Gleichung 5.17 mit dem externen Gleichanteil U, gilt
_ - _ i (07, —2n@7
ADT _ He (O)OUext + Zzo:—oo,nio ’2nUe | (—1)n e’ (%«2” ncpe’l) (D.S)

27r|1UJ]

Werden bei ansonsten unverédnderten Randbedingungen zwei Messungen mit verschiede-

nen Spannungen OUe;m und OUe;m fiir U, durchgefiihrt, unterscheidet sich lediglich

der zu °U_, proportionale Anteil von ADt, sodass fiir die Differenz der resultierenden
gemessenen Gleichanteile U, gilt
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Orr— Oy r— 17— He_(o)o e;t,l _He_(o)o e:(t,Q
Umess,l - Umess,2 ~ Ry, O‘Tﬂ-| IT,A’ 11— (D'4)
27| 'Us |
Zusammen mit der aus Gleichung 5.17 resultierenden Beziehung
2['Ug | = [H (jwend)| U (D.5)

folgt die zu zeigende Gleichung 7.1.
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