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1 Einleitung

Sei es selbsterfiillende Prophezeiung, sei es technische Notwendigkeit — die
Menge digitaler Daten wachst unauthaltsam, und mit ihr sinkt die Bereitschaft
der Anwender digitaler Kommunikation, auf die Ubertragung oder Verarbei-
tung dieser Daten zu warten. Was vor wenigen Jahren bei wissenschaftlichen
Fragen noch der Gang in die Bibliothek, bei Appetit auf gemeinsamen Kaffee
das Anklopfen am nachbarlichen Biiro und bei Wunsch nach Geselligkeit ein
Gesprach mit Freunden waren, sind heute Recherchen in Online-Enzyklopédi-
en, Einladungen per E-Mail und ein Chat in sozialen Netzwerken. Ermdoglicht
wurde diese Entwicklung durch rasante technische Neuerungen auf dem Ge-
biet der Informationstechnik und Informatik in den vergangenen Jahrzehnten.
Gerade, weil man wihrend der Zugfahrt mit dem Mobiltelefon eine E-Mail ver-
senden kann, anstatt am Postschalter die gestanzte Lochkarte mit der digitalen
Information zum Versand aufzugeben, findet digitale Kommunikation im Alltag
eine so hohe Akzeptanz.

Um den Nutzen mobiler Endgeridte ausschopfen zu koénnen, sind drahtlose
Datentibertragungsverfahren erforderlich. Je nach Anwendungsfall gibt es da-
fiir verschiedene Ansétze. In geschlossenen Rdumen und Ballungszentren ist
die Einrichtung drahtloser lokaler Netzwerke (WLANSs) zweckméBig, auflerhalb
davon erfolgt die Kommunikation iiber verschiedene Netze der Mobiltelefonie
oder mobilen Breitbandkommunikation (WMAN), deren Aufbau eine umfang-
reiche Infrastruktur erforderlich macht. Auf kiirzeste Entfernungen innerhalb
eines Raumes, Fahrzeuges oder im Freien kommen sogenannte wireless personal
area networks (WPANs) zum Einsatz, die ohne jegliche Infrastruktur ad hoc
eingerichtet werden kénnen. Allen im Jahr 2012 etablierten Standards ist ge-
meinsam, dass sie Trigerfrequenzen im oberen dreistelligen Megahertzbereich
und im einstelligen Gigahertzbereich verwenden. Die Kanalbandbreiten liegen
im Bereich von 200 kHz bei GSM/GPRS und 20 MHz bei den géngigen 802.11-
WLAN-Standards.

Eine Moglichkeit, die Datenrate drastisch zu erhéhen, besteht in der Nutzung
sehr viel groflerer Bandbreiten als derzeit iiblich. Im unteren Gigahertzbereich
existieren dafiir keine freien Frequenzbereiche mehr; zudem ist die technische
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Umsetzung der Sender- und Empféngerschaltkreise bei groflen Verhéltnissen
von Bandbreite zur Mittenfrequenz des Kanals problematisch. Aus diesen Griin-
den wird seit einigen Jahren intensiv die Nutzung des lizenzfrei nutzbaren ISM-
Bandes um 60 GHz diskutiert [19], [56]. Im Rahmen des Projektes EASY-A
wurden verschiedene Sender- und Empfangerkonzepte fiir diesen Frequenzbe-
reich erarbeitet und in Schaltkreise umgesetzt. In mehreren Versuchen wurde
erfolgreich die drahtlose Dateniibertragung demonstriert.

Die Eigenschaften des Ubertragungskanals haben Auswirkungen auf die Ar-
chitektur von Sender und Empfanger. Da eine drahtlose, im Gegensatz zur
leitungsgebundenen Ubertragung ausschlieBlich im hochfrequenten Bandpass-
bereich moglich ist, werden Mischer verwendet, die das Basisbandsignal auf die
Ubertragungsfrequenz verschieben. Diese zunédchst aufwéindigere Verfahrens-
weise erlaubt andererseits die gleichzeitige Ubertragung verschiedenster Infor-
mationen zwischen unzéhligen Geréten iiber ein und denselben Kanal. Die Ver-
wendung unterschiedlicher Tragerfrequenzen, also der Frequenzmultiplex, ist ei-
ne Moglichkeit der Mehrfachnutzung des Ubertragungskanals. Dass es sich bei
der iibertragenen Information um digitale Daten, und nicht um analoge Signale,
handelt, spielt beim Entwurf des Analogteils der Empfangerschaltung eine un-
tergeordnete Rolle. Die Prinzipien der Verstarkung, Filterung und Frequenzver-
schiebung sind identisch. Hinsichtlich der Beurteilung von Storeinfliisssen gibt es
jedoch Unterschiede: Werden bei der Ubertragung von analogen Audiosignalen
nichtlineare Verzerrungen, Rauschen und Amplitudenfrequenzgang der Uber-
tragungsstrecke charakterisiert, so sind es bei digitalen Ubertragungssystemen
Augen- und Konstellationsdiagramme, Pulsformen, Gruppenlaufzeiten und Bit-
fehlerraten. Da die physikalischen Ursachen fiir die auftretenden Stérungen in
beiden Fillen jedoch gleich sind, wird sich ein guter Hochfrequenzentwurf stets
auf Optimierung der Analogeigenschaften einer Schaltung stiitzen.

Diese Arbeit stellt den Hochfrequenzteil eines Empfangerschaltkreises vor,
der auf eine Symboldetektion im digitalen Basisband zielt. Die anschlieBende
A/D-Wandlung sowie die Implementierung des digitalen Basisbandes wurden
nicht realisiert. Zwar gibt es bereits erste Muster ausreichend schneller A/D-
Wandler fiir Forschungszwecke, jedoch sind diese nicht kommerziell verfiigbar.
Auch waren die immensen Datenmengen mit kompakter Rechentechnik nicht zu
bewiltigen. Dennoch ist die erfolgreiche Demonstration des analogen Hochfre-
quenzteils ein wichtiger Schritt in Richtung einer vollstindigen Ubertragungs-
strecke. Aufgrund der hohen Freiraumwellenddmpfung bei 60 GHz und Signal-
abschwichung durch Feststoffe wie Mauerwerk liegt der Hauptanwendungsbe-
reich solcher Ubertragungssysteme in Netzwerken mit geringer Reichweite. Dies



1.1 Anwendungsszenario

kénnen im einfachsten Fall Punkt-zu-Punkt-Verbindungen sein oder mit etwas
héherem Organisationsaufwand auf Systemebene WLANs bzw. WPANs.

Zum entworfenen Empfiangerschaltkreis gehoren alle Komponenten, die er-
forderlich sind, um die A/D-Wandler anzusteuern. Der Synthesizer zur Trager-
frequenzerzeugung ist nicht Gegenstand der Arbeit, da er zusammen mit dem
Sender entwickelt wurde und auch fiir den Empfinger eingesetzt wird. Die Bau-
gruppen auf dem Empfingerschaltkreis umfassen einen einstellbaren rausch-
armen Eingangsverstirker mit ausgepriagter Bandpasscharakteristik, zwei Mi-
scher, die das Empfangssignal mit orthogonalen Tragern in den Basisbandbe-
reich verschieben, zwei breitbandige Basisbandverstéirker, einen einstellbaren
Verstéarker fiir das Lokaloszillatorsignal, einen 90°-Phasenschieber, einen Leis-
tungsteiler und Hilfsschaltungen zur Referenzspannungs- und -stromerzeugung.

Ein solcher Empfingerschaltkreis nimmt eine zentrale Rolle in einer draht-
losen Dateniibertragungsstrecke ein. Die messtechnisch bestétigten Simulati-
onsergebnisse der entworfenen Schaltung verdeutlichen die Einsetzbarkeit in
einem Ubertragungssystem mit mehreren Gigahertz Bandbreite, wie es fiir die
angestrebten Datenraten erforderlich ist. Mit der Entscheidung fiir einen auf
digitale Symboldetektion zielenden Ansatz ist zudem die Perspektive eroffnet,
die Datenrate durch Einsatz hoherwertiger Modulationsverfahren noch weiter
zu steigern.

1.1 Anwendungsszenario

Innerhalb des Projektes EASY-A wurden zwei Wege der Systemkonzeption be-
schritten. Ein Szenario (VHR-E) zielt auf hochratige Kommunikation mit vie-
len Endgeriten zur gleichen Zeit bei bis zu 1 Gbit/s. Dies macht Verfahren zur
Trennung der Datenstrome und Synchronisation zwischen den Teilnehmern der
Kommunikation erforderlich. Es werden verschiedene Funkzellen eingerichtet,
die auf unterschiedlichen Béandern arbeiten (Frequenzmultiplex), und jedem
Teilnehmer werden nur bestimmte Zeitschlitze zur Kommunikation zugewie-
sen (Zeitmultiplex). Ein Anwendungsfeld ist die Ubertragung von Multimedia-
Inhalten an die Sitzpldtze in einem Grofiraumflugzeug.

Ein anderer Anwendungsfall liegt dem Szenario UHR-C zugrunde. In seinem
Rahmen wurde ein Ubertragungssystem fiir eine Punkt-zu-Punkt-Verbindung
mit einer geringen Distanz von wenigen Metern bei Sichtverbindung, aber Da-
tenraten bis zu 10 Gbit/s entwickelt. Eine solche Verbindung wiirde es ermog-
lichen, innerhalb kiirzester Zeit drahtlos grofle Datenmengen, wie den Inhalt
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Abbildung 1.1: Kanalbandbreiten und maximale Datenraten gangiger Standards zur draht-
losen Kommunikation im Vergleich zu EASY-A UHR-C.

einer DVD, zwischen zwei mobilen Endgerdten oder einem fest installierten
Automaten und einem mobilen Endgerédt auszutauschen. Eine Trennung zwi-
schen verschiedenen Nutzern ist dabei ebenso wenig nétig wie eine bidirek-
tionale Kommunikation mit hoher Geschwindigkeit. Zudem sind nur geringe
Entfernungen zu tiberbriicken.

Stellt man, wie es Abbildung 1.1 zeigt, Kanalbandbreite und Datenrate des
UHR-C-Szenarios den etablierten Standards der drahtlosen Dateniibertragung
gegeniiber, fillt der grofle Abstand hinsichtlich beider Parameter zu den beste-
henden Systemen auf. In dem Diagramm sind jeweils die Datenraten verzeich-
net, die sich bei optimalen Ubertragungsbedingungen und bei nur einem Nutzer
ergeben. Allein daraus resultiert eine deutliche Einschréinkung der Vergleich-
barkeit, da mit grofler Wahrscheinlichkeit mehr Nutzer gleichzeitig in einer Mo-
bilfunkzelle kommunizieren als bei einer Bluetooth-Verbindung zwischen zwei
Mobiltelefonen. Weiterhin muss ein fairer Vergleich die Zuverlédssigkeit und Ver-
fiigbarkeit der Ubertragung genauso beriicksichtigen wie wirtschaftliche Aspek-
te und zusétzlichen Mehraufwand des Systems fiir die Verwaltung der Nutzer
und Sicherstellen der Dienstgiite.

Daraus wird deutlich, dass weder die mit unterschiedlichen Symbolen gekenn-
zeichneten verschiedenen Anwendungsfille direkt miteinander verglichen wer-
den koénnen, noch das UHR-C-Szenario denselben Komplexitdtsgrad aufweist
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wie andere Systeme. Vielmehr sollen die innerhalb des Projektes gewonnenen
Erkenntnisse dazu beitragen, einen robusten Standard zu entwickeln und ein
System aufzubauen, das den Anforderungen an kommerzielle Produkte geniigt.

1.2 Wissenschaftlicher Kontext

Bereits in den 1960er und 1970er Jahren wurden Gallium-Arsenid-basierte Fest-
kérperverstédrker [61], -oszillatoren [22] und -mischer [20] im Frequenzbereich
um 60 GHz vorgestellt. In den 1980er Jahren gelang die Integration derarti-
ger Komponenten zu einem monolithischen 60-GHz-Empféngerschaltkreis [15].
Die Schaltung beruhte auf einem SCHOTTKY-Diodenmischer gefolgt von einem
zweistufigen Zwischenfrequenzverstirker mit MESFETs. Ein Eingangsverstér-
ker kam aufgrund der noch vergleichsweise niedrigen maximalen Schwingfre-
quenz der Technologie von fiax = 90 GHz nicht zum Einsatz. Der Empfanger-
schaltkreis erreichte 12,4 dB Mischgewinn bei einer Zweiseitenband-Rauschzahl
von NFDSB =9dB.

Fehlende Anwendungsbereiche im Segment der Konsumgiiterelektronik so-
wie die Beschrinkung auf kostenintensive ITI-V-Halbleitertechnologien lieflen
die Arbeiten auf dem Gebiet der Dateniibertragung bei 60 GHz nur langsam
voranschreiten. Dennoch wurde schon zu diesem Zeitpunkt deutlich, dass mit
zunehmender Verbreitung der Rechentechnik und kontinuierlich wachsenden
Datenmengen derartige Technologien zukiinftig benétigt werden wiirden. So
unterstrich RICHARDSON 1990 die exzellente Eignung des Frequenzbandes um
60 GHz fiir die drahtlose Dateniibertragung in rdumlich kompakten Netzwer-
ken [19]. Die hohe Dampfung der elektromagnetischen Wellen bei 60 GHz durch
Resonanzen der Sauerstoffmolekiile in der Luft, die fiir viele Anwendungen &u-
Berst nachteilig ist, bringt grofie Vorteile beim Aufbau kleiner drahtloser Hoch-
geschwindigkeitsnetzwerke. Wahrend auf kurze Entfernungen im Bereich einiger
zehn Meter die Sauerstoffabsorption gegeniiber der Freiraumwellenddmpfung
vernachlassigbar ist, erlaubt sie die hadufige Wiederverwendung ein- und der-
selben Frequenzbénder bereits nach wenigen Kilometern Entfernung im Freien.
Innerhalb geschlossener Gebadude wirken Zwischendecken und stérkere Wan-
de als nahezu perfekte Abschirmung, so dass Frequenzen bei wenigen Raumen
Abstand doppelt genutzt werden konnen. Diese Fakten haben dazu gefiihrt,
dass der Frequenzbereich um 60 GHz weltweit sehr liberal reguliert wurde und
lizenzfrei nutzbar ist.
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Zu Beginn der Jahrtausendwende erfuhren drahtlose Netzwerke in den Fre-
quenzbereichen um 2,4 GHz und 5 GHz weltweit einen enormen Auftrieb. Kos-
tengiinstige siliziumbasierte Halbleitertechnologien hatten die Entwicklung von
preiswerten Produkten fiir den Massenmarkt ermoglicht. Zugleich wuchs damit
das wissenschaftliche Interesse an der drahtlosen Dateniibertragung mit noch
wesentlich héheren Datenraten im Frequenzbereich um 60 GHz. SMULDERS fass-
te 2002 die Randbedingungen fiir ein Dateniibertragungssystem in diesem Fre-
quenzbereich aus Anwender- und Systementwicklersicht zusammen [56]. SiGe-
BiCMOS- sowie CMOS-Technologien erreichten kontinuierlich wachsende Tran-
sitfrequenzen, und so wurden 2000 —2005 erste Komponenten auf Siliziumbasis
fiir ein Ubertragungssystem bei 60 GHz vorgestellt [55], [62], [6], [26], [73], [27].
Diese Entwicklungen bildeten die Grundlage fiir vollstdndige, monolithisch in-
tegrierte Sender- und Empfangerschaltkreise in Silizium-Halbleitertechnologi-
en, die erstmalig 2006 publiziert wurden und weltweit grofle Beachtung fan-
den [16], [15].

RAzAVI [46] demonstriert einen zweistufigen Eingangsverstirker, der zwei
Gegentaktmischer treibt, von denen jedoch nur einer fiir die Messungen ver-
wendet wird. Der Ausgang wird von einem Differenzpaar sowie zwei Source-
Stufen mit offenem Drain gebildet. Ein Oszillator sowie eine Schaltung zur
Quadraturphasenerzeugung sind nicht enthalten. Es kommen 130-nm-CMOS-
Transistoren mit nur 75 GHz maximaler Transitfrequenz zum Einsatz, was die
vergleichsweise hohe Rauschzahl von 12,5 dB und den geringen Umfang an in-
tegrierten Komponenten erklart.

REYNOLDS verwendet in [18] hingegen eine SiGe-BiCMOS-Technologie mit
Transistoren, die eine maximale Transitfrequenz von 200 GHz aufweisen. Aus
diesen Transistoren sind ein vollstdndiger Superheterodynsender und -empfin-
ger mit variabler Zwischenfrequenz aufgebaut. Der Empfangerschaltkreis bein-
haltet einen Eingangsverstéirker, einen Mischer zur Frequenzumsetzung auf die
Zwischenfrequenz, einen ZF-Verstirker, einen Quadraturmischer, Basisband-
verstéarker sowie Schaltungen zur Frequenzerzeugung. Alle Frequenzen werden
von einer ebenfalls integrierten Phasenregelschleife (phase-locked loop, PLL)
durch Frequenzverdreifachung bzw. -halbierung abgeleitet. Die Schaltung zur
Frequenzhalbierung stellt zugleich die Quadratursignale fiir die zweite Stufe der
Abwértsmischung bereit. Der Empfangerschaltkreis erzielt iiber eine Bandbrei-
te von 5 GHz einen Mischgewinn von ca. 39dB und eine Rauschzahl zwischen
5dB und 6,7dB. In einem Experiment wurden zwischen Sender und Empfanger
Ubertragungen mit einer Datenrate von 630 Mbit/s bei QPSK-OFDM-Modu-
lation sowie von 2 Gbit/s bei QPSK-Modulation demonstriert.



1.3 Gliederung der Arbeit

Der in der vorliegenden Arbeit vorgestellte Empféanger ist in einer SiGe-Bi-
CMOS-Halbleitertechnologie mit vergleichbar schnellen Transistoren wie in [18]
realisiert. Er beruht auf direkter Quadratur-Abwértsmischung, weswegen keine
Spiegelfrequenzunterdriickung erforderlich ist. Aus Kompatibilitdtsgriinden mit
einem ebenfalls in Entwicklung befindlichen Sender kommt als Modulationsver-
fahren quaternére Differenz-Phasenumtastung mit einfachem Triager (DQPSK)
zum Einsatz. Um mit diesem vergleichsweise spektral ineffizienten Modulati-
onsverfahren Datenraten im Bereich mehrerer Gbit/s zu erreichen, wird eine
Bandbreite von 7 GHz benétigt. Aufgrund der zu erwartenden Fertigungstole-
ranzen erfolgt der Entwurf fiir einen noch deutlich gréfleren Frequenzbereich.
Darin liegt eine Besonderheit des vorgestellten Empfangers.

1.3 Gliederung der Arbeit

Grundlage fir den Entwurf des Empféangers bilden Spezifikationen, die sich
beispielsweise aus regulatorischen Einschrankungen wie spektraler Maske und
maximaler Sendeleistung, den Eigenschaften der Ubertragungsstrecke, der no-
tigen Datenrate oder der zulissigen Leistungsaufnahme ergeben. Da das Uber-
tragungssystem weder standardkonform sein muss, noch der Empféanger in ein
bestehendes System zu integrieren ist, bestehen viele Freiheitsgrade bei der
Spezifizierung des Empfangers. Dennoch lassen sich mit einfachen Rechnungen
gewisse Mindestanforderungen abschitzen, denen die Schaltung geniigen muss.
Abschnitt 2.1 erlautert diese Mindestanforderungen und fiithrt in das Konzept
des Empféngers ein.

Die Schaltungsentwicklung stiitzt sich auf die Grundlagen des analogen Hoch-
frequenzentwurfs. Auf einige Detailprobleme wird ausfiihrlich in Abschnitt 2.2
eingegangen. Da insbesondere bei einem Empfinger die Rauscheigenschaften
der Schaltung unmittelbar an die Bitfehlerrate und die anwendbaren Modu-
lationsverfahren gekoppelt sind, widmet sich Abschnitt 2.2.1 vertiefend dieser
Thematik. Es sind wichtige Kenngrofien zusammengefasst und ihre Bedeutung
fiir den Schaltungsentwurf erldutert. Zudem werden mogliche Verstérkertopo-
logien in der verwendeten Halbleitertechnologie hinsichtlich ihrer Rauscheigen-
schaften miteinander verglichen. Eine Besonderheit, die sich aus der hohen Da-
tenrate gepaart mit einem einfachen Modulationsverfahren ergibt, ist die hohe
erforderliche Bandbreite der Schaltung. Insbesondere transformatorische An-
passnetzwerke aus Leitungen und Kondensatoren verursachen aufgrund ihrer
Ahnlichkeit zu Filterstrukturen hiufig ein ausgeprigtes Bandpassverhalten mit
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schmalem Durchlassbereich. Abschnitt 2.2.2 erértert Anséitze, wie Anpassnetz-
werke ausreichend breitbandig entworfen werden konnen und gibt eine theo-
retische Schranke der Bandbreite von Anpassnetzwerken an. Schliefflich ist es
insbesondere unter dem Aspekt der Leistungsaufnahme erforderlich, Verstérker-
stufen so zu entwerfen, dass die Strom- und Spannungsverldufe am Ausgang die
Entnahme der maximalen Wirkleistung ermoglichen. Simulativ und messtech-
nisch kénnen dazu load-pull-Untersuchungen durchgefiihrt werden, die jedoch
zeitaufwéndig sind und wenig Einblick in die zugrunde liegenden Wirkmechanis-
men geben. Sehr viel intuitiver ist das von CRIPPS beschriebene Verfahren [16],
die transiente Lastkurve am Ausgang zu analysieren. Dieses Verfahren ist je-
doch nicht unmittelbar auf Kaskodestufen anwendbar und geht von einem rudi-
mentéren Transistormodell aus. Abschnitt 2.2.3 erldutert eine Erweiterung der
Methode Cripps’ auf Kaskodestufen mit einem genaueren Transistormodell.

Eine Besonderheit des Entwurfs integrierter Hochfrequenzschaltungen im
zweistelligen Gigahertzbereich ist die Notwendigkeit, jedes Schaltungsdetail ge-
naustens zu modellieren. Die klassische Theorie elektrischer Netzwerke, die von
konzentrierten Knoten und Bauelementen ausgeht, ist nur auf Strukturen an-
wendbar, die ein Vielfaches — etwa Faktor 20 — kleiner als die Wellenlidnge
der verarbeiteten Signale sind. Sie liegt in Siliziumdioxid bei 60 GHz bei et-
wa 2,5 mm, so dass bereits Strukturen mit Ausdehnungen in der Gréfenord-
nung von 100 pm einen verteilten Charakter annehmen. Dies betrifft insbeson-
dere passive Strukturen wie Streifen- und Koplanarleitungen zur Verdrahtung
und Impedanztransformation. Aus diesem Grund ist der Modellierung solcher
Strukturen ein umfangreicher Abschnitt der Arbeit gewidmet. Ausgehend von
den Daten, die einer Feldsimulation oder Messung entstammen, diskutiert Ab-
schnitt 2.3 Moglichkeiten der Modellierung. Dabei werden Genauigkeit, Ska-
lierbarkeit, berticksichtigte Effekte und Verwendbarkeit fiir verschiedene Simu-
lationstypen gegeniibergestellt.

Das grundlegende Kapitel 2 bildet das Fundament fiir den eigentlichen Ent-
wurf des Empfangers. Thm und der Auswertung der Ergebnisse ist der Hauptteil
der Arbeit, Kapitel 3, gewidmet. Nach einer knappen Einfiihrung in die ver-
wendete Halbleitertechnologie werden Teilschaltungsblocke vorgestellt, die der
Verifikation der grundlegenden Entwurfsprinzipien dienen. Nach einer Erlédute-
rung der Entwurfsstrategie des Empféngers wird die Entwicklung der einzelnen
Baugruppen diskutiert. Dazu gehoéren der Mischerkern, ein Basisbandverstér-
ker, das Phasenschiebernetzwerk zur Quadraturphasenerzeugung, ein Treiber-
verstarker fiir das Lokaloszillatorsignal sowie der rauscharme Eingangsverstér-
ker mit Moglichkeit der Verstdrkungseinstellung. Als Hilfsschaltungen sind Re-
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ferenzstrom- und -spannungsquellen erforderlich, deren Funktionsweise eben-
falls erlautert wird. Schliellich werden Details zum Layout angegeben und die
Ergebnisse vorgestellt. Die Arbeit schliefit mit einer Darstellung der Einsatz-
moglichkeiten der entwickelten Schaltung und Perspektiven fiir die weitere For-
schung.
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Der Entwurf einer Schaltung basiert auf Spezifikationen, die aus dem konkre-
ten Anwendungsfall, einzuhaltenden Standards, Nutzerwiinschen, verfiigharen
Technologien, einer Kostenbegrenzung usw. folgen. Es ist daher zweckméfig,
die wichtigsten Anforderungen zusammenzutragen, bevor mit dem eigentlichen
Entwurf begonnen wird. In Abschnitt 2.1 wird auf fiir den Entwurf entschei-
dende Aspekte eingegangen, und es werden Spezifikationen abgeleitet.

Die eigentliche Schaltungsentwicklung beruht auf den Grundlagen des Ent-
wurfs integrierter Hochfrequenzschaltungen, zu denen es umfangreiche Litera-
tur gibt. Einige Entwurfsschritte bediirfen jedoch besonderer Aufmerksamkeit,
sind kritisch fiir das Einhalten der Spezifikationen oder beruhen auf Ansétzen,
die eine Erweiterung der bekannten Verfahren darstellen. Diese Schritte sind in
Abschnitt 2.2 zusammengetragen und ausfiihrlich erértert.

SchlieBlich ist es fiir den Schaltungsentwickler unabdingbar, genaue Bauele-
mentmodelle zur Verfiigung zu haben. Ein Grofiteil der Modelle ist fiir die
verwendete Halbleitertechnologie vorhanden, jedoch fehlen Daten zu grofien
passiven Strukturen, die verteilt modelliert werden miissen. Da es fiir diesen An-
wendungsfall vielfidltige Modellierungsvarianten gibt, die spezifische Vor- und
Nachteile aufweisen, wird auf diese Problematik detailliert in Abschnitt 2.3
eingegangen.

2.1 Systemspezifikation

Das zu entwickelnde Dateniibertragungssystem hat experimentellen Charakter
und ist demzufolge in weiten Grenzen variabel umsetzbar. Als typischer Anwen-
dungsfall wurde die drahtlose Kurzstreckendateniibertragung mit Datenraten
bis 10 Gbit/s herausgegriffen. Um die prinzipielle Machbarkeit eines solchen
Systems zu demonstrieren, wurde von einer nahezu idealen Ubertragungsstre-
cke ausgegangen, die nicht mit Mehrwegeausbreitung behaftet ist, eine Aus-
richtung von Sende- und Empfangsantennen und damit den Einsatz gerichteter
Antennen erlaubt sowie keine Storer im verwendeten Frequenzbereich enthélt.
Auch wurde von einem einzigen Kanal mit fester Mittenfrequenz ausgegangen
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und keine Moglichkeit vorgesehen, dass eine Dateniibertragung zwischen mehr
als zwei Geréten stattfindet.

Ein denkbarer Anwendungsfall, der trotz der genannten Einschrdnkungen
realistisch ist, ist die Ubertragung einer groBen Datenmenge von einem fest
installierten Terminal auf ein mobiles Endgerit, also beispielsweise die Uber-
tragung eines Spielfilms auf ein Mobiltelefon an einem “Filmautomaten”. Dieser
Anwendungsfall wird mit Kiosk-Szenario bezeichnet und liefert die Anforderun-
gen, die im Folgenden detailliert abgeleitet werden.

Im Rahmen des Gesamtprojekts wurden Sender, Empfanger, Digitalteil und
Antennen entwickelt. Da zu Projektbeginn A/D- und D/A-Wandler mit den
erforderlichen Abtastraten und Auflésungen kommerziell nicht oder nur sehr
eingeschriankt verfiigbar waren, wurde entschieden, die Dateniibertragung so
auszulegen, dass Modulation, Pulsformung, Synchronisation und Detektion mit
analoger Schaltungstechnik realisierbar sind. Als Alternativlosung wurde der
im Folgenden diskutierte Empfianger entwickelt, der auf der A/D-Wandlung
der Quadraturkomponenten und einer digitalen Basisbandverarbeitung beruht,
jedoch zum System mit analoger Symboldetektion kompatibel sein soll. Beim
vollsténdig analogen Empfinger ist insbesondere die Trégerriickgewinnung zur
kohérenten Abwartsmischung sehr anspruchsvoll. Eine vergleichsweise einfache
Losung dafiir existiert, wenn als Modulationsschema quaternire Differenz-Pha-
senumtastung (DQPSK) zum Einsatz kommt. Diese Losung wurde im Rahmen
des Projekts umgesetzt und ist in [65] erlautert. Damit steht auch fiir den digi-
tal orientierten Empfingeransatz DQPSK als Modulationsschema fest, woraus
sich weitere Spezifikationen ableiten lassen.

2.1.1 Systembandbreite

Bei der digitalen Dateniibertragung kann nur ein Teil der Ubertragungskapa-
zitét des Systems fiir die Nutzdateniibertragung verwendet werden. Zusétzlich
ist ein Informationsfluss notig, um Empfanger und Sender miteinander zu syn-
chronisieren, Frequenzen abzugleichen, Eigenschaften der Ubertragungsstrecke
zu bestimmen, den Informationsfluss zu organisieren, eine Fehlererkennung und
-korrektur zu ermoglichen usw. Deswegen ist die zu iibertragende Bruttodaten-
rate im Allgemeinen héher als die Nettodatenrate. Im speziellen Anwendungs-
fall wurde von den Systementwicklern ein Protokoll vorgegeben, das fiir die
Ubertragung mit einer Nettodatenrate von 10 Gbit/s eine Bruttodatenrate von
13,8 Gbit/s bendotigt. Macht man Gebrauch von der Moglichkeit des Polarisati-
onsmultiplex, dann stehen zwei Ubertragungskanile zur Verfiigung, die sich —
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je nach Genauigkeit der Antennenausrichtung — gegenseitig nur wenig beein-
flussen. Damit miissen pro Kanal 6,9 Gbit/s iibertragen werden.

Das verwendete Modulationsschema DQPSK kodiert zwei Bits als einzelnes
Symbol. Daraus ergibt sich eine Symbolrate von rg = 3,45 x 10°s~! sowie die
zugeordnete NYQUIST-Bandbreite [50]

By = %S — 1,73 GHz (2.1)

als theoretische Bandbreitenuntergrenze, die eine fehlerfreie Ubertragung er-
moglicht. Ein ideales Tiefpassfilter zur Pulsformung kann diese Bandbreiten-
untergrenze realisieren und erlaubt die intersymbolinterferenzfreie Ubertragung
zu einem Abtastzeitpunkt genau in der Symbolmitte (1. NyQuisT-Kriterium).
Jedes Symbol entspricht dann einem si-Signal. Das si-Signal als Pulsform hat
jedoch die gravierenden Nachteile deutlicher Uberschwinger, die hohe Lineari-
tiatsanforderungen an das Ubertragungssystem stellen, und einer geringen ho-
rizontalen Offnung des Augendiagramms, was einen hochgenauen Abtastzeit-
punkt erforderlich macht. Aus diesen Griinden kommen praktisch meist Signale
mit hoherer Bandbreite als By zum Einsatz. Fiir eine besonders robuste Uber-
tragung bieten sich Kosinus-roll-off-Filter (raised cosine filter) zur Pulsformung
an, die einen ausreichend hohen Roll-off-Faktor o haben. Wird o = 1 gewéhlt,
so erfullt dieses Filter sowohl das 1. als auch das 2. NyQuisT-Kriterium und
erzeugt somit Signale, die sowohl in der Symbolmitte als auch am Symbolrand
intersymbolinterferenzfrei sind. Diese Signale haben im Basisband die doppelte
NyqQuisT-Bandbreite.

Um die Einsetzbarkeit des Empfangers unabhéngig von der letztlich gewéhl-
ten Pulsform zu machen, muss die Bandbreite des Empfangers grofler als die
NyqQuisT-Bandbreite sein. Zudem ist zu beriicksichtigen, dass an den Band-
grenzen iblicherweise starke Schwankungen der Gruppenlaufzeit auftreten, so
dass es zu unerwiinschter Dispersion kommen kann. Bei geringen und mittle-
ren Kanalbandbreiten werden solche Effekte durch Entzerrer ausgeglichen, die
meist im Digitalteil realisiert sind. Aufgrund der enormen Bandbreite ist jedoch
nicht davon auszugehen, dass dieser Ansatz praktisch durchfiithrbar ist. Daher
wird fiir die Schaltungen im Basisband eine Mindestbandbreite von

BBB = QBN = 375 GHz (22)

gefordert. Die Hochfrequenzstrecke muss die doppelte Bandbreite aufweisen,
damit beide Seitenbénder {ibertragen werden kénnen

BRF = QBBB = 7GHz. (23)
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Tabelle 2.1: Kanalaufteilung entsprechend IEEE 802.15.3c

Kanal Frequenzbereich Mittenfrequenz ~ Bandbreite
1 (57,24 — 59,40) GHz 58,32 GHz 2,16 GHz
2 (59,40 — 61,56) GHz 60,48 GHz 2,16 GHz
3 (61,56 — 63,72) GHz 62,64 GHz 2,16 GHz
4 (63,72 — 65,88) GHz 64,80 GHz 2,16 GHz

Ob diese Bandbreite schlieBlich wirklich ausgenutzt wird, sollte in Versuchen
zur Verwendung unterschiedlicher Pulsfilter entschieden werden. Zum Entwurf
des Empfangers werden jedoch die genannten Werte herangezogen.

2.1.2 Frequenznutzungsplan

In weiten Teilen der Welt steht das Frequenzband von 57 GHz bis 66 GHz zur
lizenzfreien Datentibertragung zur Verfiigung. Da eine Weiterentwicklung des
entworfenen Demonstrators zu einem kommerziellen Produkt nicht geplant ist
und sich internationale Standards noch in der Uberarbeitungsphase befinden,
wird keine Konformitdt mit einem bestimmten Standard angestrebt. Jedoch
wird die Betriebsfrequenz so gewahlt, dass der genutzte Frequenzbereich dem
Standard TEEE-802.15.3¢ [33] entspricht. Dieser Standard sieht die in Tabel-
le 2.1 angegebenen Kanile zur Kommunikation vor, wobei mehrere Kanéle
kombiniert werden, um mit dem einfachen Modulationsschema die gewiinschten
Datenraten zu erreichen. Es ist davon auszugehen, dass die im IEEE-802.15.3c-
Standard getroffenen Festlegungen zu groflen Teilen in nationale Standards und
Regulierungen iibernommen werden.

Um den maximalen Frequenzbereich nutzen zu kénnen, miisste eine Tréger-
frequenz von 61,56 GHz gewahlt werden. Da jedoch zur Trégererzeugung eine
Phasenregelschleife (PLL) zum Einsatz kommt, die ihre Referenzfrequenz wie-
derum aus einem Quarz-Oszillator erhélt, vereinfacht sich das System, wenn
die 2™-fache Frequenz eines typischen Quarz-Oszillators verwendet wird. Ge-
wahlt wurde der Einsatz eines 60 MHz-Oszillators als Referenz fir die PLL, die
das Tragersignal intern 1024-fach herunterteilt. Daraus resultiert eine Trager-
frequenz von fy = 61,44 GHz und mit Brr = 7 GHz ein genutzter Frequenz-
bereich von (57,9 ... 64,9) GHz. Dieser Wert dient nur als Entwurfskriterium;
der tatsdchlich genutzte Frequenzbereich hiangt von der Art der Pulsformung
ab und kann deutlich kleiner sein.

14



2.1 Systemspezifikation

2.1.3 Empfangerkonzept

Als Empféngerstruktur kommt eine Vielzahl an Varianten in Betracht, von
denen jedoch nur einige sinnvoll sind. Prinzipiell ist die Verwendung einer ein-
fachen Topologie moglich, da die Kommunikation iiber nur einen Kanal er-
folgt und angenommen wird, dass keine Stérer in unmittelbarer Nachbarschaft
zum genutzten Frequenzbereich auftreten. Von vornherein ausgeschlossen wird
der Ansatz eines Empfangers mit niedriger Zwischenfrequenz, bei dem das fre-
quenzverschobene Bandpasssignal vom A/D-Wandler verarbeitet wird. In die-
sem Fall miisste der A/D-Wandler ndmlich mindestens eine Abtastrate von
2Bgrr = 14 x 10 s7! aufweisen, um das gesamte Signalspektrum zu erfassen.

Aus diesen Uberlegungen folgt, dass in jedem Fall eine Quadratur-Abwirts-
mischung auf fip = 0 erfolgen muss und die beiden Komponenten des komple-
xen Basisbandsignals in digitale Daten umgewandelt werden. Dann miisste —
wenn eine perfekte Symbolsynchronisation der A /D-Wandler gelinge — theo-
retisch nur mit der Symbolrate rg = 3,45 x 10 s~! abgetastet werden. Praktisch
wird man mit einer gewissen Uberabtastung arbeiten und die Symbolsynchro-
nisation im Digitalteil durchfiihren, jedoch ist auch dann noch die erforderliche
Abtastrate deutlich geringer als bei einem Empfinger mit niedriger Zwischen-
frequenz.

Ob die Quadratur-Abwértsmischung direkt, also mit einer Lokaloszillator-
frequenz von 61,44 GHz oder iiber eine Zwischenfrequenz erfolgt, ist unerheb-
lich. Fiir den Ansatz einer zweistufigen Abwértsmischung mit Zwischenfrequenz
spricht, dass nur am Ausgang des zweiten Mischers eine Gleichspannungskopp-
lung erforderlich ist. Da dieser mit einer niedrigeren Frequenz arbeitet als der
erste Mischer, lassen sich einfacher Mafinahmen ergreifen, einen Gleichspan-
nungsanteil an dieser Stelle zu unterdriicken. Andererseits entfallen wesentliche
Griinde, wie die vereinfachte Kanalfilterung, die in anderen Anwendungsféllen
fiir eine mehrstufige Abwértsmischung sprechen. Zudem soll nach Méglichkeit
der fiir den Sender bereits entworfene Oszillator weiterverwendet werden, was
bei einer zweistufigen Abwértsmischung aufgrund der abweichenden Frequen-
zen nicht moglich wire. Weiterhin ist bei einer direkten Abwértsmischung keine
Spiegelfrequenzunterdriickung erforderlich, was den Entwurf des Hochfrequenz-
pfades vereinfacht.

Aus diesen Griinden wird der Empfianger als direkter Quadratur-Abwiérts-
mischer mit fip = 0 umgesetzt. Um einen Gleichspannungsanteil am Ausgang
zu vermeiden und den Rauschbeitrag des Mischers gering zu halten, wird ein
Grofiteil des Gesamtgewinns vor den Mischer, also auf den Eingangsverstéirker
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DSP

Abbildung 2.1: Gewahlte Empféngerarchitektur.

verlegt. Stattet man diesen zudem mit einer einstellbaren Verstarkung aus, hat
dies einen positiven Einfluss auf den Dynamikumfang der Gesamtschaltung.
Damit steigen jedoch die Anforderungen an den Eingangsverstarker (LNA).
Fiir einen niedrigen Gleichspannungsanteil am Mischerausgang ist es weiterhin
wichtig, auf héchste Symmetrie beim Layout des Mischers zu achten, damit
eine gute Isolation erzielt wird.

Abbildung 2.1 veranschaulicht die Empfangerstruktur schematisch. Der mit
einer unterbrochenen Linie umrahmte Block mit den Teilschaltungen 1 bis 5
ist Gegenstand der Arbeit. Sein Entwurf wird ausfiihrlich erldutert, und seine
Eigenschaften werden messtechnisch ermittelt.

Das von der Antenne empfangene Hochfrequenzsignal gelangt direkt an den
Eingangsverstirker (1). Dieser weist aufgrund des mehrstufigen Aufbaus mit
Anpassnetzwerken zwischen jeder Stufe ein deutliches Bandpassverhalten auf,
was wahrscheinlich den Verzicht auf ein separates Eingangsfilter erlaubt. Sollten
Storer auBerhalb des genutzten Frequenzbands vorhanden sein, die die Lineari-
tat des Empfangers beeintrachtigen, kann zwischen Antenne und Verstérkerein-
gang ein externes Bandpassfilter eingefiigt werden.

Nachdem das Hochfrequenzsignal auf einen ausreichend hohen Pegel ver-
starkt wurde, wird es iiber einen Leistungsteiler den Abwértsmischern (2) zu-
gefiihrt. Mischer weisen zumeist wesentlich hohere Rauschzahlen auf als geeig-
net ausgelegte Eingangsverstarker, weswegen hinsichtlich des Rauschverhaltens
ein hoher Pegel an den Mischereingdngen giinstig ist. Dieser muss jedoch als
Kompromiss mit der begrenzten Linearitdt der Mischer festgelegt werden.

Das Ausgangssignal beider Mischer enthélt Signalanteile bis zur Frequenz
Null hinab. Aus diesem Grund ist es bedeutsam, dass die den Mischern folgen-
den Basisbandverstéirker (3) als gleichspannungsgekoppelte Breitbandverstér-
ker ausgefiihrt sind. Thre Aufgabe ist es, das in der Stromdoméne vorliegende
Ausgangssignal der Mischer in die Spannungsdoméne zu iiberfiihren, breitban-
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2.1 Systemspezifikation

dig die Ausgangsanpassung an eine symmetrische 100-2-Last sicherzustellen
sowie den geforderten Eingangspegel der A/D-Wandler bereitzustellen. Das
Eingangssignal der A /D-Wandler muss moglicherweise tiefpassgefiltert werden,
um Aliasing zu verhindern. Da die Filtereigenschaften jedoch vom verwendeten
A /D-Wandler abhéngig sind, wird das Aliasing-Filter nicht in die Empfanger-
schaltung integriert.

Das zum Betrieb der Mischer erforderliche Lokaloszillatorsignal wird extern
erzeugt und iiber Bondpads eingespeist. Um einen flexiblen Einsatz des Emp-
féngers zu ermoglichen, wird das Lokaloszillatorsignal einem stellbaren Ver-
starker (4) zugefithrt, so dass der Empfinger mit unterschiedlichen LO-Pegeln
betrieben werden kann. Zudem stellt der LO-Verstérker sicher, dass das Phasen-
schiebernetzwerk (5) mit einer definierten Quellimpedanz betrieben wird und
damit Amplituden- sowie Phasenabweichungen zwischen den beiden Quadra-
turpfaden vermieden werden. Der LO-Verstarker kann vergleichsweise schmal-
bandig ausgelegt sein, da aufgrund der festen Trégerfrequenz auch das LO-
Signal eine konstante Frequenz aufweist.

Die Verwendung einer Schnittstelle nach auflen fiir das LO-Signal hat den
Vorteil, dass bei Messungen exakte Frequenz- und Phasenbeziehungen zwischen
HF- und LO-Signal eingestellt werden konnen, was mit einem integrierten Os-
zillator nicht moglich wére. Zudem lassen sich beim Test der gesamten Hoch-
frequenzstrecke einschliellich Sender beide Baugruppen mit demselben Oszil-
latorsignal betreiben, so dass die sonst erst im Digitalteil stattfindende Trager-
riickgewinnung simuliert werden kann.

Wegen der mit dem Abstand zwischen Sender und Empfanger stark schwan-
kenden Pegel miissen im Empfangspfad eine oder mehrere Moglichkeiten der
Verstérkungseinstellung gegeben sein. Dies ist umso wichtiger, als aufgrund der
hohen erforderlichen Abtastraten die A/D-Wandler nur eine geringe Auflosung
haben und damit stets nahe der Vollaussteuerung betrieben werden miissen, will
man den Einfluss des Quantisierungsrauschens gering halten. Die den Mischern
nachgeschalteten Basisbandverstdrker miissen als gleichspannungsgekoppelte
Breitbandverstarker ausgefithrt sein und hinsichtlich ihrer Eingangsimpedanz
ausreichende Linearitdt und Bandbreite der Mischer gewéahrleisten. Solche Ver-
starker werden typischerweise als global gegengekoppelte Mehrstufenverstérker
entworfen, die zur Gewéhrleistung von Stabilitdt und flachem Frequenzgang
mehrfach frequenzgangkompensiert sind. Damit sind sie jedoch empfindlich
gegeniiber Anderungen der Schleifenverstirkung, weswegen sich eine Verstér-
kungsregelung der Basisbandverstirker durch Anderungen am Gegenkoppel-
netzwerk nur schlecht umsetzen lasst. Deswegen wird die gesamte Verstarkungs-
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2 Grundlagen

regelung im Eingangsverstirker (1) vorgesehen. Aus dem Zusammentreffen von
hoher Bandbreite, flachem Frequenzgang, niedriger Rauschzahl, hoher maxima-
ler Verstarkung mit grofiem Stellbereich und vergleichsweise hohem Ausgangs-
pegel ergeben sich ungewohnlich harte Anforderungen an den Entwurf dieses
Eingangsverstarkers. Daher wird er zuletzt entworfen, zu einem Zeitpunkt, an
dem die Anforderungen an ihn exakt feststehen und keine unnétigen Reserven
vorgesehen werden miissen.

2.1.4 Pegelfestlegung

Die erforderlichen Verstiarkungen und Aussteuerbereiche im Empfinger ergeben
sich unmittelbar aus den zu erwartenden Eingangsleistungen. Diese wiederum
hingen von der Sendeleistung, den Ausbreitungsbedingungen — speziell dem
Abstand zwischen Sender und Empfinger — dem Antennengewinn und dem
Frequenzbereich ab. Bei Sichtverbindung zwischen Sender und Empfanger setzt
sich der Ubertragungsverlust aus der Freiraumwellendimpfung und der Damp-
fung durch atmosphérische Absorption zusammen.

Der Kehrwert der Freiraumwellenddmpfung folgt fiir perfekt ausgerichtete
Antennen aus der FRiisschen Transmissionsgleichung [7]

P, A\

Gleichung (2.4) gilt im Fall der Fernfeldkopplung, das heifit,

2d?

r> \ (2.5)
muss erfiillt sein, wobei r der Abstand zwischen beiden Antennen, d die grofite
Antennendimension und A die Wellenlédnge ist. Die Groflen Gy und G, werden
als Antennengewinn von Sende- und Empfangsantenne bezeichnet und sind
abhéngig von der Richtwirkung der Antenne. P; und P; sind die Sende- bzw.
Empfangsleistung. Es wird die Freiraumwellenddmpfung fiir isotrope Strahler,
fir die Gy = G, = 1 gilt, definiert als

Li(r) = (47;)2 (2.6)

Dann ergibt sich bei einem Abstand von 10 m und einer Frequenz von 60 GHz
eine Freiraumwellenddmpfung von L gp(10m) = 88 dB.
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2.1 Systemspezifikation

Im Gegensatz dazu betrigt die Dadmpfung durch atmosphérische Absorption
je nach den vorhandenen Bedingungen wie Temperatur, Luftdruck und Luft-
feuchte, bei 60 GHz etwa 15dB/km [72]. Das heifit, auf einer Ubertragungs-
strecke von 10 m muss man mit Verlusten von ca. 0,2dB durch atmosphérische
Absorption gegeniiber einer Freiraumwellenddmpfung von L gp(10m) = 88 dB
rechnen. Dieser Vergleich macht die Vernachléssigbarkeit der atmospharischen
Absorption deutlich.

Um die Freiraumwellenddmpfung zu verringern, knnen Antennen mit Richt-
charakteristik eingesetzt werden, die einen Antennengewinn grofler als eins auf-
weisen. Jedoch muss dabei beriicksichtigt werden, dass die Ausrichtung im
konkreten Anwendungsfall per Hand erfolgt und damit keine zu kleinen Ab-
strahlwinkel benutzt werden kénnen. Ein moglicher Kompromiss sind die im
Rahmen des Gesamtprojektes entwickelten breitbandigen 4 x 4-Mehrelement-
antennen [25], die einen Gewinn von ca. Gy qp = 17 dBi erzielen.

Der im Sender eingesetzte Leistungsverstiarker hat eine geséttigte Ausgangs-
leistung von (13 ... 15) dBm. Um ausreichende Linearitat sicherzustellen, darf
er maximal mit ca. P; gg = 7dBm Ausgangsleistung betrieben werden, was bei
Vernachlassigung aller Verluste eine dquivalente Strahlungsleistung von 24 dBm
im Fernfeld der Sendeantenne zur Folge hat. Dies liegt innerhalb der Reglemen-
tierungen in Deutschland, die eine dquivalente Strahlungsleistung von 25 dBm
auferhalb und 40 dBm innerhalb von Gebauden vorsehen [9].

Aus diesen Betrachtungen ergibt sich eine untere Grenze der Empfangsleis-
tung von

Piow,as = Py aB + GtaB — Li,ag(10m) + G, g = —47 dBm. (2.7)

Néhert man Sender und Empféanger einander an, so vergréflert sich die Emp-
fangsleistung. Die Antennen haben Abmessungen der aktiven Flache von ca.
2 cm X 2 cm. Daher sind Abschétzungen der Freiraumwellenddmpfung mit Glei-
chung (2.4) bis etwa 16 cm geméfl der Fernfeldbedingung (2.5) giiltig. Als ge-
ringster zuléssiger Abstand zwischen Sender und Empféanger ohne Verringerung
der Sendeleistung wird r = 0,5 m festgelegt. Damit ergibt sich eine obere Emp-
fangsleistung von

Prhigh,aB = Pr.aB + Gt,aB — Lt,a(0,5m) + Gy g = —21 dBm. (2.8)

Der Eingangsverstarker im Empfanger muss demzufolge einen Eingangspegel
von Ppjgh,dB = —21dBm linear verarbeiten kénnen, und die Verstidrkung muss
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im Bereich von Pipigh,dB — Prlow,dB = 26 dB einstellbar sein. Soll eine Annéhe-
rung von Sender und Empfénger auf weniger als 0,5m technisch moglich sein,
dann ist es sinnvoll, die Sendeleistung zu verringern, weil Leistungsaufnahme
und Komplexitiat des Empfangers sonst unverhaltnisméafig ansteigen.

Am Ausgang des Empfangers werden die Analog-Digital-Wandler angeschlos-
sen. Sie geben damit die Anforderungen an das Ausgangssignal vor. Zwar exis-
tierten zum Entwurfszeitpunkt bereits erste A/D-Wandler-Prototypen mit den
erforderlichen Auflésungen und Datenraten (bspw. [42], [37]), jedoch werden
solche Wandler erst in einiger Zeit kommerziell und in Standardgehéusen ver-
fligbar sein. Deswegen orientiert sich der Entwurf an marktiiblichen Model-
len, deren Parameter den Erfordernissen nahekommen. Beispielsweise bietet
die Firma National Semiconductor mit dem A/D-Wandler ADC08300 einen 8-
bit-Wandler an, der Abtastraten von 3 GSa/s erreicht. Dieses Modell dient zur
Orientierung des Entwurfs. Geht man davon aus, dass die méglicherweise erfor-
derlichen Aliasing-Filter das Signal in ihrem Durchlassbereich nur unwesentlich
dampfen, muss der Empfingerschaltkreis geméf Spezifikation der A /D-Wand-
ler ein symmetrisches Ausgangssignal mit maximal £300mV Pegel an 1002
bei Vollaussteuerung liefern.

2.2 Entwurfsschwerpunkte

2.2.1 Rauschen

Den Rauscheigenschaften einer Schaltung kommt beim Entwurf eines Emp-
fdngers eine zentrale Rolle zu. Insbesondere die Schaltungsblécke nahe dem
Empfingereingang miissen auf minimales Rauschen optimiert sein, damit mog-
lichst wenig Information des mitunter sehr schwachen Empfangssignals verloren
geht. Rauschen entsteht in verlustbehafteten Bauelementen in Form von ther-
mischem Rauschen sowie in aktiven Bauelementen beispielsweise als Schrot-
rauschen (shot noise) oder Funkelrauschen (flicker noise, 1/f noise). Als Schal-
tungsentwerfer hat man typischerweise keinen Einfluss auf technologische Ei-
genschaften eines Bauelementes, so dass zur Optimierung die Wahl geeigneter
Transistorgroflen und Arbeitspunkte, einer gilinstigen Schaltungstopologie so-
wie die Rauschanpassung der Signalquelle an die Eingangsschaltung verbleiben.
Wie diese Schritte systematisch umgesetzt werden kénnen, ist in der Literatur
ausgiebig diskutiert, bspw. in [14], [66] und [43]. Von der Vielzahl moglicher
Optimierungsmethoden sind jedoch nicht alle gleichermaflen effektiv und an-
wendbar fiir den Schaltungsentwurf bei 60 GHz sowie unter Beriicksichtigung
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der gegebenen Bauelementeigenschaften. Daher wird auf einige Besonderheiten
eingegangen.

Rauschzahl und Rauschmafl

Die Rauschzahl NF' eines Zweitors ist das logarithmische Mafl des Rauschfak-
tors F' und gibt an, wie stark der Signal-Rausch-Abstand (SNR) durch das
Zweitor verringert wird. Sie ist per Definition unabhéngig von den Eigenschaf-
ten der Last, wohl aber abhéngig von der Quellimpedanz. Die minimale Rausch-
zahl NF;, ist das Minimum von NF', das fiir einen Quellreflexionsfaktor I'qmin
erreicht wird. Dieser Fall wird mit Rauschanpassung bezeichnet. Im Allgemei-
nen unterscheidet sich der Quellreflexionsfaktor einer rauschangepassten Quelle
I'cmin vom Quellreflexionsfaktor einer leistungsangepassten Quelle I'gupas, SO
dass beide Bedingungen nicht zugleich erfiillt sind.

Die Dimensionierung der Eingangsstufe eines Verstérkers beginnt typischer-
weise mit der Wahl einer geeigneten Schaltungstopologie, wobei in erster Linie
eine Emitter- oder Kaskodestufe bzw. die dualen Entsprechungen in Differenz-
anordnung in Frage kommen. Fiir die Transistoren muss dabei ein insbesonde-
re hinsichtlich des Rauschens giinstiger Arbeitspunkt gewéhlt werden. Abbil-
dung 2.2 zeigt die minimale Rauschzahl NF,;, sowie den verfiigharen Gewinn
bei Rauschanpassung Gay(I'gmin), also fiir ein Eingangsanpassnetzwerk, mit
dem NF,,;, erzielt wird, fiir eine Emitterstufe bei 60 GHz in der verwendeten
Halbleitertechnologie. Die Ergebnisse suggerieren, dass es giinstig ist, die Ein-
gangsstufe bei einem Kollektorstrom von ca. 220 pA zu betreiben und auf diese
Weise NFpin = 3,6dB zu erzielen. Diese Herangehensweise ist jedoch zur Op-
timierung der Gesamtschaltung vollig ungeeignet, weil unberiicksichtigt bleibt,
dass die Eingangsstufe bei einer solchen Dimensionierung selbst im Fall konju-
giert komplexer Ausgangsanpassung nur 2,1 dB Ubertragungsgewinn aufweist.
Damit geht geméf der FRriisschen Formel [28]

-1 F3—-1

F, es — F e 2.9
& L G(auvl N GaleaV2 i ( )

der Rauschfaktor F3 der folgenden Stufe stark in den Gesamtrauschfaktor Fyes
ein. Vergroflert man hingegen G,y1, verringert sich der Beitrag von Fh, und
Fyes wird u.U. geringer, auch wenn F; durch diese Mafinahme ansteigt. Da
mit steigender Stufenanzahl die Zahl der Freiheitsgrade wéchst, gestaltet sich
eine Optimierung der Gesamtrauschzahl allein mithilfe der FRriisschen Formel
schwierig.
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Abbildung 2.2: Minimale Rauschzahl (—) und verfigbarer Gewinn (---) einer Emitterstufe
bei Rauschanpassung.

min

NF,
- Gav,dB (erin)

Abbildung 2.3: Minimale Rauschzahl (—) und verfiigbarer Gewinn (---) einer Kaskodestufe
bei Rauschanpassung.
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Beispielsweise kann ohne Kenntnis der Folgestufen nicht beurteilt werden,
ob eine Kaskodestufe, deren Eigenschaften in Abbildung 2.3 dargestellt sind,
zu besseren Eigenschaften der Gesamtschaltung fithren wiirde. Zwar ist deren
minimale Rauschzahl mit NFy,;, = 5,2dB deutlich héher, jedoch erzielt sie
dabei einen verfiigharen Gewinn bei Rauschanpassung von Gyy,qg = 10dB.

Ein Optimierungskriterium, das diesen Umstand berticksichtigt, ist das von
ROTHE und DAHLKE eingefiihrte Rauschmafl [52], das dort noch nicht unter
diesem Namen auftaucht, sondern mit F7° bezeichnet ist. Dem Rauschmaf}
liegt der Gedanke zugrunde, dass die Rauschbeitrdge einer Kettenschaltung
von Verstiarkern mit zunehmender Anzahl vorangehender Stufen immer gerin-
ger werden, so dass sich selbst fiir eine unendliche Stufenanzahl ein endlicher
Rauschfaktor ergibt. Geht man von gleichartigen Verstidrkern aus, die mit der-
selben Quellimpedanz betrieben werden, ergibt sich aus Gleichung (2.9)

F-1 F-1
Foes = F + + 4. 2.10
g Gav va ( )
F-1
Fp?=Fps—1=) o (2.11)
n=0 av
F-1
= 2.12
1—1/Gay (2.12)

Besonders aussagekriftig ist Gleichung (2.12), wenn fiir F' die minimale Rausch-
zahl und fiir G,, der verfiigbare Gewinn beim Betrieb mit der dafiir erforderli-
chen Quellimpedanz eingesetzt wird. Dann lédsst sich aus dem daraus resultie-
renden Rauschfaktor die Rauschzahl

NFpinoe = 10log (Fg° + 1 (2.13)

) dB’Rauschanpassung
bestimmen, die angibt, welche Rauschzahl eine ins Unendliche fortgesetzte Ket-
tenschaltung der betrachteten Stufe bei Rauschanpassung aufweist. Dieser Wert
ist fur Verstiarker mit ausreichend hoher Verstarkung ein guter Orientierungs-
wert fiir die von der Gesamtschaltung zu erzielenden Untergrenze der Rausch-
zahl.

Abbildung 2.4 zeigt NF,ineo fiir eine Emitter- und eine Kaskodestufe in Ab-
héangigkeit vom Kollektorstrom. Die Polstellen ergeben sich entsprechend Glei-
chung (2.12), wenn G, = 1 ist. Aus dieser Betrachtung wird deutlich, dass
fiir die Gesamtschaltung des Verstérkers nur geringe Unterschiede hinsichtlich
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14 H- ; N : —— Emitterstufe ]
i ——— Kaskodestufe

N. Fminoo/ dB -

Abbildung 2.4: Vergleich der minimalen Rauschzahl bei unendlicher Stufenzahl zwischen
Emitterstufe (—) und Kaskodestufe (---).

der Rauschzahl zu erwarten sind, unabhéngig davon, welche der Stufen als Ein-
gangsstufe verwendet wird. Zudem zeigt sich, dass, wenn eine Emitterstufe ver-
wendet wird, diese fiir minimales Gesamtrauschen mit einem deutlich hoheren,
etwa viermal so groflen, Kollektorstrom zu betreiben ist, als dies Abbildung 2.2
suggeriert.

‘Wahl der Quellimpedanz

Zur Arbeitspunktoptimierung der Eingangsstufe wurde bislang stets die Gréfe
NFin herangezogen, die an die Bedingung der Rauschanpassung gekoppelt ist,
also an die Wahl einer Quellimpedanz, die zu einem Minimum der Rauschzahl
fithrt. Dies kann jedoch nicht als alleiniges Kriterium verwendet werden, da
oftmals auch eine gute Leistungsanpassung am Eingang gewiinscht ist, um einen
hohen Ubertragungsgewinn zu erzielen und eine Schnittstelle mit definierter
Impedanz bereitzustellen.

In der Literatur wird die Optimierung haufig mit dem in Abbildung 2.5 il-
lustrierten Verfahren, Kreise konstanten verfiigharen Gewinns sowie konstanter
Rauschzahl in Abhéngigkeit von I'g zu plotten, durchgefiihrt. Ein geeigneter
Quellreflexionsfaktor I'g, fir den das Eingangsanpassnetzwerk dimensioniert
wird, wird meist auf der Verbindungslinie zwischen I'gpmat und I'gmin gewéahlt.
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Im(Tg) —

Abbildung 2.5: Konturen des verfiigharen Gewinns (---) und der Rauschzahl (—) in Abhén-
gigkeit des Quellreflexionsfaktors I'g fiir eine Kaskodestufe bei 60 GHz.

Eine gute Eingangsanpassung an die Systemimpedanz ist bedeutsam, damit die
Schnittstelle zwischen Antenne und Verstéirkereingang definiert ist. Die Anpas-
sung wird beschrieben durch den Anpassungsfaktor' M, der angibt, welcher
Teil der von einer Quelle verfiigbaren Wirkleistung tatsédchlich in den Eingang
einer Schaltung abgegeben wird. Entsprechend der in Abbildung 2.6 dargestell-
ten Schaltung ergeben sich folgende Zusammenhénge.

P,

M= (2.14)

PGav

2 Z;
P, =Re[ |Ug)? —Z— (2.15)
1Z; + Zg|

2

Ug|
Pooay = — 2.16
w= 2ol (2.16)
L In der angelsichsischen Literatur [14], [54] wird diese Grofe meist als mismatch factor
oder mismatch loss bezeichnet. Diese Bezeichnung suggeriert aber filschlicherweise, dass
ein grofer Wert von M einer schlechten Anpassung entspricht. In [32] findet sich die ins

Deutsche iibertragene Bezeichnung Fehlanpassungsverlust, jedoch als Kehrwert der in an-
derer Literatur angegebenen Definition von M.
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Abbildung 2.6: Anpassungsfaktor und tibertragene Wirkleistung zwischen Quelle und Last.
a) An Eingangsimpedanz Z; abgegebene Wirkleistung P;, b) Bezugsleistung
Pgay bei konjugiert komplexer Anpassung.

1
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f
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Abbildung 2.7: Konturen der Rauschzahl (—) und des Anpassungsfaktors (---) in Abhéngig-
keit des Quellreflexionsfaktors ' fiir eine Kaskodestufe bei 60 GHz.

2 2
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In Abbildung 2.7 ist M zusammen mit NF als Funktion des Quellreflexions-
faktors dargestellt. Die Gestalt der Kreise gleichen Anpassungsfaktors dhnelt
denen des verfiigbaren Gewinns stark. Dies ist plausibel, da zwischen G, und
M ein enger Zusammenhang besteht, der deutlich wird, wenn man G,,, wie in
Gleichung (B.9) gezeigt, in Leitwertdarstellung angibt:

Re(Zg)
2 _ %) .
Y11 Zg +1 Re@zz Yo +1/2g

(2.17)

Gav = Yoy |? (2.18)
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Im Fall vernachléssigbarer Riickwirkung kann Y ;5 null gesetzt werden, so dass
Gleichung (2.18) geschrieben wird als

Re(Z~)Re(1/Y
Gav = [V |” 2(7(;) 3 1/X) (2.19)
|Za +1/Y 4117 [Y4:1]" Re(1/Y ;) Re(Y )
Gav _ ‘X21‘2 RE(ZG) Re(]‘/zll) (220)

|Zg+1/Y |2 Re(Y;;) Re(Ys,)

und mit Z; = 1/Y;; sowie Gleichung (2.17) im Fall vernachlassigbarer Riick-
wirkung

Mo Yl
4 Re(Y;;)Re(Yy,)

Gow = (2.21)
Das heifit, fiir riickwirkungsfreie Verstéarker sind G,, und M proportional zu-
einander, so dass ein Anpassungsfaktor von M = 0,9 einer Anderung der Ver-
starkung um AGay,ag = —0,5dB entspricht. Weiterhin wird fiir einen solchen
Anpassungsfaktor geméafl Gleichung (2.17) bei I'¢ = 0 ein Eingangsreflexions-
faktor von I'; gg = —10dB erzielt. Beides sind in den meisten Fillen akzeptable
Werte, so dass das Optimierungsziel M > 0,9 zur Orientierung herangezogen
wird.

In der Literatur finden sich hiufig Ansétze, mit einem von ENGBERG vorge-
schlagenen Verfahren mehrfacher verlustfreier Riickkopplungen [24], die Quell-
reflexionsfaktoren fiir Leistungsanpassung und Rauschanpassung I'gpmay und
I'Gmin in Deckung zu bringen und damit simultane Leistungs- und Rauschan-
passung zu ermoglichen. Da sich die Riickkoppelnetzwerke bei 60 GHz jedoch
nicht verlustfrei realisieren lassen und damit ebenfalls einen Rauschbeitrag lie-
fern, Induktivitdten oder Leitungen einen hohen Platzbedarf haben, die Gefahr
der Instabilitat besteht und die Verstarkung gemindert wird, wird dieser Ansatz
nicht weiterverfolgt.

Realisierung des Eingangsanpassnetzwerkes

Anhand der Darstellung in Abbildung 2.7 wird ein Wert I't; festgelegt, der am
Transistoreingang wirksam werden soll. Ein sinnvoller Kompromiss ist bspw.
ein Punkt im Uberlappungsbereich der Kreise M = 0,9 und NF = 5,5dB. Um
I'c auf diesen Reflexionsfaktor zu transformieren, schaltet man, wie in Abbil-
dung 2.8 illustriert, eine Leitung mit relativ hohem Wellenwiderstand in Reihe
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Abbildung 2.8: Kaskodestufe mit Serienleitung variabler Lange im Eingangsanpassnetzwerk.

zur Signalquelle. Dabei gilt es jedoch zu beachten, dass diese Leitung selbst
verlustbehaftet ist und damit auch einen Rauschbeitrag zum Ausgangssignal
des Verstarkers liefert. Dadurch verschiebt sich zwar I'gmin in Richtung des
Ursprungs, der der Systemimpedanz und damit tiblicherweise auch der Quell-
impedanz entspricht, andererseits erh6ht sich das Rauschniveau insgesamt. Des-
wegen ist es nicht in jedem Fall sinnvoll, eine perfekte Rauschanpassung oder
den gewéhlten Kompromiss I'y; herzustellen, sondern es kann sich letztlich ei-
ne geringere Rauschzahl ergeben, wenn eine gewisse (Rausch)fehlanpassung in
Kauf genommen wird.

Die sonst iibliche graphische Optimierung dieses Problems in der Ebene des
Reflexionsfaktors bzw. im SMITH-Diagramm wird dadurch erschwert, dass die
Grole NF' als Funktion mehrerer Parameter, ndmlich Real- und Imaginérteil
von I'g, Leitungslange und Leitungsanordnung, betrachtet werden muss. Allein
bei Variation eines Parameters neben I'g ergeben sich damit fiir einen festen
Wert von NF eine Vielzahl von Kreisen in der I'-Ebene, die sich kaum noch
sinnvoll zuordnen und interpretieren lassen.

Stellt man NF' als Fliache tiber der I'q-Ebene dar, erhilt man eine Mulde,
deren Minimum am Punkt I'gmip, liegt und den Wert NFy,;, aufweist. Fligt man
eine Leitung zum Eingang hinzu, so verschiebt sich das Minimum entsprechend
der Impedanztransformationsregeln, die fiir Leitungen gelten. Zugleich steigt
dessen Wert NF,;, an, da die Leitung einen Rauschbeitrag liefert. Die beiden
NF-Flachen schneiden sich entlang einer bestimmten Kurve. Auf der einen Seite
der Kurve liegt die NF'-Flache ohne Eingangsleitung unter der NF-Flache mit
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Eingangsleitung, wihrend die Situation auf der anderen Seite der Kurve genau
umgekehrt ist. Aus dieser Information lisst sich ableiten, in welchem Bereich
der I'g-Ebene der Verstiarker mit Eingangsleitung eine geringere Rauschzahl
aufweist als ohne Eingangsleitung, und in welchem Bereich die Rauschzahl oh-
ne Eingangsleitung geringer ist als mit Eingangsleitung. Anstatt der zwei Falle
— Eingangsleitung vorhanden und Eingangsleitung nicht vorhanden — wird
die Leitungslédnge [ in mehreren Schritten variiert und jeweils der Bereich der
I'g-Ebene gesucht, in dem eine bestimmte Leitungsldnge zu einem minimalen
Wert von NF' fiihrt. Innerhalb dieses Bereichs wird dann nur noch das zugeho-
rige Minimum von NF' betrachtet. Auf diese Weise ergibt sich eine aus vielen
Segmenten zusammengesetzte neue NF-Flache, die das Minimum von NF iiber
der Variation aller betrachteten Léngen [ angibt. Die urspriingliche Abhéngig-
keit NF(Re(T'g),Im(Cg),1) ist damit reduziert worden auf eine Darstellung in
der Form NF(Re(I'c),Im(I'g)), die sich bequem als Konturen in der I'g-Ebene
visualisieren lasst. Zusétzlich kann man in diese Ebene die Segmentgrenzen der
einzelnen NF-Flachen eintragen und daraus die Leitungslénge ablesen, die zum
angegebenen Minimum von NF fiihrt.

Fiir das Beispiel der Kaskodestufe mit Serienleitung am Eingang geméafi Ab-
bildung 2.8 ist ein solches Diagramm in Abbildung 2.9 gezeigt. Diesem Dia-
gramm lassen sich folgende Aussagen entnehmen: Ohne Eingangsleitung weist
die Schaltung eine minimale Rauschzahl NF;, < 5,4dB auf. Dazu ist ein
Quellreflexionsfaktor I'gpin = 0,6 + j0,2 notig. Fiigt man eine Eingangsleitung
hinzu, vergroert sich NFy,;, mit zunehmender Leitungslidnge. So ist beispiels-
weise NFpin = 5,9dB bei | = 550 pm. Fir einen Quellreflexionsfaktor I'q = 0
ist die optimale Leitungslénge [ ~ 470 pm. Sie fithrt zu einer Rauschzahl von
NF =~ 5,9dB.

Anhand der Kurve, die NFy,i, in Abbildung 2.9 mit wachsender Leitungslan-
ge zuriicklegt, lasst sich erkennen, dass der Wellenwiderstand der verwendeten
Leitung zu niedrig ist und sich NFy;, deswegen am Punkt I'q = 0 vorbei be-
wegt. Andererseits entspricht die Leitungsgeometrie bereits der technologischen
Grenze, so dass sich in diesem Fall kein héherer Wellenwiderstand realisieren
lasst. Alternativ konnte man eine ldngere Leitung wéhlen und I'gmin anschlie-
Bend mit einer Parallelkapazitidt auf den Koordinatenursprung transformieren,
jedoch wiirde dies aufgrund der zusétzlichen Verluste zu keiner Verbesserung
von NF fithren.

Die Situation mit einer 470 pm langen Serienleitung am Eingang ist noch
einmal detailliert in Abbildung 2.10 wiedergegeben. In dieses Diagramm ist
auch M eingetragen. Es zeigt sich, dass die gewahlte Eingangsleitung gut den
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Abbildung 2.9: Konturen gleicher Rauschzahl (—) fiir eine Kaskodestufe gemifl Abbil-
dung 2.8 bei 60 GHz mit variabler Leitungsliange (---) im Eingangsanpass-
netzwerk.

Kompromiss zwischen Rausch- und Leistungsanpassung herstellt, der ausge-
hend von Abbildung 2.7 angestrebt wurde, mit dem Unterschied, dass sich die
Rauschzahl durch die Verluste in der Leitung auf 5,9dB erhoht hat.

Bei der praktischen Realisierung treten eine Reihe von Einschrinkungen auf,
die dazu fithren, dass die Dimensionierung des Eingangsanpassnetzwerkes ein
iterativer Prozess ist. So ist oftmals eine Gleichspannungsisolation gewtinscht,
die eine Serienkapazitdt am Eingang erforderlich macht. Um den Einfluss die-
ser Serienkapazitidt auf die Anpassung gering zu halten, sollte sie so grof} wie
moglich sein. Andererseits fithrt dies zu einer parasitdren Parallelkapazitit der
unteren Kondensatorplatte mit dem Substrat, die ihrerseits wiederum die An-
passung verschlechtert. Weiterhin muss die Kapazitidt der Bondpads bedacht
werden sowie zusétzliche Leitungsabschnitte, die aufgrund der Layoutgeometrie
erforderlich sind.

2.2.2 Breitbandigkeit

Aus dem Vorteil des groBen nutzbaren Frequenzbereichs bei 60 GHz resultiert
die Notwendigkeit vergleichsweise breitbandiger Hochfrequenzschaltungen mit
relativen Bandbreiten grofier als 10 %. Neben der Eigenschaft aktiver Bauele-
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Abbildung 2.10: Rauschzahl (—) und Anpassungsfaktor (---) einer Kaskodestufe mit einer
470 pm langen Eingangsleitung bei 60 GHz.

mente, mit zunehmender Frequenz eine abnehmende Verstarkung aufzuweisen,
wird die Bandbreite von Hochfrequenzschaltungen durch die Anpassnetzwerke
bestimmt. Die Aufgabe dieser Anpassnetzwerke ist es, eine Impedanz Z; in
eine andere Impedanz Z, zu transformieren. Insbesondere bei sehr kleinen und
sehr groflen Signalpegeln ist es bedeutsam, dass diese Transformation moglichst
verlustarm erfolgt, im ersten Fall aufgrund der Verschlechterung des SNR, im
zweiten wegen der auftretenden Leistungsverluste. Aus diesem Grund werden
Anpassnetzwerke iiblicherweise mit Kondensatoren, Spulen, Transformatoren
und Leitungen ausgefiihrt, die im Idealfall verlustfrei sind. Solche Anpassnetz-
werke realisieren nur an einzelnen Frequenzpunkten eine perfekte Anpassung
und weisen eine gewisse Bandbreite auf, innerhalb derer die Impedanztrans-
formation zu einem bestimmten Grad gilt. Beim Entwurf muss demzufolge auf
eine ausreichende Bandbreite der Anpassnetzwerke geachtet werden.?

Im Fall der Leistungsanpassung erfolgt die Impedanztransformation derart,
dass die Lastimpedanz in den konjugiert komplexen Wert der Quellimpedanz

2 Der triviale Fall, Breitbandigkeit durch bewusstes Hinzufiigen verlustbehafteter Elemente
und damit ein “Abflachen” der Resonanziiberh6hungen herzustellen, wird nicht betrachtet.
Dies bedeutet nicht, dass dieser Fall praktisch irrelevant ist. Jedoch ist eine breitbandige
Anpassung dann am kompliziertesten, wenn bspw. der Rauschbeitrag des Anpassnetzwerks
so gering wie moglich sein muss und sich damit die Anwendung von Widerstédnden verbietet.
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Abbildung 2.11: a) Anpassnetzwerk, b) Modell eines Parallelresonanzkreises aus Sicht eines
Verbindungstors im Anpassnetzwerk.

|

Zo Zi,

umgewandelt wird. Dann ist die transportierte Wirkleistung maximal, und die
Reaktanzen von transformierter Last und Quelle kompensieren einander; es
tritt also eine Resonanz auf. Nur bei der Resonanzfrequenz ist die Leistungs-
anpassung perfekt, oberhalb und unterhalb davon verschlechtert sie sich. Je
grofler das Verhéltnis zwischen Imaginérteil und Realteil der transformierten
Lastimpedanz ist — also je grofler die Giite @ der transformierten Lastimpe-
danz ist — desto schmalbandiger ist im Allgemeinen die Anpassung. Dies folgt
aus Betrachtungen zu einfachen Serien- und Parallelresonanzkreisen, fiir die
gilt [75]

Q=1 (2.22)

Af’ '

wobei fy die Resonanzfrequenz und A f die Differenz zwischen den beiden Fre-
quenzen ist, bei denen die Impedanz des Parallelresonanzkreises bzw. die Ad-
mittanz des Serienresonanzkreises auf den 1/v/2-fachen Wert, also um 3dB
gegeniiber dem Wert bei Resonanz gesunken ist. Bei diesen Frequenzen wird
gegeniiber dem Resonanzfall nur noch die Hélfte der Wirkleistung an die Last
abgegeben.

Aus diesen grundsitzlichen Uberlegungen wurde eine Methode entwickelt, die
Breitbandigkeit eines Anpassnetzwerks unmittelbar aus dem Weg im SMITH-
Diagramm zu beurteilen, auf dem die Lastimpedanz transformiert wird. Ab-
bildung 2.11 a) zeigt ein mehrstufiges Anpassnetzwerk, in dem jedes einzelne
Element, das einen beliebigen verlustfreien Zweipol darstellen kann, als Zweitor
gezeichnet ist. An jedem Verbindungstor zwischen den Zweitoren wird die trans-
formierte Lastimpedanz Z} zusammen mit der transformierten Quellimpedanz
Z¢, als Parallelresonanzkreis modelliert, was in Abbildung 2.11 b) illustriert ist.
Ohne den transformierten Quellwiderstand R¢, weist dieser Resonanzkreis eine
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Gite ,
Ry,

Q = RwoC} =
LY0YL UJOL/G

(2.23)

auf. Ist das Anpassnetzwerk verlustfrei, und realisiert es bei der Frequenz
fo = wo/ (27) eine Leistungsanpassung zwischen Z und Z;,, dann liegt auch
am betrachteten Verbindungstor Leistungsanpassung vor, und es ist Ry, = Ry,
Daher kann die Betriebsgiite Qr, bei Belastung des Resonanzkreises mit Ry,
auch dann angegeben werden, wenn der Wert der transformierten Quellimpe-
danz Zg unbekannt ist

/ !
0@ Fisci o0
2 2
Der belastete Parallelresonanzkreis hat dann eine relative Bandbreite [75] von
1 2 Af
Afr = — = = mit Afoq = =L. 2.25
M= =7 (225)

Entwirft man das Anpassnetzwerk beispielsweise von der Last- zur Quellim-
pedanz, dann kann fiir jeden Zwischenschritt die Betriebsgiite angegeben und
iiber das Modell des Parallelresonanzkreises auf die Bandbreite geschlossen wer-
den. Zu diesem Zweck tragt man Linien konstanter Giite, also mit konstantem
Quotienten |R} /X{ |, in das SMITH-Diagramm ein. Darin entsprechen sie Krei-
sen mit Mittelpunkt [39], [68]

(2.26)
und Radius

rg=14/1+ 07 (2.27)
Da die Bandbreite des gesamten Anpassnetzwerks von dem Abschnitt mit der
hochsten Gite und damit geringsten Bandbreite bestimmt wird, entspricht sie
der hochsten Giitelinie, die auf dem Transformationsweg beriihrt wird.

Dass dieses Verfahren nur als grober Anhaltspunkt dienen kann, sei mit
dem Beispiel der Anpassung einer symmetrischen Kaskodestufe an ein nachge-
schaltetes Differenzpaar illustriert. In einer typischen Dimensionierung dieser
Stufen in einem Eingangsverstirkers bei 60 GHz sind Z, = (25 — j408) Q so-
wie Zp, = (80 — 570) Q. Eine Serienersatzschaltung von Quelle und Last liefert
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Abbildung 2.12: Transformation von Z; = (80 — j70) Q auf Zg, = (25 + j408) Q bei 60 GHz:
a) mit Parallel- und Serieninduktivitat, b) mit Parallelkapazitét und Serien-
induktivitat, ¢) mit Serien- und Parallelinduktivitit, d) mit Serienkapazitit
und Parallelinduktivitét.

die beste Ubereinstimmung mit der frequenzabhiingigen Ausgangs- bzw. Ein-
gangsimpedanz der Transistorschaltungen. Abbildung 2.12 zeigt die vier mog-
lichen Varianten der Transformation von Z; auf Zg mit einem zweistufigen
Anpassnetzwerk bestehend aus Kondensatoren und Spulen. Die zugehorigen
Transformationswege sind in Abbildung 2.13 zusammen mit Linien konstanter
Giite @ in das SMITH-Diagramm eingetragen.

Im Fall a) wird Z;, zunéchst auf dem Abschnitt la mit der Parallelindukti-
vitdt L1, entlang eines Kreises konstanter Konduktanz in Richtung negativer
Suszeptanz verschoben. Im Schritt 1b erfolgt die Transformation mit der Se-
rieninduktivitdt L, auf einem Kreis konstanter Resistanz in Richtung positiver
Reaktanz, bis schliellich der Punkt Z¢, erreicht wird. Bei Variante b) des An-
passnetzwerks erfolgt die erste Transformation 2a auf einem Kreis konstanter
Konduktanz in Richtung positiver Suszeptanz durch die Parallelkapazitiat Cs,,
wahrend im zweiten Schritt 2b die Serieninduktivitdt Loy, eine Verschiebung
auf einem Kreis konstanter Resistanz in Richtung positiver Reaktanz bewirkt,
so dass ebenfalls der Punkt Z¢, erreicht wird. Fiir die Varianten c¢) und d) gilt
Entsprechendes. Es ist ersichtlich, dass in allen vier Féllen die maximale Giite
an der Schnittstelle zur Quelle Z erreicht wird. Dort wird die Linie mit Giite
@@ = 16 beriihrt, so dass eine relative Bandbreite der Anpassnetzwerke von

Qo

zu erwarten ist.
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Abbildung 2.13: Transformation von Z; = (80 — j70) Q auf Zg, = (25 + j408) Q im SMITH-
Diagramm mit Linien konstanter Giite. (SMITH-Diagramm normiert auf
Zo =30092.)

An den Bandgrenzen wird gegeniiber der Mittenfrequenz, bei der perfekte
Anpassung vorliegt, nur noch die Hélfte der Leistung iibertragen. |Sa;| ist dem-
zufolge auf 1/4/2 abgesunken. Da das Anpassnetzwerk ein verlustfreies Zweitor
ist, stehen damit auch die Betrége aller {ibrigen Streuparameter fest. Sie miissen
den Bedingungen

|S11] = [Sa2l;  [S12] = [Sa1l;  [S11] = /1 = [S12]? (2.29)

gehorchen [32]. An den Bandgrenzen gilt also

S11] = [S22| = [S21] = [S12| = —=. (2.30)

Sl
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Tabelle 2.2: Bandbreiten der zweistufigen Anpassnetzwerke aus Abbildung 2.12.

Variante Af Afrel Af_10aB  Afrel, —10dB
a) 771GHz  12,9% 2,56 GHz 43%
b) 6,66 GHz 11,1% 2,25 GHz 3,8%
o) 701GHz  11,7% 2,37 GHz 4,0%
d) 4,83 GHz 8,1% 1,64 GHz 2,7%

Dabher ist es gleichgiiltig, welcher Streuparameter zur Bestimmung der —3-dB-
Bandbreite eines verlustfreien Zweitors herangezogen wird. Meist wird die Be-
dingung 511, = —3 dB verwendet.

Abbildung 2.14 zeigt S11,4p aus Sicht des Lastwiderstandes Ry, und normiert
auf diesen fir die vier Varianten des Anpassnetzwerks. Obwohl die Abschat-
zung mit Giitelinien im SMITH-Diagramm A f,o; = 12 % erwarten lasst, ergibt
sich in der Simulation insbesondere fiir Variante d) eine abweichende Bandbrei-
te. In Tabelle 2.2 sind die genauen Zahlenwerte angegeben. Der Grund fiir die
Abweichung ist, dass die Transformationen von Z;, und Z in einen Parallelre-
sonanzkreis geméfl Abbildung 2.11 b) nur fiir die Frequenz gelten, bei der die
Leistungsanpassung perfekt ist. An den Bandgrenzen kann es zu merklichen
Abweichungen von diesem Verhalten kommen, weswegen der fiir den echten
Parallelresonanzkreis exakt giiltige Zusammenhang zwischen Giite und Band-
breite entsprechend Gleichung (2.25) auch nur ndherungsweise gilt.

Neben den Abweichungen gegeniiber der aus Giitelinien ermittelten Band-
breite besteht ein weiterer Kritikpunkt am vorgestellten Verfahren. Eine Ein-
gangsanpassung von Si1 g = —3 dB ist gleichbedeutend damit, dass die Hélfte
der verfiigbaren Quellleistung am Anpassnetzwerk reflektiert wird. An prakti-
sche Schaltungen werden in dieser Hinsicht deutlich strengere Anforderungen
gestellt, so dass typischerweise S11,48 = (—15 ... —10) dB gefordert wird. Zwar
zeigen die in der Ubersicht ebenfalls aufgefithrten —10-dB-Bandbreiten einen
qualitativen Zusammenhang zu den —3-dB-Bandbreiten, jedoch sind die Zah-
lenwerte erwartungsgeméf deutlich geringer.

In der Literatur werden folgende Anhaltspunkte fiir den Entwurf moglichst
breitbandiger Anpassnetzwerke angegeben:

1. Das Netzwerk mit dem kiirzesten Transformationsweg im SMITH-Dia-
gramm liefert die geringsten Verluste und die grofite Bandbreite [39].

2. Ein zweistufiges Anpassnetzwerk ist dann besonders breitbandig, wenn
die in ihm verwendeten reaktiven Bauelemente entgegengesetztes Verhal-
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Abbildung 2.14: Frequenzgang von S11 der Anpassnetzwerke in Abbildung 2.12.

ten haben wie die anzupassende Last [14]. Eine kapazitive Last sollte
demzufolge durch zwei Induktivitdten angepasst werden und umgekehrt.

3. Parallelblindelemente in der Last sind durch Serienblindelemente im An-
passnetzwerk zu kompensieren und umgekehrt. Dabei muss die Parallel-
suszeptanz dieselbe Frequenzabhéngigkeit aufweisen, wie die Serienreak-
tanz [19].

Um insbesondere auch bei sehr unterschiedlichen Quell- und Lastimpedanzen
eine breitbandige Anpassung zu realisieren, sind meist drei- und mehrstufige
Anpassnetzwerke erforderlich. Eine Mdoglichkeit der analytischen Dimensionie-
rung ist in [75] unter dem Stichwort “zweikreisige Kopplungsbandfilter” ange-
geben.

Mit einem solchen zweikreisigen Filter wird fiir zwei unterschiedliche Fre-
quenzen perfekte Anpassung erreicht. Je weiter diese Frequenzen auseinander
liegen, desto schlechter wird die Anpassung dazwischen. Der Abstand der Fre-
quenzen und damit die Welligkeit im Durchlassbereich des Filters wird durch
den Kopplungsfaktor? K bestimmt. Exemplarisch sei die Dimensionierung fiir
Ky = 1,3 sowie die Resonanzfrequenz® f; = 60 GHz angegeben. Fiir den ge-

3 In [75] mit K bezeichnet; hier zur Unterscheidung vom ROLLETT-Stabilitétsfaktor Ky

4In[ ] fr
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Abbildung 2.15: Anpassnetzwerk als zweikreisiges Kopplungsbandfilter. a) Quelle und Last
in Parallelwiderstand und -kapazitit transformiert, b) mit Quelle und Last
als Reihenschaltung, c) optimiertes Netzwerk.

wahlten Kopplungsfaktor ergibt sich zwischen den Frequenzpunkten mit per-

fekter Anpassung ein maximaler Reflexionsfaktor von Si;48 = —10dB. Die

Dimensionierung in [75] bezieht sich auf eine rein resistive Quelle und Last, ein

kapazitiver oder induktiver Anteil kann jedoch nachfolgend verrechnet werden.

Daher werden Zg und Zj, bei fy in die Parallelschaltung eines Widerstan-

des Ry, = 6,7kQ und eines Kondensator Cf; = 6,5fF bzw. R = 141Q und
{ = 16,4 {F umgerechnet. Es kann eine maximale Bandbreite von

/
Af. = foy /2%} = 12,3GHz (2.31)
G

erreicht werden. In diesem Fall fiihrt die weitere Dimensionierung jedoch auf ei-
nen Kennleitwert des ersten Parallelresonanzkreises bei Kurzschluss des zweiten
Kreises von Bip1 = 1,44mS, was bei 60 GHz einer Kapazitat von Ciges = 3,8 fF
entspricht. Dies ist weniger als die zwangsldufig vorhandene Generatorkapazi-
tat Cg = 6,5fF und kann demzufolge nicht realisiert werden. Aus dem gege-
benen Wert der Generatorkapazitit ergibt sich Bxpi = 2,45mS, woraus eine
Bandbreite von Af. = 6,7 GHz und alle weiteren Bauteilewerte folgen. Abbil-
dung 2.15 a) zeigt die vollstdndige Dimensionierung.
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Si1,ap/dB —=

Abbildung 2.16: Frequenzgang von S11 der Anpassnetzwerke aus Abbildung 2.15 mit einge-
tragener BODE-FANO-Grenze.

Das Kopplungsbandfilter mit der urspriinglichen Serienersatzschaltung fiir
Quell- und Lastimpedanz ist in Abbildung 2.15 b) gezeigt. Da die Umrechnung
zwischen Serien- und Parallelersatzschaltung nur bei f, exakt gilt, stimmt das
Verhalten der Netzwerke a) und b) nur bei fy genau iiberein und weicht ab-
seits davon voneinander ab. Die Abbildungen 2.16 und 2.17 zeigen die zugeho-
rigen Verldufe von Si; in logarithmischer Betragsdarstellung und im SMITH-
Diagramm aus Sicht des Lastwiderstandes.

Aus diesen Diagrammen ist ersichtlich, dass im Fall a) fir genau zwei Fre-
quenzpunkte perfekte Anpassung erzielt wird. Zwischen 57,7 GHz und 62,2 GHz
ist die Anpassung durchgehend besser als S1; gqg = —10dB. Eine weitere Ver-
besserung ist moglich, wenn auf die Forderung einer perfekten Anpassung bei
zwei Frequenzen verzichtet wird und stattdessen eine gewisse Fehlanpassung
im gesamten Frequenzbereich in Kauf genommen wird. Ausgehend vom Fall b)
wurden die Bauelementwerte des Anpassnetzwerks iterativ variiert, bis das
Netzwerk c) gefunden wurde. Dessen Verhalten ist ebenfalls in Abbildung 2.16
und Abbildung 2.17 eingetragen. Der Effekt, der sich aus dem Verzicht auf
perfekte Anpassung ergibt, ist am anschaulichsten im SMITH-Diagramm in Ab-
bildung 2.17 zu erkennen: S;; umschlingt den Punkt I' = 0, so dass S11,48 <
—10dB zwischen 57,0 GHz und 63,0 GHz gilt. Zudem verringert sich durch diese
Mafinahme die Welligkeit im Durchlassbereich des Filters deutlich. Die erziel-

39



2 Grundlagen

Abbildung 2.17: Ortskurven von Si1 der Anpassnetzwerke aus Abbildung 2.15 a) und c).
(SmITH-Diagramm auf Rj bzw. Ry, normiert.)

te Bandbreite von Af_ 1948 = 6 GHz ist mehr als doppelt so hoch wie die in
Tabelle 2.2 aufgefiihrten Bandbreiten der zweistufigen Anpassnetzwerke.

Durch Hinzufiigen weiterer Blindelemente zum Anpassnetzwerk kann dieses
noch breitbandiger gestaltet werden. Deren Einfluss wird jedoch mit zunehmen-
der Anzahl geringer, so dass ein bestimmter Grenzwert der Bandbreite nicht
iiberschritten werden kann. Dieser Grenzwert ist im BODE-FANO-Kriterium®
formuliert, das fiir die betrachtete Quellimpedanz lautet:

I 1

5 bspw. in [43]
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2.2 Entwurfsschwerpunkte

Gleichung (2.32) erlaubt beispielsweise die Abschétzung eines konstanten Wer-
tes |S11], den ein ideales Anpassnetzwerk in einem gegebenen Frequenzbereich
realisieren kann, wenn fiir alle ibrigen Frequenzen |S1;| = 1 gilt. W&hlt man als
Eckfrequenzen die Bandgrenzen des optimierten Anpassnetzwerks von 57,0 GHz
und 63,0 GHz, ergibt sich 511 4 = —16,7dB als konstanter Wert zwischen den
beiden Frequenzen. Dieses Fenster ist ebenfalls in Abbildung 2.16 eingetra-
gen und verdeutlicht, dass eine Verbesserung der durch Probieren gefundenen
Schaltung in Abbildung 2.15 ¢) nur noch in gewissen Grenzen méglich ist.

Auf praktische Schaltungen lassen sich die genannten Entwurfsstrategien nur
bedingt anwenden, weil die als ideal angenommenen Bauelemente stets von
parasitdaren Effekten begleitet sind, die hier komplett vernachlassigt wurden.
Zudem scheiden vielfach Topologien aus, weil sie den Arbeitspunkt verdndern
oder es nicht erlauben, den Kollektorstrom fiir einen Transistor einzuspeisen.
Weiterhin muss die geometrische Anordnung der Bauelemente beachtet werden,
da jede Verbindung als Leitung mit ihren zugehérigen Eigenschaften wirkt, und
es muss bedacht werden, dass sich Leitungen, Induktivitdten und Kapazitdten
nur in bestimmten Grenzen genau, verlustarm, mit wenig parasitdren Effekten
behaftet und platzsparend realisieren lassen. Schlieflich bietet ein geschickter
Entwurf der Anpassnetzwerke die Moglichkeit, den Verstédrkungsabfall aktiver
Bauelemente mit wachsender Frequenz auszugleichen. Diese Einschrankungen
fiihren dazu, dass ein praktischer Entwurf stets in hohem Mafle ein iterativer
Prozess ist, der verschiedene Optimierungsziele ausgleichen muss. Die betrach-
teten Aspekte geben jedoch Richtungen und Grenzen vor, in denen sich der
Entwurfsprozess bewegen kann.

In der Literatur finden sich weitere Betrachtungen zur stufenweisen Impe-
danztransformation mit Kettenschaltungen aus A/4-Leitungen, die einen zu-
oder abnehmenden Wellenwiderstand aufweisen. Da die Wellenldnge in SiOq
bei 60 GHz jedoch bei ca. 2,5 mm liegt, wiirden solche Strukturen zu grof§ fir
die kompakte Integration werden. Eine weitere Option ist die Verwendung inho-
mogener Leitungen (tapered lines) zur breitbandigen Impedanztransformation.
Mit geeigneten Entwurfspaketen ldsst sich das Layout solcher Leitungen pro-
blemlos berechnen und erstellen. Jedoch bietet die verwendete Software keine
derartige Option an, so dass ein Entwurf sehr aufwéndig wére. Da sich mit
den ausfiihrlich betrachteten Ansétzen die gewiinschten Bandbreiten erreichen
lassen, wird auf die Impedanztransformation mit mehreren A/4-Leitungen und
inhomogenen Leitungen nicht ndher eingegangen.
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2.2.3 Maximale Aussteuerbarkeit

Entspricht die Eingangsimpedanz einer Baugruppe dem konjugiert komplexen
Wert der Ausgangsimpedanz einer vorgeschalteten Baugruppe, liegt also Leis-
tungsanpassung vor, dann wird zwischen den Baugruppen die maximale Wirk-
leistung iibertragen. Als einheitliche Systemimpedanz fiir Kabel und Adapter
wurde ein Wert von 50 festgelegt, da Kabel mit diesem Wellenwiderstand
einen Kompromiss zwischen maximal iibertragbarer Leistung und minimalen
Verlusten darstellen. Die Einhaltung einer definierten Ein- und Ausgangsim-
pedanz stellt in einem modularen Hochfrequenzsystem sicher, dass stets die
festgelegte (maximale) Wirkleistung iibertragen wird und dass an den Schnitt-
stellen keine Reflexionen auftreten. Solche Reflexionen kénnen dazu fiihren,
dass Schaltungen schwingen oder sogar zerstort werden.

Aus dem Kriterium der Leistungsanpassung geht nicht hervor, welche ma-
ximale Aussteuerung ein aktives Bauelement erreichen kann, bevor der lineare
Betriebsbereich verlassen wird. Diese Aussteuerbarkeitsgrenze gibt die maxi-
male verzerrungsfreie Ausgangsleistung vor.® Sie hingt von der Schaltungsto-
pologie, dem Arbeitspunkt, Bauelementeparametern sowie der Lastimpedanz
ab. Dabei ist im Allgemeinen die Lastimpedanz fiir maximale verzerrungsfreie
Ausgangsleistung verschieden von der Lastimpedanz fiir Leistungsanpassung.

Um auf maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung zu optimieren bzw. ei-
nen Kompromiss zur Leistungsanpassung zu finden, werden typischerweise soge-
nannte load-pull-Simulationen durchgefiihrt. Dazu wird fiir verschiedene Last-
impedanzen und Aussteuerungen der Grenzzyklus der Schaltung bei sinusfor-
migem Eingangssignal ermittelt und daraus die an die Last abgegebene Wirk-
leistung bestimmt. Aus diesem Zusammenhang ergibt sich fiir alle betrachteten
Lastimpedanzen ein bestimmter 1-dB-Kompressionspunkt.” Verbindet man im
SMITH-Diagramm alle Punkte mit gleichem Kompressionspunkt, ergeben sich

6 Der Begriff “verzerrungsfrei” in diesem Kontext bezieht sich nicht auf schwache Nichtli-
nearitdten, sondern auf ein hartes Begrenzen des Signals, weil ein Transistor den aktiven
Normalbereich (beim Bipolartransistor) bzw. den Abschniirbereich (beim Feldeffekttran-
sistor) verlésst.

Y

Ein hartes Begrenzen des Signals tritt nur bei einem vereinfachten Transistormodell auf.
Praktisch gibt es einen — wenn auch schmalen — Ubergangsbereich, so dass die maximale
verzerrungsfreie Ausgangsleistung nicht eindeutig definiert ist. Aus diesem Grund ermittelt
man bei praktischen Schaltungen die Ein- oder Ausgangsleistung, bei der die Verstarkung
um zdB gegeniiber der Verstarkung bei sehr geringen Eingangsleistungen abgenommen
hat, also den z-dB-Kompressionspunkt.
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2.2 Entwurfsschwerpunkte

Konturen, die die Lastimpedanzen gleichen Kompressionspunkts kennzeichnen.
Diese Darstellung bildet, moglicherweise zusammen mit Konturen fiir andere
Optimierungskriterien, die Grundlage zum Festlegen der Lastimpedanz, bzw.
des Ausgangsanpassnetzwerkes.®

Die Ermittlung des Grenzzyklus einer Schaltung ist, insbesondere wenn star-
ke Nichtlinearitdten auftreten, ein sehr rechenaufwéndiger Vorgang. Da dieser
Schritt fiir alle Kombinationen aus verschiedenen Eingangsleistungen und Last-
impedanzen wiederholt werden muss, ergeben sich mit Standardrechentechnik
aus dem Jahr 2011 und bei Verwendung mehrerer Prozessorkerne Simulations-
zeiten in der GroBenordnung von Stunden oder Tagen. Daher ist es erstrebens-
wert, eine analytische Losung fiir das Problem der maximalen verzerrungsfreien
Ausgangsleistung zu finden.

Methode der Lastkurve nach Cripps

Bereits 1923 betrachtete BROWN die Abhéngigkeit von Verstdrkung und maxi-
maler verzerrungsfreier Ausgangsleistung einer Elektronenrohre von der Last-
impedanz [3]. Insbesondere zeigte er, dass sich die Lastimpedanzen fiir ma-
ximale Verstiarkung, was einer Leistungsanpassung entspricht, und maximale
verzerrungsfreie Ausgangsleistung um den Faktor zwei unterscheiden. Spéter
widmeten sich andere Forscher demselben Problem mit geringfiigig anderen
Zielsetzungen [41]. Da diese grundlegenden Betrachtungen jedoch stets von
statischen Modellen der Elektronenréhre ausgingen, erhielten sie zunéchst nur
wenig Beachtung in der Hochfrequenztechnik. In den frithen Jahren der Hoch-
frequenz-Halbleiterelektronik wurden zur Optimierung der Lastimpedanz load-
pull-Messungen herangezogen oder die Anpassnetzwerke bei groflen Aussteue-
rungen optimiert [74], [64], [40], [57], [18]. Teilweise kamen auch vereinfachte,
nichtlineare Transistormodelle zum Einsatz [44], [10].

Erst 1983 beschrieb CRIPPS eine Methode, wie sich mithilfe eines sehr ein-
fachen, linearen Transistormodells erstaunlich genaue Vorhersagen der load-
pull-Konturen treffen lassen [17], [16]. Der Grundgedanke seiner Uberlegungen
ist in Abbildung 2.18 wiedergegeben. Im Folgenden wird der Spezialfall eines

8 Vgl. [43], S. 572; [17], S. 20; [45], S. 312. In dieser Literatur wird nicht néher darauf einge-
gangen, bei welcher Kompression die Konturen gleicher Ausgangsleistung bestimmt werden.
Da jedoch wichtige Schaltungseigenschaften stark davon abhéangen, wie sehr das Ausgangs-
signal verzerrt ist, ist es vorteilhaft, die Definition der load-pull-Analyse dahingehend zu
erweitern.
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Abbildung 2.18: Lastgeraden im Ausgangskennlinienfeld eines Transistors. a) Begrenzung
durch Ucgmin und Ic = 0 gleichermaBien; b) Begrenzung zuerst durch
UCEmin; ¢) Begrenzung zuerst durch Ic = 0.

Bipolartransistors mit den zugehorigen Bezeichnungen betrachtet. Die Darstel-
lung lasst sich jedoch auf andere aktive Bauelemente wie Feldeffekttransistoren
iibertragen, sofern sie ein dhnliches Verhalten aufweisen. Das Diagramm zeigt
das stark vereinfachte Ausgangskennlinienfeld eines Transistors. In Abhéngig-
keit des Basisstromes Iz nimmt der Kollektorstrom I¢ einen bestimmten Wert
an, der von Ucg unabhingig ist, solange Ucg > Ucgmin und Ig > 0, sich
der Transistor also im aktiven Normalbereich befindet. Verldsst der Transistor
den aktiven Normalbereich, wird das Ausgangssignal begrenzt, so dass auch
die Ausgangsleistung nicht mehr linear mit der Eingangsleistung ansteigt. An
dieser Grenze wird die maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung erreicht.
Unterhalb der Begrenzung wird der Transistor jedoch als linear angenommen,
so dass die Aussteuerbarkeitsgrenze mithilfe einer Kleinsignalanalyse gefunden
werden kann.

Bei Vernachléssigung aller parasitdren Effekte und fiir einen reellen Lastwi-
derstand Ry, ergeben sich bei Ansteuerung mit einem Eingangssignal Lastge-
raden, wie sie in der Abbildung mit a), b) und c¢) gekennzeichnet sind. Dabei
wurde der Arbeitspunkt (Ucgo; Ico) durch die externe Beschaltung eingestellt.
Im Fall a) ist Ry, so gewahlt, dass bei zunehmender Aussteuerung sowohl Ucg
(durch den Sattigungsbereich, Punkt A) als auch I¢ (durch Ausschalten des
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2.2 Entwurfsschwerpunkte

Transistors, Punkt A’) begrenzt wird. Dies ist die optimale Situation hinsicht-
lich der Ausgangsleistung. An dieser Grenze gilt fiir ein sinusférmiges Ausgangs-
signal

UCE(t) = UCEO + UCEmax Sin((-’Jt)a
R (2.33)
Ic(t) = ICO - ICmax sin(wt).

Da sowohl Ucg als auch I maximal ausgesteuert werden, wird in diesem Fall
die maximale Leistung Prmax an R, abgegeben

U maxf max
PLmax = e 9 < 5 (234)
und Ry, hat den Wert
ﬁ max
Ry = —2Emax (2.35)
ICrnax

Nimmt Ry, einen grofleren Wert an, verringert sich der Anstieg der Lastgera-
den betragsméBig, und es kommt dazu, dass zuerst Ucg begrenzt wird (Punkt
B), bevor eine Begrenzung durch I¢ erfolgt. Diese Situation ist im Fall b) dar-
gestellt. Fall ¢) zeigt eine Lastgerade, wenn Ry, kleiner ist als im Fall a). Dann
wird die Aussteuerung zuerst durch Ic begrenzt (Punkt C”). In den Féllen b)
und c¢) ergibt sich demzufolge eine geringere maximale Ausgangsleistung. Im
Fall einer komplexen Lastimpedanz Z; oder dem Vorhandensein parasitérer
Transistorkapazitdten kommt es zu einer Phasenverschiebung zwischen I und
Ucg, so dass die Lastgeraden in Ellipsen iibergehen. Diese Ellipsen werden
ebenfalls durch die Bedingungen Ucg = Ucgmin bzw. Ic = 0 begrenzt, so dass
keine hoheren Amplituden moglich sind. Aus der Phasenverschiebung resultiert
eine geringere maximale Wirkleistung, da bei konstanter maximaler Scheinleis-
tung nun zuséatzlich Blindleistung zwischen Last und Transferstromquelle des
Transistors pendelt.

Im von CRIPPS betrachteten Fall einer Sourcestufe ohne parasitire Effekte ist
—Ucr/Lc = Z;, so dass unmittelbar folgt, fiir welches Z;, eine Begrenzung des
Stromes oder der Spannung erfolgt und welche maximale Wirkleistung jeweils
an die Last abgegeben wird. Nicht diskutiert wurde in der Literatur bislang
der Fall, dass die Ucg-Ic-Relation an der Transferstromquelle nicht der Last-
impedanz entspricht und die zugrunde liegenden Ursachen auch nicht der Last
zugeschlagen werden konnen. Dieser Fall tritt beispielsweise auf, wenn eine ge-
wollte oder ungewollte Gegenkopplung vorhanden ist oder wenn andere Stufen
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als eine Emitter- bzw. Sourcestufe betrachtet werden. Dann muss zusétzlich un-
tersucht werden, wie sich die Ucg-Ic-Relation aus der Last und den parasitdren
Effekten ergibt und welche Wirkleistungen auflerhalb der Last aufgenommen
oder abgegeben werden.

Alle Stréome und Spannungen im Transistor stellen sich in Abhangigkeit von
Eingangssignal und Lastimpedanz ein. Urséchlich fiir die begrenzte maxima-
le verzerrungsfreie Ausgangsleistung sind jedoch Strom und Spannung an der
Transferstromquelle im Inneren des Transistors. Da sich die linearen Netzwerk-
gleichungen beliebig umformen lassen, ist es moglich, eine scheinbare Impedanz
Z;; als unabhingige Grofle zu definieren, die die Ucg-Ic-Relation charakteri-
siert

7, == (2.36)

Hinsichtlich der maximalen verzerrungsfreien Ausgangsleistung gibt es analog
zu den Féllen b) und ¢) in Abbildung 2.18 auch fiir komplexe Impedanzen Z;;
den Fall der Begrenzung des Stromes

|ZLi| < UCEmax/meax Fau I (237)
und der Spannung

| Zys] > Uckmax/ Icmax Fall I1. (2.38)

Je nachdem, welcher Fall eintritt, wird als zweite unabhéngige Grofle im Fall I
I sowie im Fall Il Uy gewdhlt. Aus diesen beiden unabhéngigen Gréfien
wird die von der Transferstromquelle abgegebene Wirkleistung als Realteil der
Scheinleistung berechnet

Re(Zy,) - || Fall T
P = o(Z1) | Lcl S (2.39)
Re(1/Zyy;) - |Ucg|”™ Fall IL

Diese Wirkleistung ist nicht notwendigerweise gleich der an die Last abgege-
benen Wirkleistung. Daher miissen alle in der Schaltung abgegebenen und auf-
genommenen Wirkleistungen als Funktion von I~ bzw. Up ermittelt werden.
Dann ergibt sich die an die Last abgegebene Leistung als Summe und Differenz
aus den Einzelleistungen. Schliefilich muss der Zusammenhang Z;; = f(Z;,) be-
rechnet werden, woraus als Endergebnis die an die Last abgegebene Leistung als
Funktion der Lastimpedanz folgt. Haufig kommen in der Hochfrequenztechnik
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Kaskodestufen zum Einsatz, weswegen fiir diesen Schaltungstyp die maximale
verzerrungsfreie Ausgangsleistung als Funktion von Z;, berechnet wird.

Das Problem, die maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung in Abhéngig-
keit der Lastimpedanz zu bestimmen, l&sst sich aufgrund dieser Betrachtungen
nach folgendem Vorgehen l6sen:

1. Ermitteln von ﬁCEmax und ijax aus dem gegebenen Arbeitspunkt und
den Transistorparametern,

2. Bestimmen aller Strome und Spannungen in Abhéngigkeit von I~ und
Z;; bzw. Usg und Z;;,

3. Berechnen aufgenommener und abgegebener Wirkleistungen im Transis-
tor fiir die beiden Falle der Begrenzung des Stromes oder der Spannung,

4. Herleiten des Zusammenhangs Z;; = f(Z;,),

5. graphische Darstellung der an die Last abgegebenen maximalen verzer-
rungsfreien Ausgangsleistung als Funktion von Z;,

6. vereinfachte Herangehensweise zum Bestimmen des globalen Maximums
der maximalen verzerrungsfreien Ausgangsleistung.

1. ﬁCEmax und meax Diese beiden Grofien folgen unmittelbar aus Abbil-
dung 2.18. Zusétzlich zu den bislang schon genannten Kriterien muss beachtet
werden, dass der maximale Kollektorstrom Icy,ax sowie die maximale Kollektor-
Emitter-Spannung Ucgmax technologisch begrenzt sind. Daher gilt

ﬁCEmax = rnil'1(UYCEO - UCEmin; UCEmax - UCEO)7 (240)

ijax - min(ICO; ICmax - ICO)~ (241)

2. Strome und Spannungen in Abhéngigkeit von I~ und Z;; Zur Mo-
dellierung des Transistors wird vom VBIC95-Modell ausgegangen [33]. Da die-
ses Modell fiir die Handrechnung zu komplex ist, wird es so weit wie moglich ver-
einfacht. Kriterium dafiir ist, dass die Ugg-Ic-Relation an der Transferstrom-
quelle in Abhéngigkeit der Lastimpedanz moglichst genau erhalten bleibt. Fir
sinnvoll dimensionierte Kaskodestufen ist die Aussteuerbarkeit durch den Tran-
sistor in Basisschaltung begrenzt. Deswegen wird ausschliellich dieser Transis-
tor betrachtet, dessen Kleinsignalersatzschaltung in Abbildung 2.19 gezeigt ist.
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Abbildung 2.19: Vereinfachtes Kleinsignal-Ersatzschaltbild eines Transistors in Basisschal-
tung mit transportierten Wirkleistungen (=>) und umgesetzten thermischen
Leistungen (w=).

In dieser Abbildung entsprechen die Ersatzelemente den VBIC-Modell- und
Arbeitspunktparametern, die sich vom Simulator ausgeben lassen. Folgende
Elemente wurden zusammengefasst:

rg = TBi + Rpx, (2.42)
ro = rai + Rox, (2.43)
Cc1 = CBEp + CBco- (2.44)

Abbildung 2.20 zeigt exemplarisch den Grenzzyklus an der Transferstromquelle
eines npn201_1-Transistors, der sich bei verschiedenen Modellgenauigkeiten er-
gibt. Dabei wurden Strom und Spannung bei den Kleinsignalmodellen um den
Arbeitspunkt (0,8 V;1,6 mA) verschoben, damit die Kurven direkt miteinan-
der verglichen werden kénnen. Es zeigt sich, dass die vereinfachte Kleinsignal-
Ersatzschaltung entsprechend Abbildung 2.19 das Transistorverhalten sehr gut
wiedergibt.

Fiir dieses Modell werden die Spannungen und Strome, die nétig sind, um alle
einzelnen Wirkleistungen zu berechnen, als Funktion von I~ und Zj; notiert.
Damit gilt fiir den Fall I

1 wC,
U, =—Icrs [jwcjc <ZLi + > + ‘”:}JE} (2.45)
e
Ui=Up—— (2.46)
Jn
IL=—I¢ (1 + WOJE) (2.47)
9m
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0,5mA

0OmA

Abbildung 2.20: Grenzzyklus an der Transferstromquelle des Transistors. (—) Nichtlineares
Transistormodell; (---) vollstandige VBIC-Ersatzschaltung; () vereinfachte
Ersatzschaltung gemafl Abbildung 2.19.

1
I = —1c |:1 - jWCjC (ZLi + g):l (2.48)
Up=U;—IcZy; — Ipnre (2.49)
I, =1 m Q jwC + 3 2.50
i =4, L {J c1 Rs+1/ (ijBCp)] ( )
UL (2.51)

I =
7 Rs +1/ (jwCrep)

Die Spannungen und Stréme als Funktion von Uy und Z;; im Fall II folgen
unmittelbar, wenn man I = —Ugg/Zy; in den Gleichungen (2.45)—(2.51)
ersetzt.

3. Berechnen aller Wirkleistungen Die maximale verzerrungsfreie Leis-
tung, die die Transferstromquelle abzugeben vermag, wird aus GleichlAmg (2.39)

bei maximaler Aussteuerung, d.h. |Io|? = I2,../2 sowie [Ucg|? = Upma/2;
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berechnet
Re(Z1;) - 1 max/? Fall I,
Priar = R (2.52)
Re(1/Zy;) - Upmax/2 Fall 1.

In gleicher Weise werden die Eingangsleistung P,q und die in rg, r¢, Rs
sowie Ry, umgesetzten Leistungen P,pq1, Prcdi, Prsar und Pprg berechnet.
Diese Leistungen sind zur Veranschaulichung in Abbildung 2.19 eingetragen.
Fall T folgt unmittelbar nach Einsetzen der Gleichungen (2.45)—(2.51) in die
allgemeinen Leistungsbeziehungen, wahrend sich Fall II ergibt, wenn zusétzlich
Io =—Ucg/Z;y,; ersetzt wird.

Pidl = Re (Qll;k) QcEZIjCEmax/\/i (253)
Io=Icmax/V2
2
Prgar = Usnl™ /7By —Ocmman/v2 (2.54)
lC:fClnax/\/i
2
Proar = Lim|™ 70|y ~Ocmun/ v (2.55)
Io=Icmax/V2
2
Prsai = Lgs|™ - BS|y | —0cmmme/v2 (2.56)
lC:IACmax/\/i
PLdl = Re (QLLE) QCE=(AJCEmax/\/§ (2'57)
LCZIACmax/\/E
= Pria1 + Pa1 — Pral — Prcal — Prsal (2.58)

Dabei ist mit Gleichung (2.57) das gesuchte Zwischenergebnis Prai = f(Zy;)
gefunden. Schliefflich ist noch Z;; in Abhéngigkeit von Z; auszudriicken, damit
die load-pull-Konturen angegeben werden konnen.

4. Z;; in Abhingigkeit von Z; Wie eingangs erwdhnt, hingen die Strome
und Spannungen im Netzwerk von der Eingangsgrofie und der Lastimpedanz
Z;, ab. Zur Vereinfachung der Betrachtung wurde zunéchst die scheinbare Im-
pedanz Zp; als gegeben angenommen. Aus dem Kleinsignalmodell in Abbil-
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dung 2.19 folgt der Zusammenhang zwischen beiden Gréfien

~ 9nZym — Jjw(Cic (1B + Zy,,) + Cigrs] — 1
B gm 1+ jwCic (1B + Z1m)]

1
jwCec -‘rijBcp/ (ijscgcp +1)+1/Z, '

AY

1

, (2.59)

mit 2y, =7c+

5. Graphische Darstellung von Prq; Die load-pull-Konturen werden ubli-
cherweise im SMITH-Diagramm angegeben. Daher wird anstelle der Lastimpe-
danz der Lastreflexionsfaktor I', als unabhéngige Variable verwendet

14Ty,
Zy =27 . 2.
L 07— T. (2.60)
Weiterhin ist es zweckméfig, die Leistung logarithmisch zu skalieren
Praiag = 10log Pra ) g, (2.61)
’ 1 mW

In Abbildung 2.21 ist dieses Ergebnis fiir eine Kaskodestufe aus npn201_2-
Transistoren bei Icg = 3,6 mA Kollektorstrom und Ucgg = 1,6 V Kollektor-
Emitter-Spannung des Transistors in Basisschaltung dargestellt. Zum Vergleich
zeigt dasselbe Diagramm die Ergebnisse einer load-pull-Analyse mit dem Schal-
tungssimulator. Form und Abstand der Konturen stimmen hervorragend tiber-
ein, wobei die analytische LOsung geringere maximale verzerrungsfreie Aus-
gangsleistungen vorhersagt als simuliert. Dies ist verstdndlich, da in der Hand-
rechnung der Punkt betrachtet wird, an dem das Begrenzen des Ausgangssignals
gerade einsetzt, wihrend das Ausgangssignal in der Simulation bereits um 1 dB
komprimiert ist.

6. Globales Maximum von Prgq; Auch wenn die diskutierte Losung eine
dramatische Vereinfachung gegeniiber einer simulativen load-pull-Analyse oder
gar einer Messung darstellt, ist sie dennoch nicht zur einfachen Abschétzung
per Handrechnung geeignet. Oft ist man jedoch nur am globalen Maximum der
Ausgangsleistung interessiert und nicht an den vollstdndigen Konturen der Aus-
gangsleistung. In diesem Fall bietet sich ein deutlich vereinfachter Rechenweg
an.
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PiBaB = {-14,-12,...,2} dBm
T

1 , .

Im(T}) —

Abhéngigkeit von I't, mit zugehorigem Optimum (+).

Ppiq1 erreicht sein globales Maximum, wenn

ﬁ max
Z1; = Rijmax = — 22, (2.62)

Cmax

Dieses Maximum ist jedoch nicht zwingend identisch mit dem globalen Ma-
ximum der maximalen verzerrungsfreien Ausgangsleistung Ppq;. Dieses hangt
auch von der Eingangsleistung P,q; und den in rg, ¢, Rs sowie Ry, umgesetzten
Leistungen ab, welche in den Gleichungen (2.53)—(2.57) fir die beiden Fille I
und IT angegeben sind. Abbildung 2.22 zeigt exemplarisch die Abhéngigkeit
der einzelnen Wirkleistungen von Z;; fiir den Transistor npn201_2 in Basis-
schaltung mit Iop = 3,6 mA und Ucgg = 1,6 V. Da das Maximum von Pp;q|
bei reellen Impedanzen Z;; auftritt, wurde der Imaginérteil gleich Null gesetzt
und Rp; = Re(Z;) variiert.

Im Bereich 0 < Rr; < UcEmax /meaX ist die Aussteuerung der Transfer-
stromquelle strombegrenzt. Daher ist in diesem Abschnitt die Verlustleistung
im Widerstand r¢, welcher in Serie zwischen Transferstromquelle und Ausgang
liegt und damit etwa vom gleichen Strom durchflossen wird, ndherungsweise
konstant. Fir Rp; > ﬁCEmax/ijax sinkt die Verlustleistung, weil die Aus-
steuerung dann spannungsbegrenzt ist und der Strom durch r¢ mit steigendem
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1m

100p

P/W —

100

1p

Abbildung 2.22: Abgegebene und aufgenommene Wirkleistungen geméfl Abbildung 2.19 als
Funktion von Ry, in einer typischen Basisstufe.

Rp; abnimmt. Im Gegensatz dazu ist die Verlustleistung im Widerstand Rsg,
welcher in einem Parallelpfad zum Ausgang liegt, im spannungsbegrenzten Fall
Ry > UCEmax/meax naherungsweise konstant. Sie sinkt bei fallendem Ry,
wenn die Aussteuerung strombegrenzt ist und damit die Spannungsamplitude
am Ausgang und iiber Rg kleiner wird.

In den Randbereichen, d.h. fiir die Fille Rr; < Ucgmax/Icmax bzw. Rp >
UCEmaX / meaX liegt Ppiq in der gleichen Grofienordnung wie andere aufgenom-
mene und umgesetzte Leistungen, weswegen sie bei der Bestimmung von Fpq;
beriicksichtigt werden miissen. Im Bereich des Maximums von Pjiq; sind alle
iibrigen Leistungen im Transistor jedoch mehr als eine Dekade kleiner als Py q;.
Aus diesem Grund ist die an die Last abgegebene Leistung dort in etwa gleich
der von der Transferstromquelle abgegebenen Leistung, und die Maxima fallen
auch hinsichtlich Z;; in guter Naherung zusammen

0 maxj max
PLmax ~ PLimax = % . (263)

Damit diese Leistung abgegeben wird, muss am Ausgang eine Last mit dem
Reflexionsfaktor angeschlossen sein, der sich aus den Gleichungen (2.60), (2.59)
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und (2.62) ergibt

ZLmax — Zo

I'imax = 2.64
fana ZLmax + ZO ( )
mit
7 _ Z, (1 +ijBchs) (2 65)
“hma T — jw[Ca1Zy + Crop (Z1 — Rs + jwCe1RsZ,))]
und
1 mZ i j Cj G 1 mZ imax
Zl _ +g “Limax +]-er [ jE + JC( +g £ Lima )] —ro (266)
9m — _](UCJ‘C (1 + ngLimaX)
sowie
ZLimax = UCEde (267)
ICmax

Die Gleichungen (2.63)—(2.67) geben damit eine vollstindige Vorschrift an, wie
aus den Schaltungsparametern UCEmaX und ICImX das Maximum der maxi-
malen verzerrungsfreien Ausgangsleistung Pp,.x sowie der dafiir erforderliche
Lastreflexionsfaktor I't,ax zu berechnen sind. Ein detailliertes Entwurfsbeispiel
mit Vergleich von theoretischen Ergebnissen und Messwerten findet sich in [78].

2.3 Modellierung grofler, passiver Strukturen

Das zum Zeitpunkt des Entwurfs verfiigbare Designkit zur 250-nm-Technolo-
gie SG25H1 von IHP bietet verldssliche Transistormodelle sowie Modelle fiir
geometrisch kleine passive Strukturen. Geometrien, deren Abmessungen iiber
etwa einem Zwanzigstel der Wellenldnge liegen, kénnen jedoch nicht mehr als
elektrisch klein angesehen werden. Dies bedeutet, dass beim Entwurf im Fre-
quenzbereich um 60 GHz Strukturen mit Abmessungen tiber 100 pm als verteil-
tes Modell betrachtet werden miissen. Insbesondere betrifft dies Leitungsstruk-
turen, Induktivititen sowie die zum Kontaktieren der integrierten Schaltung
notwendigen Bonddréhte.

o4



2.3 Modellierung groBer, passiver Strukturen

Die Daten, aus denen Modelle fiir passive Strukturen gewonnen werden, ent-
stammen meist Feldsimulationen oder Messungen. Sie liegen in Form von Streu-
parametern iiber einen gewissen Frequenzbereich vor, die prinzipiell direkt im
Schaltungssimulator verwendet werden kénnen. Aufgrund verschiedener Nach-
teile wie fehlender Skalierbarkeit, der grofien Datenmenge und Problemen bei
bestimmten Simulationsarten werden aus den Streuparametern in den meisten
Fallen kompaktere Modelle entwickelt bzw. parametriert. Dafiir gibt es ver-
schiedene Ansétze mit spezifischen Vor- und Nachteilen. Diese werden kurz
erlautert. Die Modellierungsgenauigkeit der Kompaktmodelle wird in Bezug
auf die zugrunde gelegten S-Parameter angegeben. Ob diese S-Parameter einer
Feldsimulation oder einer Messung entstammen, ist dabei unerheblich.

2.3.1 Streuparameter

Streuparameter (oder S-Parameter) sind das primére Ergebnis jeder Frequenz-
bereichs-Feldsimulation. Eine N x N-Matrix der S-Parameter beschreibt voll-
standig das Klemmenverhalten eines linearen N-Tors bei einer bestimmten Fre-
quenz. Wenn zuséatzlich bekannt ist, dass es sich um ein passives N-Tor im ther-
modynamischen Gleichgewicht bei einer bestimmten Temperatur handelt, sind
damit auch die Rauscheigenschaften eindeutig beschrieben.” Uber das standar-
disierte TOUCHSTONE-Format kénnen S-Parameter direkt in jeden modernen
Schaltungssimulator eingelesen und als Bauelement verwendet werden. S-Para-
meter sind nicht stufenlos skalierbar, sondern miissen fiir jede Geometrie neu
berechnet werden, was die Verwendbarkeit fiir einen iterativen Entwurf ein-
schrankt.

Trotz Fortschritten der Schaltungssimulatoren bestehen bei Zeitbereichssi-
mulationen aktiver Bauelemente im Zusammenspiel mit durch S-Parameter
beschriebenen Blocken Schwierigkeiten. Dies liegt darin begriindet, dass die
Multiplikation mit den N-Tor-Parametern im Frequenzbereich, mit der die Ein-
gangsgroflen in Ausgangsgrofien tiberfiihrt werden, im Zeitbereich einer Faltung
mit den Impulsantworten des N-Tores entspricht. Um diese Impulsantworten
zu finden, kann eine inverse diskrete FOURIER-Transformation auf die N-Tor-
Parameter angewandt werden (bspw. [21]), oder es wird zunédchst nach einer
Ubertragungsfunktion bzw. Matrix von Ubertragungsfunktionen gesucht, die
die frequenzabhingigen S-Parameter hinreichend genau approximiert. Typi-
scherweise werden gebrochenrationale Funktionen oder Exponentialfunktionen

9 vgl. bspw. Abschnitt 2.2.5 in [53]
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als Basisfunktionen fiir die Approximation verwendet. Diese Ubertragungsfunk-
tionen werden dann symbolisch in den Zeitbereich transformiert (bspw. [51]).

Unabhéngig davon, wie die Impulsantworten ermittelt werden, muss im Zeit-
bereich eine Faltung durchgefiihrt werden. Insbesondere verlustarme Leitungen,
die nicht mit ihrer charakteristischen Impedanz abgeschlossen sind, kénnen sehr
lange Impulsantworten aufweisen, so dass die Faltung fiir jeden Simulationszeit-
punkt weit in die Vergangenheit reichen muss und damit speicher- und rechen-
aufwandig ist. Durch Ansétze, die Lange der Impulsantworten mit trickreichen
Hilfsbeschaltungen zu verringern [21], den Einsatz rekursiver Faltungsalgorith-
men [11] und die Verfiigharkeit leistungsfahiger Computer konnen mittlerweile
auch umfangreiche Schaltungen, in denen S-Parameter-Modelle vorkommen,
in akzeptabler Zeit simuliert werden. Ein gravierendes Problem stellt jedoch
die numerische Stabilitdt solcher Schaltungen bei Zeitbereichssimulationen dar.
Dies kann sich in exponentiellem Aufklingen einzelner Spannungen oder in
Schwingungen duflern.

Ursache fiir diese Stabilitdtsprobleme ist das Verhalten von Leitungen und
Induktivitdten bei niedrigen Frequenzen. Fiir Gleichspannungen entspricht es
dem eines Serienwiderstandes Rg, so dass die Leitung oder Induktivitdt durch
folgende S-Parameter beschrieben ist

1 Rs 27,
S=—— . 2.68
RS + 2Z0 (220 RS ) ( )

Bestimmt man von diesen S-Parametern den ROLLETT-Stabilitatsfaktor K, so
erhélt man
1—|S11]? = |Sa2? + |A?
K = | 11| | 22' +| | , mit A = 571529 — 512591 (2.69)
2[512501]

=1, (2.70)

das heiflt, das Zweitor befindet sich an der Stabilitdtsgrenze. Zwar ist die Ma-
trix E — (S*)TS positiv semidefinit und damit das Zweitor passiv [32], so dass
keine Signale aufklingen konnen. Jedoch ist es fiir die zur Zeitbereichssimu-
lation erforderliche inverse Fouriertransformation notwendig, die S-Parameter
zwischen den gegebenen Frequenzpunkten zu interpolieren. Diese Interpolation
kann dazu fithren, dass K an den berechneten Zwischenpunkten kleiner als eins
wird, das Zweitor also nicht mehr unbedingt stabil ist.

Um dennoch zuverldssig im Zeitbereich simulieren zu koénnen, muss sicher-
gestellt werden, dass sich die S-Parameter bei jeder Frequenz passiv verhalten
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2.3 Modellierung groBer, passiver Strukturen

— auch an den Frequenzpunkten, die bei der Interpolation berechnet werden.
In der Version MMSIM 7.1 des Simulators SPECTRE kann dies durch gleich-
zeitige Angabe der Optionen passivity = enforce und causality = fmax
fiir jede Instanz eines N-Tores erzwungen werden.'® Alternativ kénnen die aus
der Feldsimulation stammenden S-Parameter vor der Zeitbereichssimulation so
interpoliert werden, dass an jedem benétigten Frequenzpunkt passive S-Pa-
rameter vorliegen. Bessere Ergebnisse erzielt man in dieser Hinsicht mit der
als adaptive band synthesis bezeichneten Interpolationsroutine des Feldsimula-
tors SONNET. In der Standardeinstellung verwendet SPECTRE Frequenzpunkte
im Abstand von 3 fnax/4096, wobei fi.x die hochste in der S-Parameterda-
tei vorkommende Frequenz ist [5]. Diese Frequenzpunkte miissen daher fiir die
Interpolation ausgewéhlt werden.

2.3.2 RLGC-Matrizen

Fiir die Modellierung von Leitungen bietet es sich an, die aus dem Feldsimula-
tor oder einer Messung stammenden S-Parameter in frequenzabhéngige RLGC-
Matrizen umzurechnen. Die Umrechnung im allgemeinen Fall eines Mehrleiter-
systems ist in [35] beschrieben. Im Gegensatz zu S-Parametern beschreiben
RLGC-Parameter einen Leitungstyp und sind damit ldngenunabhéngig, wes-
wegen das Leitungsmodell skalierbar ist. Zudem gilt es im gesamten Frequenz-
bereich, der als RLGC-Matrizen gegeben ist, exakt und liefert auch dariiber
hinaus sinnvolle Ergebnisse. Bei geeigneter Modellierung im entsprechenden
Frequenzbereich kann das Modell gut zur Simulation des Arbeitspunktes und
fiir Zeitbereichssimulationen verwendet werden. Nur in PSS-Simulationen ist es
in der aktuellen SPECTRE-Version (MMSIM 7.1) nicht einsetzbar.

Bei der Berechnung der komplexen Ausbreitungskonstanten, muss darauf ge-
achtet werden, die Phase, die dem Imaginarteil der Ausbreitungskonstanten
entspricht, zu entflechten, so dass keine Sprungstellen um 27 vorhanden sind.
Die im Feldsimulator SONNET integrierte Routine zur Berechnung der RLGC-
Matrix setzt diesen Schritt in der aktuellen Version 12.56.3 nicht richtig um,
so dass sich fir Leitungen, die linger als A/2 sind, unphysikalische RLGC-
Matrizen ergeben. Sollen die Leitungseigenschaften {iber einen sehr groflen Fre-
quenzbereich modelliert werden, muss die Feldsimulation und anschliefende

10 Die alleinige Angabe von passivity = enforce reicht nicht aus, weil mit dieser Einstel-
lung nur die urspriinglich in den eingelesenen S-Parametern vorhandenen Frequenzpunkte
uberpriift werden und nicht die interpolierten.
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Berechnung der RLGC-Matrizen u.U. in verschiedene Frequenzbénder zerlegt
werden, fiir die jeweils eine geeignete Leitungslénge gewédhlt wird.

Im Fall verlustarmer oder -freier Leitungen kdnnen weitere Probleme auf-
treten, die sich am Beispiel einer Einzelleitung verdeutlichen lassen. Die Ket-
tenmatrix, aus der die Ausbreitungskonstante v und der Wellenwiderstand Z,
einer Leitung mit Lange | bestimmt werden, lautet dann

_( cosh(yl)  Z, sinh(y])
- <Shﬂh(w¢)/éiw cosh (1) ) : (2.71)

Die Ausbreitungskonstante v wird aus dem Eintrag A;; oder Ay der Ketten-
matrix ermittelt, wobei gilt

Ago = cosh(nl); mit v =al+ jBI (2.72)
A22 — COSQﬂ . (eal + efal) +jsnléﬁl) . (eal o efal) . (273)

Verschwindet nun bei einer verlustfreien Leitung die Dampfungskonstante c,
so gilt
Ago = cos(fl). (2.74)

Aus diesem Zusammenhang lasst sich das Vorzeichen von 8 € (—m,w] nicht
bestimmen, so dass § nicht 27-eindeutig angegeben werden kann. Damit sind
zusétzliche Vorkehrungen nétig, um die Phase zu entflechten.

Weiterhin muss den Frequenzpunkten besondere Aufmerksamkeit geschenkt
werden, an denen die Leitungsldnge einem Vielfachen der halben Wellenlédnge
entspricht, also 8l = nw gilt. Dann kommt es zu Problemen bei der Berechnung
des Wellenwiderstandes aus Ajs oder Ag;. Es gilt ndmlich

A1p = Z, sinh(7l); mit v = al + jpI (2.75)

cos(Bl) sin(B1)

:Zw
2 2

(et —em) + 52, (et ety (2.76)

An den Stellen 8l = nm verschwindet der Term sin(30). Ist die Leitung zudem
verlustfrei, gilt also o = 0, dann ist zusitzlich e* — e~ = 0, so dass

Az = 0. (2.77)

In diesem Fall lésst sich kein Z, angeben. Bei verlustbehafteten Leitungen ist
es prinzipiell moglich, Z,, auch an den Stellen 3l = nm zu berechnen, jedoch
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2.3 Modellierung groBer, passiver Strukturen

konnen bei sehr kleinen Werten von «, also bei verlustarmen Leitungen, nume-
rische Ungenauigkeiten auftreten. Daher muss ein Algorithmus zur Berechnung
der RLGC-Matrizen die numerische Stabilitat der Gleichungslosung tiberwa-
chen. Meist dndert sich Z, jedoch nur langsam mit der Frequenz, so dass es
sich anbietet, die Frequenzpunkte, an denen Sl = nw gilt, zu entfernen.

Bei der Frequenz null lidsst sich prinzipiell keine RLGC-Matrix aus den S-
Parametern berechnen, weil L' und C” an dieser Stelle ohne Einfluss sind. Den-
noch miissen fiir die Schaltungssimulation auch fiir f = 0 sinnvolle RLGC-
Werte angegeben werden, damit der Arbeitspunkt richtig ermittelt und fiir
Zeitbereichssimulationen ein physikalisch begriindetes Modell erzeugt werden
kann.

Je nach Geometrie gibt es Félle, in denen der Skineffekt schon unterhalb der
Frequenzen wirksam wird, an denen die Leitung eine merkliche Phasendrehung
verursacht. Dann dndern sich R’ und L’ bereits mit der Frequenz, bevor sie
iiberhaupt zuverldssig berechnet werden konnen. Andererseits spielt der Wert
von L' bei diesen Frequenzen dann auch keine Rolle, so dass die Werte fiir L' und
C’ beim niedrigsten zuverlissig zu berechnenden Frequenzpunkt auch fir f = 0
verwendet werden konnen. Der Wert fiir R’ sollte handisch aus dem Schichtwi-
derstand bestimmt und angegeben werden. G’ weist bei f = 0 den Wert null
auf, sofern kein leitfdhiges Dielektrikum vorhanden ist, und sollte so in die RL-
GC-Datei eingetragen werden. Bei verlustfreien Dielektrika ist G’ theoretisch
fir alle Frequenzen identisch null. Praktisch ergeben sich bei der Berechnung
aus den S-Parametern Werte, die ungleich null sind. Dies liegt in Ungenauig-
keiten der Feldberechnung begriindet. Bei sinnvollen Simulationseinstellungen
sind die Abweichungen jedoch sehr gering, so dass G’ in den meisten Fallen
gleich null gesetzt werden kann, ohne dass zwischen der RLGC-Beschreibung
der Leitung und den als Ausgangspunkt dienenden S-Parametern eine merk-
liche Diskrepanz besteht. Abbildung 2.23 verdeutlicht diesen Zusammenhang
am Beispiel einer 565 pm langen und 2 pm breiten Einzelleitung, die sich 9,2 pm
iiber einer Metalllage befindet.

2.3.3 Parametrisches mtline-Modell

Alternativ zu den RLGC-Matrizen kann fiir Einzelleitungen auch das para-
metrische mtline-Modell verwendet werden, das im Simulator SPECTRE im-
plementiert ist. In diesem Modell wird C’ als konstant angenommen, G’ kann
frequenzabhéngig modelliert werden, ist aber bei verlustfreiem Dielektrikum
gleich null und R’ sowie L’ werden durch analytische Losungen fiir den Skinef-
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Abbildung 2.23: Fehler von S2; beim RLGC-Modell mit und ohne G’ gegeniiber S-Parame-
termodell.

fekt approximiert:

”— RO sinh(2Q2) + sin(2Q2)

2.
cosh(29) — cos(292) (2.78)
Zo Q sinh(2Q) — sin(2Q)
L= 0, 2.
C* Vel 0w cosh(29) — cos(29) (2.79)
mit had
wC
¢ =0 (2.80)
’ 1
= Zo-c-va 2.81
¢ Zy - C+ Vel ( 8 )

Dabei sind ¢ die Lichtgeschwindigkeit im Vakuum, v die relative Ausbreitungs-
geschwindigkeit, Zy die charakteristische Impedanz der verlustlosen Leitung,
R}, der Serienwiderstand fiir Gleichstrom und w, die dem Skineffekt zugeordne-
te Eckkreisfrequenz. Die Gleichungen sind der Dokumentation zum Simulator
SPECTRE entnommen. Sind v und Z, an zwei Frequenzpunkten gegeben, kon-
nen alle Modellparameter berechnet werden. Das Modell stimmt damit exakt
an diesen beiden Frequenzpunkten, liefert jedoch aufgrund der Modellierung
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Abbildung 2.24: Segment des Leitungsmodells aus konzentrierten Elementen fiir Koplanar-
leitungen.

der Frequenzeffekte auch in einem weiten Bereich dariiber hinaus sehr gute
Ubereinstimmung mit den Ergebnissen des Feldsimulators. Details sind in [79]
angegeben.

Werden zur Modellparametrierung die Werte von v und Z,, bei einer sehr
niedrigen Frequenz und einer hohen Frequenz verwendet, stimmen Arbeits-
punktsimulationen sehr gut. Auch im Zeitbereich sowie fiir PSS-Simulationen
lasst sich das Modell verwenden.

2.3.4 Approximation mit konzentrierten Elementen

Das parametrische mtline-Modell beschreibt Einzelleitungen. Fiir Mehrleiter-
systeme ist es nur mit zusédtzlichem Aufwand und in begrenztem Umfang ein-
setzbar. Daher wird insbesondere fiir Koplanarleitungen ein Modell benétigt,
das skalierbar ist und fiir PSS-Simulationen einsetzbar ist. Dafiir kénnen weder
S-Parameter- noch RLGC-Modelle verwendet werden. Es ist jedoch méglich,
die Leitung in Segmente zu zerlegen und jedes Segment mit konzentrierten
Elementen nachzubilden. Doch auch fiir andere passive Bauelemente kann es
sinnvoll sein, das Verhalten mit konzentrierten Elementen nachzubilden, z.B.
weil das elektrische Verhalten des Bauelementes dann aus der Struktur er-
kennbar wird. Da im Fall von Koplanarleitungen das Modell unmittelbar aus
den RLGC-Matrizen abgeleitet werden kann und zudem skalierbar ist, ist ein
Segment der Gesamtschaltung beispielhaft in Abbildung 2.24 angegeben. Da-
bei wurde angenommen, dass die beiden Leiter der Koplanarleitung identisch
sind, also alle Elemente mit Index 55 denen mit Index 11 entsprechen. Die An-
zahl n der Segmente ist so zu wihlen, dass sie einem Leitungsabschnitt in der
Groflenordnung von 1/100. ..1/20 der Wellenldnge entsprechen. In praktischen
Schaltungen sind 10 bis 20 Segmente meist vollig ausreichend.
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Die Werte der Bauelemente in Abbildung 2.24 ergeben sich aus den RLGC-
Matrizen bei der Modellierungsfrequenz und der geometrischen Lénge [ der
Leitung

R=— (2.82)
L= % (2.83)
G= l'f’/ (2.84)
C= l'ncl (2.85)
k= E—E (2.86)

Verwendet man die geometrische Lénge der Leitung als Modellparameter, ldsst
sich die Leitung damit in gewissen Grenzen skalieren.'! Fiir das Gesamtmodell
der Leitung sind n Segmente in Kette zu schalten.

Die Tatsache, dass die Modellparameter bei der Betriebsfrequenz ermittelt
werden, fithrt dazu, dass die Werte G’ und R’ deutlich von den Werten bei
Gleichspannung abweichen kénnen. Daher ist der mit diesem Modell berechne-
te Arbeitspunkt falsch. Abhilfe kann ein separater Gleichspannungspfad (bias
tee) leisten, der dem Modell parallelgeschaltet wird. Um einen Querstrom im
Arbeitspunkt gegen Masse zu unterbinden, kann am Ein- und Ausgang eine Se-
rienkapazitat hinzugefiigt werden, oder die Parallelleitwerte in jedem Segment
werden entfernt. Wie in Abschnitt 2.3.2 gezeigt wurde, ist der daraus resul-
tierende Modellfehler typischerweise vernachlédssigbar, wenn ein verlustfreies
Dielektrikum zum Einsatz kommt. Die Serienkapazititen sollten nur dann ver-
wendet werden, wenn tatsédchlich Parallelleitwerte in den Leitungssegmenten
vorhanden sind, da ansonsten das Potential des Hinleiters undefiniert ist.

2.3.5 Broadband Spice model

Modelle, die gegebene S-Parameter approximieren, kénnen auch computerge-
stiitzt synthetisiert werden. Fin Ansatz dafiir ist das vom Feldsimulator SON-

1 Die Skalierbarkeit wird begrenzt durch die Bedingung, dass ein Leitungssegment nur einem
Bruchteil der Wellenldnge entsprechen darf.
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NET angebotene, als broadband Spice model bezeichnete Breitbandmodell. Es
besteht aus konzentrierten Elementen sowie gesteuerten Quellen und kann mit
sehr hoher Genauigkeit das gegebene Verhalten breitbandig nachbilden. In der
Standardeinstellung des Synthesewerkzeugs wird ein mittlerer Fehler gegentiber
den gegebenen S-Parametern von 0,5 % angestrebt. Um dies realisieren zu kon-
nen, ist die maximale Ordnung des Modells auf 200 gesetzt. In vielen Fillen
ist eine solche Genauigkeit viel zu hoch, und die resultierenden Modelle sind
unndtig komplex. Fiir die Simulation umfangreicher Schaltungen ist es giinstig,
die Fehlerschranke auf wenige Prozent zu erhéhen und Modellordnungen in der
Grofle von zehn anzustreben.

Aus dem Vorhandensein gesteuerter Quellen im Modell ergeben sich zwei
Nachteile, die vom Anwender beachtet werden miissen: Das Rauschverhalten
des broadband Spice models ist falsch, und es kann zu Stabilitdtsproblemen
kommen. Da das Rauschen einer Schaltung typischerweise in Frequenzbereichs-
simulationen charakterisiert wird, lasst sich die erste Einschrankung umgehen,
indem das Rauschen mithilfe eines S-Parametermodells berechnet wird. Die
zweite Einschrankung ist problematischer: Ein stabiles Modell ist unabdingbar,
wenn es in Zeitbereichssimulationen eingesetzt werden soll. Probleme ergeben
sich, wenn sich das Modell aktiv verhélt. Typischerweise kommt es zu solchem
Verhalten bei resonanten Strukturen oberhalb der maximalen berechneten Fre-
quenz und auBert sich darin, dass |S11| > 1 wird. Um Passivitét sicherzustellen,
bietet SONNET die etwas versteckt dokumentierte Option -Stability x.x an,
die in das Feld Additional Options der Modellsynthese eingetragen werden
kann.

Abbildung 2.25 zeigt den Wert des Eingangsreflexionsfaktors, der sich ohne
und mit Angabe der Option -Stability 0.1 ergibt. Mit den Werkseinstellun-
gen der Modellsynthese wird ein Breitbandmodell erzeugt, das das geforder-
te Verhalten bis zu einer Frequenz von 200 GHz, was der Frequenzobergrenze
der Quelldaten entspricht, hervorragend nachbildet. Oberhalb davon, bei ca.
230 GHz, wird der Eingangsreflexionsfaktor jedoch grofier als eins und das Mo-
dell damit latent instabil. Erst die Angabe von -Stability 0.1 erzeugt ein
praktisch einsetzbares Modell auf Kosten einer geringfiigig verschlechterten Ge-
nauigkeit, wie aus Tabelle 2.3 hervorgeht. Je nach simulierter Struktur kann es
erforderlich sein, die Fehlerschranke oder den Wert der Option -Stability zu
erhohen, damit Stabilitdt erzielt werden kann.

Beachtet man diese Besonderheiten, iiberwiegen die Vorteile des Breitband-
modells. Sie liegen im geringen Modellierungsaufwand fiir den Nutzer, insbe-
sondere, wenn das Synthesewerkzeug in die Simulationsumgebung integriert
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Abbildung 2.25: Eingangsreflexionsfaktor des synthetisierten Breitbandmodells ohne (---)
und mit () Option -Stability 0.1.

Tabelle 2.3: Erzielte Genauigkeit und maximale Ordnung des Breitbandmodells in Abhén-
gigkeit der Option -Stability

Einstellung max. Ordnung  max. Fehler
Werkseinstellungen 15 0,4%
mit Option -Stability 0.1 11 0,5%

ist, der sehr hohen Genauigkeit {iber einen grofien Frequenzbereich sowie den
kurzen Simulationszeiten auch bei Zeitbereichs- und PSS-Simulationen.

2.3.6 Vergleich der Modellierungsvarianten

Um beim Schaltungsentwurf geeignete Modelle auszuwéhlen, werden Genau-
igkeit und Beschrédnkungen der verschiedenen Modellierungsvarianten gegen-
iibergestellt. Der Vergleich ist untergliedert nach den moglichen Analysearten,
da manche Modellierungsvarianten nicht fiir alle Analysen verwendet werden
konnen. Auf mogliche Fehlerquellen wird hingewiesen. Um einen unmittelbaren
Vergleich zu ermoglichen, wurden Leitungen untersucht, da sich diese in allen
Modellierungsvarianten représentieren lassen.
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Abbildung 2.26: Modellfehler von S11 gegeniiber S-Parametermodell.

Kleinsignalanalyse

Der Vergleich bei einer Kleinsignalanalyse wurde mit einer 565 pm langen und
2 pm breiten Einzelleitung durchgefihrt, die sich 9,2 pm tber einer Metalllage
befindet. Das Dielektrikum ist Siliziumdioxid. Dieser Leitungstyp wurde ex-
emplarisch ausgewéhlt, weil er beispielsweise fiir die Eingangsanpassung einer
Kaskodestufe eingesetzt werden kann. Als Modell mit konzentrierten Elemen-
ten wird eine RLC-Approximation bestehend aus 20 Segmenten verwendet. Der
Wert der Elemente ergibt sich aus den RLGC-Parametern bei 60 GHz. Die Mo-
dellparameter des im Simulator integrierten parametrischen mtline-Modells
(z0, vel, dcr, corner, shuntg) sind ebenfalls bei 60 GHz berechnet.

Die Abbildungen 2.26-2.29 zeigen die Ergebnisse einer S-Parameteranalyse
zwischen 0 und 200 GHz fiir die verschiedenen Modelle. Als Referenz wurde das
S-Parametermodell herangezogen, das exakt den Ergebnissen aus dem Feldsi-
mulator entspricht. Bei Angabe des Fehlers von S1; und So; wurde die Differenz
zwischen den beiden komplexen Werten gebildet und deren Betrag bestimmt.
Bei Gax und NF,;, wurde die Differenz in dB berechnet. Aus Abbildung 2.26
und Abbildung 2.27 geht hervor, dass alle Modelle die S-Parameter bei 60 GHz
sehr genau wiedergeben. Da im Modell mit konzentrierten Elementen kein Skin-
Effekt berticksichtigt ist, bestehen oberhalb und unterhalb der Modellierungs-
frequenz von 60 GHz Abweichungen. Im betrachteten Beispiel sind diese in
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Abbildung 2.27: Modellfehler von Sa;1 gegeniiber S-Parametermodell.
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Abbildung 2.28: Modellfehler von Grax,aB gegeniiber S-Parametermodell.
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Abbildung 2.29: Modellfehler von NFpin gegeniiber S-Parametermodell.

einem Frequenzbereich von 40 GHz kleiner als 1072, weswegen selbst dieses
scheinbar ungenaue Modell fiir den Entwurf von Schaltungen mit Bandpass-
charakteristik sehr gut geeignet ist.

Die Resultate hinsichtlich S1; und S3; spiegeln sich in dem in Abbildung 2.28
dargestellten maximalen Gewinn wider. Die Betrachtung von NF,;, in Abbil-
dung 2.29 zeigt, dass das Breitbandmodell falsche Vorhersagen liefert. Fiir pas-
sive Bauelemente gilt gemafl dem Dissipationstheorem NFyin = —Gmax.aB [53]-
Das Breitbandmodell verletzt diese Forderung, weil es gesteuerte Quellen ent-
halt.

Feldsimulationen sind sehr rechenaufwindig, weswegen hiufig weniger Fre-
quenzpunkte simuliert werden als beim Schaltungsentwurf, wenn die Modelle
eingesetzt werden. Daher muss der Schaltungssimulator bei den datenbasierten
Modellen die S-Parameter und RLGC-Matrizen interpolieren. In der Standard-
einstellung des Simulators SPECTRE (Version MMSIM 7.1) werden S-Parameter
linear nach Betrag und Phase interpoliert. Das fiihrt insbesondere bei Frequen-
zen, an denen die Leitung eine elektrische Lange von n - A\/2 hat, S1; also sehr
kleine Werte annimmt, zu schlechten Ergebnissen der Interpolation. Eine gewis-
se Verbesserung ergibt sich bei Verwendung der Spline-Interpolation, jedoch ist
auch dabei eine ausreichende Anzahl an Frequenzpunkten fiir eine gute Inter-
polation erforderlich. Die besten Ergebnisse liefert die Interpolationsmethode
rational, von deren Verwendung aber abgeraten wird [5]. Wesentlich giinsti-
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Abbildung 2.30: Interpolationsfehler von Si1 bei Verwendung von RLGC-Matrizen (—) und
S-Parametern (---) mit Werten im 10-GHz-Abstand.

ger ist in dieser Hinsicht die Verwendung von RLGC-Matrizen, deren Eintrige
einen glatten Verlauf iber der Frequenz haben und sich damit sehr einfach in-
terpolieren lassen. In Abbildung 2.30 sind S-Parameter- und RLGC-basiertes
Modell hinsichtlich des Interpolationsfehlers von S7; gegeniibergestellt, wenn
die Datenpunkte im 10-GHz-Abstand angegeben werden. Als Referenz dienen
mit 0,5 GHz aufgeloste S-Parameter aus einer Feldsimulation. Fir die 565 pm
lange Leitung wird A/2 bei 141 GHz erreicht, wo sich der Interpolationsfehler
deutlich bemerkbar macht.

Sinngemé&f dasselbe gilt fiir die Extrapolation der Frequenzeigenschaften
iiber den angegebenen Bereich hinaus. Wéhrend die Modelle, welche struktu-
rell den physikalischen Eigenschaften des Bauelementes entsprechen, gute Vor-
hersagen oberhalb der maximalen dem Modell zugrunde liegenden Frequenz
liefern, werden die generischen S-Parameter als konstant angenommen, wenn
keine weiteren Daten vorliegen.

Zeitbereichs- und PSS-Simulation

Wiéhrend alle diskutierten Modelle im Frequenzbereich mit wenigen Einschran-
kungen gut einsetzbar sind, bestehen deutliche Unterschiede hinsichtlich Ver-
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wendbarkeit und Simulationszeit bei Zeitbereichssimulationen. Zum Vergleich
der Modelle wurde eine komplexe Schaltung, bestehend aus einem dreistufigen
symmetrischen Eingangsverstirker, der einen Quadraturmischereingang treibt,
mit insgesamt 22 Finzel- und Koplanarleitungen, simuliert. Bei den S-Para-
meter-Modellen wurden aus den in Abschnitt 2.3.1 diskutierten Griinden die
Optionen passivity = enforce und causality = fmax angegeben. Aufgrund
der Koplanarleitungen konnte das parametrische mtline-Modell nicht verwen-
det werden. Es wurde der Arbeitspunkt berechnet, eine S-Parameteranalyse mit
200 Frequenzpunkten zwischen 1 GHz und 200 GHz durchgefiihrt, die Schal-
tung bei einem Eingangssignal mit P,y g = —50dBm auf einer Frequenz
von 60 GHz im Bereich von 10ns transient simuliert sowie eine PSS-Analyse
zwischen P,y g = —50dBm und P,y q = —20dBm durchgefiihrt. Aus der
diskreten FOURIER-Transformation einer Periode von Eingangsspannung und -
strom am Ende des simulierten Zeitabschnitts wurde die Eingangsimpedanz Z;
fiir die Transientensimulation berechnet. Diese Impedanz ist aufgrund der Emp-
findlichkeit gegeniiber einem Phasenfehler ein geeignetes Maf} fiir die Genauig-
keit der Simulation. Bei P,y g = —50dBm ist die Aussteuerung der einzelnen
Stufen so gering, dass ein Fehler durch Nichtlinearitdt vernachlédssigbar ist. Wei-
terhin ist die Schaltung bereits nach wenigen 100 ps eingeschwungen, weswegen
am Ende des simulierten Zeitabschnittes der Grenzzyklus in guter Ndherung
erreicht ist. Aus diesen Griinden ist eine Ubereinstimmung der Eingangsim-
pedanzen, die aus einer S-Parameteranalyse, einer Transientensimulation und
einer PSS-Analyse berechnet werden, zu erwarten.

Die Simulationen wurden auf einem 16-Kern-Rechner mit AMD-8222SE-Pro-
zessoren bei 3 GHz Taktfrequenz und 256 GB Arbeitsspeicher ausgefiihrt. Ta-
belle 2.4 zeigt, dass die berechnete Eingangsimpedanz fiir alle Modellvarianten
in allen Simulationen gut tibereinstimmt. Die Spalte Konvergenz gibt an, ob
und in welchem Bereich der Eingangsleistung die Simulation konvergiert. Auch
in diesem Punkt unterscheiden sich die verschiedenen Modellierungsvarianten
nur unwesentlich, abgesehen von den RLGC-basierten Modellen, mit denen kei-
ne Konvergenz in PSS-Simulationen erzielt wird. Den deutlichsten Unterschied
stellt die benotigte CPU-Zeit in den einzelnen Modellvarianten dar. In der Tran-
sientensimulation erweist sich insbesondere das RLGC-basierte Modell als un-
geeignet, da es 25-mal so lange benotigt wie das in dieser Simulation schnellste
S-Parameter-Modell. Andererseits sind PSS-Simulationen mit dem S-Parame-
ter-Modell sehr langsam, so dass fiir diesen Zweck auf das aus konzentrierten
Elementen bestehende Modell oder das Breitbandmodell zuriickgegriffen wer-
den sollte.
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Tabelle 2.4: Genauigkeit und Simulationszeit beim Einsatz von Leitungen in verschiedenen

Modellvarianten in einem dreistufigen symmetrischen Eingangsverstarker

Modell Simulation CPU-Zeit Z;|f=60GHz Konvergenz
Arbeitspunkt 2s °
S-Parameter 2s (116 + j34) @ .
S-Parameter .
transient 16 min 18s (118 + 430) @ .
PSS 7h53min 42s* (1154 535)Q Piay,as < —36dBm
Arbeitspunkt 22min 39s .
S-Parameter 13s (115 + 434) Q .
RLGC-Matrizen ]
transient 6h47min30s (120 + 535) Q2 .
PSS
Arbeitspunkt 4s .
konzentrierte | S-Parameter 6s (115 + 534) Q .
Elemente | transient 23 min 54 's (118 + 435) .
PSS 47min44s (1154 534)Q Pay.ap < —38dBm
Arbeitspunkt 3s .
S-Parameter 5s (116 + j34) Q .
Breitbandmodell . . .
transient 37min 20s (118 4 534) Q .
PSS 1hOmin36s (116 +534)Q Pay.ap < —38dBm

% bis Pav,qp = —38dBm : 6h 31min15s

Berechnung des Arbeitspunktes

Jede Simulation beginnt mit der Berechnung des Arbeitspunktes, auch wenn
nicht explizit angegeben ist, dass dieser abgespeichert werden soll. Aus diesem
Grund ist es unabdingbar, dass der Arbeitspunkt in jedem Fall richtig ermit-
telt wird. Bei der Verwendung von Modellen fiir passive Bauelemente kénnen
Probleme auftreten, wenn das Modell einen Querpfad fiir Gleichstrome gegen
Masse beinhaltet, der real nicht vorhanden ist oder wenn der Serienwiderstand
einer Leitung oder Spule fiir Gleichstrome falsch ist. Der erste Fall ist ins-
besondere an hochohmigen Knoten wie Transistoreingdngen kritisch, wahrend
der zweite Fall zu Fehlern fithrt, wenn das Bauelement von einem Gleichstrom
durchflossen wird. Tabelle 2.5 gibt die simulativ ermittelten Serien- und Paral-
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Tabelle 2.5: Exemplarischer Serien- und Parallelwiderstand fiir Gleichstréome in verschiedenen
Modellierungsvarianten

Modell Serienwiderstand  Parallelwiderstand
analytisch 2,80 o0
S-Parameter 2,80 1,5 G
RLGC-Matrizen
ohne Eintrag bei f =0 2,4 22kQ
Eintrag fur f = 0 erginzt 2,80 00
mtline parametrisch 2,80 864 k2
konzentrierte Elemente (ohne G’) 9,3Q ()
Breitbandmodell 3,50 6,9k

lelwiderstéinde einer Leitung mit den Abmessungen (565 x 2) pm? wieder. Der
Dokumentation der Halbleitertechnologie kann der theoretische Wert 2,8 €2 fiir
den Serienwiderstand entnommen werden. Da das Dielektrikum als ideal ange-
nommen wird, existiert kein Parallelpfad fiir Gleichstrome.

Das S-Parametermodell entspricht dem theoretischen Verhalten sehr gut,
wenn der Feldsimulator angewiesen wird, die Eigenschaften fiir Gleichspan-
nung zu ermitteln. In diesem Fall kann auf die Modellierung eines separaten
Gleichspannungspfades verzichtet werden. Ahnlich ist die Situation bei den RL-
GC-Matrizen. Ist ein sinnvoller Eintrag bei f = 0 vorhanden, verhélt sich das
Modell wie gefordert. Falls nicht, muss der Simulator die RLGC-Matrizen hin
zu niedrigen Frequenzen extrapolieren, und es kommt zu Abweichungen bei Se-
rien- und Parallelwiderstand. Bei dem parametrischen mtline-Modell stimmt
der Serienwiderstand exakt, weil er unmittelbar als Modellparameter angegeben
wird. Der Parallelwiderstand folgt aus dem Wert, der fiir den lingenbezogenen
Parallelleitwert angegeben wurde (hier 2,05mS/m). Wie in Abschnitt 2.3.2 ge-
zeigt wurde, kann er in vielen Féllen unberiicksichtigt bleiben. Gibt es einen
physikalischen Hintergrund zur Angabe eines Parallelleitwertes, stimmt der Ar-
beitspunkt nur dann, wenn der Leitwert frequenzunabhéngig ist.

Das Modell aus konzentrierten Elementen folgt aus den RLGC-Parametern
bei der betrachteten Betriebsfrequenz. Aufgrund des Skin-Effekts steigt der Se-
rienwiderstand mit wachsender Frequenz an, so dass er fiir Gleichstréme einen
zu hohen Wert aufweist. Praktisch hat diese Abweichung in vielen Féllen keine
gravierende Auswirkung: Im betrachteten Beispiel liegt der maximal zuldssige
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Arbeitspunktstrom durch die Leitung bei 32 mA. Bei diesem Strom wére der
simulierte Spannungsabfall iiber der Leitung 0,2V zu hoch. Wenn diese Abwei-
chung von Bedeutung ist, kann der Serienwiderstand durch Hinzufiigen eines
Gleichspannungspfades zwischen Ein- und Ausgang mit einer grofien Indukti-
vitdt und einem Korrekturwiderstand in Serie berichtigt werden. Eine solche
Korrektur ist in jedem Fall fiir das Breitbandmodell empfehlenswert, da bei
diesem weder Serien- noch Parallelwiderstand den richtigen Wert aufweisen.
Um den Parallelpfad zu eliminieren, muss zusétzlich am Ein- und Ausgang ein
Blockkondensator in Reihe geschaltet werden.

Bei den Angaben in Tabelle 2.4 fillt auf, dass die Arbeitspunktsimulation
bei der Verwendung von RLGC-Leitungsmodellen zu lange dauert, als dass da-
mit ein iterativer Entwurf moglich wire. Mochte man den Vorteil der einfachen
Skalierbarkeit des Modells nicht aufgeben, verbleibt als einzige Alternative ein
parametriertes Modell aus konzentrierten Elementen, das jedoch nur bedingt
fiir den Entwurf breitbandiger Schaltungen geeignet ist. Da die Simulations-
zeit fiir den Arbeitspunkt stark davon abhédngt, wie viele Frequenzpunkte die
Datei mit den RLGC-Matrizen enthélt sowie ob eine Anfangslosung bekannt
ist und vor der Simulation geladen wird, findet sich eine Zusammenstellung
verschiedener Szenarien in Tabelle 2.6.

Die Ergebnisse zeigen, dass der Parameter G’ keinen nennenswerten Einfluss
auf die Simulationszeit hat, obwohl bei G’ = 0 die Leitung im Arbeitspunkt als
reiner Serienwiderstand modelliert werden kann. Andererseits gilt diese Ver-
einfachung nicht fiir sich méglicherweise anschlieBende Transienten- oder Fre-
quenzbereichsanalysen, weswegen vom Simulator der Arbeitspunkt immer fir
ein Modell berechnet wird, das auch fiir hohe Frequenzen giiltig ist. Werden
alle Frequenzpunkte aufler f = 0 und f = 200 GHz ausgelassen, verkiirzt sich
die Simulationszeit etwas. Wird nur eine RLGC-Matrix bei f = 0 angegeben,
reduziert sich die Simulationszeit weiter, liegt jedoch immer noch bei 8 min48s.
In diesem Fall nimmt der Simulator implizit eine maximale Modellierungsfre-
quenz von f = 25GHz an [3]. Nur, wenn die RLGC-Datei mehr als einen Fre-
quenzpunkt enthélt, werden die darin angegebenen minimalen und maximalen
Frequenzen als Unter- und Obergrenze der Modellierung angesehen. Dies fiihrt
zu einer drastischen Verkiirzung der Simulationszeit im Fall 11. Speichert man
die damit erzeugte Losung ab und verwendet sie als Startlosung fiir das voll-
stdndige, frequenzabhéngige RLGC-Modell, wie im Fall 4., erreicht man eine
gewisse Verkiirzung der Gesamtsimulationszeit.

Zusammenfassend konnen folgende Anhaltspunkte zur Modellierung passi-
ver Strukturen im Entwurfsprozess gegeben werden: Die aus einer Feldsimu-
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Tabelle 2.6: Benotigte Rechenzeit fiir die Arbeitspunktanalyse eines dreistufigen Eingangs-
verstarkers mit RLGC-Leitungsmodellen.

RLGC-Datei Angaben zur Simulation CPU-Zeit
1. ohne Startlésung 23 min 10s
2. mit Startlésung aus 4min 10s
vollstindig vorheriger Simulation
3. mit Startlésung aus 9. 4min 33s
4. mit Startlésung aus 11. 10 min 58 s
5. ohne Startlosung 21 min 13s
vollstandig,

6. mit Startlésung aus 3min4ls
vorheriger Simulation

aber alle G’ =0

Eintrag nur bei

0GHz und 200 GHz 8. mit Startlésung aus 3min 52s

vorheriger Simulation

. ohne Startlésung 8 min 48 s
Eintrag nur

bei 0 GHz
vorheriger Simulation

{ 7. ohne Startlésung 14min 3s
{ 1
1

9
0. mit Startlosung aus 2min 51s
1

identischer Eintrag
bei 0 GHz und 5 MHz

. ohne Startlésung 2s

lation stammenden S-Parameter lassen sich mit aktuellen Simulatoren gut fiir
alle Analysearten verwenden. Voraussetzung dafiir ist die sorgfaltige Behand-
lung der S-Parameter bei der Frequenz null sowie das Sicherstellen passiven
Verhaltens speziell bei niedrigen Frequenzen. Zur Vermeidung von Interpolati-
onsfehlern sind moglichst dichte Frequenzpunkte anzugeben. Fir die korrekte
Berechnung von Oberwellen in Zeitbereichssimulationen miissen die S-Parame-
ter einen Frequenzbereich bis zum drei- bis funffachen der Betriebsfrequenz
abdecken. S-Parameter-Modelle sind universell anwendbar und bieten sich vor
allem an, wenn das Verhalten komplexer Metallstrukturen bis hin zur gesamten
Hochfrequenzverdrahtung einer Schaltung modelliert werden soll.
Insbesondere fiir Leitungen, die zur Impedanzanpassung verwendet werden,
sind skalierbare Modelle vorteilhaft. Fir Frequenzbereichssimulationen bieten
sich RLGC-Matrizen, das parametrische mtline-Modell sowie eine Leitungs-
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Tabelle 2.7: Vergleich der Modellierungsvarianten passiver Bauelemente

Modell S-Parameter RLGC- mtline konzentrierte = Breitband-
Matrizen parametrisch ~ Elemente modell
Anwendung universell Mehrleiter- Einzelleitung  universell universell
systeme
Analysearten
Kleinsignal . . ) ° .
transient . . . . .
PSS, QPSS . ° . °
Modellumfang
Rauschen ° ° ° ol
Gleichstrom- . . °
widerstand
Frequenz- grof} grofl grof moderat grof}
bereich
skalierbar . . o’

¢ Exaktes Rauschmodell fir Einzelleitungen, aber geringfiigige Ungenauigkeit durch ge-
steuerte Quellen bei Mehrleitersystemen.

b bei Leitungen einfach realisierbar

nachbildung aus Segmenten konzentrierter Elemente an. In PSS-Simulationen
kann das RLGC-Modell nicht verwendet werden. Ebenso ist die Berechnung des
Arbeitspunktes umfangreicher Schaltungen bei Verwendung des RLGC-Modells
zeitaufwéindig, kann jedoch durch Laden einer bekannten Losung beschleunigt
werden. Speziell fiir Schaltungen, die einen groflen Frequenzbereich abdecken,
ist die Verwendung eines Breitbandmodells empfehlenswert. Dieses beinhaltet
jedoch kein korrektes Rauschmodell. Tabelle 2.7 gibt eine Zusammenfassung
der Ergebnisse an.
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3 Entwurf des Empfangers

Dieses Kapitel beschéftigt sich mit dem eigentlichen Entwurf des Empfangers.
Abschnitt 3.1 stellt einleitend Merkmale und Besonderheiten der verwendeten
Halbleitertechnologie vor. Um sicherzustellen, dass die erarbeiteten Konzep-
te zur Optimierung der Ausgangsleistung, zur Leitungsmodellierung und zur
breitbandigen Anpassung praktisch umsetzbar sind, wurden vor dem Gesamt-
entwurf des Empfangers verschiedene Testschaltungen entworfen und messtech-
nisch charakterisiert. Abschnitt 3.2 dokumentiert die dabei erzielten Ergebnisse.

Abschnitt 3.3 erldutert die dem Empfangerentwurf zugrunde gelegte Stra-
tegie, weil vom tiblichen Ablauf beginnend beim Eingangsverstiarker hin zum
Ausgang abgewichen wird. Die Abschnitte 3.4-3.8 beschéftigen sich mit dem
Entwurf aller Einzelkomponenten, also Mischer, Basisbandverstéarker, Phasen-
schiebernetzwerk, LO-Treiberverstirker und Eingangsverstirker. Dem schlie-
Ben sich in den Abschnitten 3.9 und 3.10 Angaben zu den Referenzspannungs-
und -stromquellen an. Es folgen in Abschnitt 3.11 Erlduterungen zu ausgewéhl-
ten Details des Layouts. Schliellich werden in Abschnitt 3.12 Simulations- und
Messergebnisse des Gesamtsystems vorgestellt und miteinander verglichen. Ein
Schaltplan des gesamten Empfangers findet sich in Anhang A.

3.1 Verwendete Halbleitertechnologie

Fir den Entwurf von Sender und Empfianger wurde die Halbleitertechnolo-
gie SG25H1 des Leibniz-Instituts fiir innovative Mikroelektronik (IHP GmbH)
ausgewahlt. Bei dieser Technologie handelt es sich um eine Silizium-Germani-
um-BiCMOS-Technologie mit minimalen Strukturgréfen von 250 nm. Neben
Standard-CMOS-Transistoren mit Transitfrequenzen bis 40 GHz bzw. 25 GHz
stehen damit npn-Bipolartransistoren mit Hetero-Ubergang (SiGe-HBTs) zur
Verfiigung, die maximale Transitfrequenzen bis 190 GHz aufweisen. Pnp-Tran-
sistoren sind im Prozess nicht enthalten. Widersténde kénnen mit verschieden
dotierten Gate-Polysilizium-Schichten realisiert werden, die Flachenwiderstéin-
de von (6,9 ... 1600) /0 haben. Zum Herstellen verlustarmer Kondensato-
ren stehen MIM-Schichten zur Verfligung mit einer spezifischen Kapazitit von
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3 Entwurf des Empfiangers

1fF/pm?. Die im Design-Kit enthaltenen Spulen sind fiir hochfrequente An-
wendungen ungeeignet, so dass sie bei Bedarf vom Schaltungsentwickler selbst
entworfen und modelliert werden miissen. Dies trifft auch auf Mikrostreifenlei-
tungen und Koplanarleitungen zu. Details finden sich in Abschnitt 2.3.

Zur Verdrahtung kénnen fiinf Metalllagen verwendet werden, von denen die
obersten beiden mit 2 pm bzw. 3 pm Dicke besonders hohe Stromtragfdhigkeiten
und niedrige Verluste haben. Die Dicke des Dielektrikums zwischen oberster
und unterster Metalllage betrigt 9,16 pm. Bei fehlender unterster Metalllage
entstehen Substratverluste vor allem im epitaktisch abgeschiedenen Silizium
mit 3,75 pm Dicke und einem spezifischen elektrischen Widerstand von p =
20 Qcm. Dies ist insbesondere beim Entwurf von Spulen zu beachten.

3.2 Verifikation der Schaltungskonzepte

3.2.1 Eingangsverstarker

Rauscharme Eingangsverstirker sind aufgrund ihrer begrenzten Komplexitét
und der Vielzahl an vergleichsweise einfach zu messenden Parametern ein geeig-
netes Mittel, um gewédhlte Entwurfskonzepte und die Modellierungsgenauigkeit
wichtiger Bauelemente zu iiberpriifen. Abbildung 3.1 zeigt einen solchen Ver-
starker in einer typischen Konfiguration: Das Eingangssignal gelangt iiber ein
Anpassnetzwerk auf den Eingang einer Kaskodestufe. Im Anpassnetzwerk ist
ein Serienkondensator enthalten, der die Gleichspannung an der Basis von T}
vom Eingang trennt. Die Details zur Arbeitspunkteinstellung sind aus Griin-
den der Ubersichtlichkeit nicht dargestellt. Die Skalierung der Transistoren T2
sowie deren Kollektorstrom wurde im Zusammenspiel mit dem sehr einfachen
Eingangsanpassnetzwerk so gewahlt, dass eine konjugiert komplexe Anpassung
auf eine 50-2-Quellimpedanz bei einem akzeptablen Kompromiss hinsichtlich
der Rauschzahl vorliegt.

Da die Verstéarkung eines einstufigen Verstérkers zu gering ist, wurde eine
weitere Kaskodestufe mit einem Anpassnetzwerk zwischen beiden Stufen hin-
zugefiigt. Auch dieses Anpassnetzwerk ist auf konjugiert komplexe Anpassung
ausgelegt. Es stellt zudem den Kollektorstrom fiir die erste Kaskodestufe bereit
und trennt die Potentiale zwischen dem Ausgang der ersten und dem Eingang
der zweiten Stufe. Der Kollektorstrom der zweiten Kaskodestufe ist iiber die
Spannung Ugg einstellbar, so dass die Verstiarkung der zweiten Kaskodestufe bei
Bedarf abgesenkt werden kann. Dies hat gegeniiber der Beeinflussung der ersten
Kaskodestufe den Vorteil einer konstant guten Eingangsanpassung sowie eines
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3.2 Verifikation der Schaltungskonzepte
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Abbildung 3.1: Schaltbild des Eingangsverstarkers. Alle Leitungen Topmetal 2 iber Metal 1
mit w = 3 pm.

ERZTCE
- R ax
e

w9 B

Abbildung 3.2: Mikroskopaufnahme des gefertigten Eingangsverstérkers.

besseren Rauschverhaltens. Die Ausgangsanpassung wird bei Verdnderung des
Kollektorstromes nur unwesentlich beeinflusst. Die Versorgungsspannung der
Schaltung betrigt Ucc = 2,2 V. Einzelheiten zum Entwurf finden sich in [79].

In Abbildung 3.2 ist eine Mikroskopaufnahme des gefertigten Schaltkreises
wiedergegeben. Gut zu erkennen sind die Serienleitung am Verstérkereingang
sowie die beiden Stichleitungen von den Kollektoren der Kaskodestufen. Die ak-
tiven Bauelemente sind ganz rechts, unmittelbar neben dem Ausgangsbondpad
angeordnet.

Die in Abbildung 3.3 gezeigten gemessenen S-Parameter illustrieren die Funk-
tionsfahigkeit der Schaltung. Sie stimmen hervorragend mit den Simulations-
ergebnissen iiberein, was die Modellgenauigkeit sowohl der Bipolartransistoren
als auch der passiven Bauelemente belegt. Insbesondere in Hinblick auf die
selbst entwickelten Leitungsmodelle ist dies bedeutsam. Eine Abweichung die-
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Abbildung 3.3: S-Parameter des Eingangsverstérkers. Ugg = 1 V.

ser Modelle wiirde sich drastisch auf die duflerst schmalbandige Resonanz des
Ausgangsanpassnetzwerkes auswirken, die im Verlauf von Syo sichtbar ist.

Abbildung 3.4 verdeutlicht, wie die Verstarkung mithilfe der Steuerspannung
Ugs eingestellt werden kann. Die Resonanzfrequenzen der Anpassnetzwerke
werden davon kaum beeinflusst, weswegen sich das Maximum von Sz; gg nur
unwesentlich verschiebt.

Die Rauschzahl des Eingangsverstiarkers wurde mithilfe einer Rauschquelle
(Noisecom NC 5115), eines rauscharmen Hilfsverstérkers sowie eines Spektrum-
analysators (Rohde & Schwarz FSU 67) mit Softwareoption zur Rauschzahlmes-
sung durchgefithrt. Um den Fehler gering zu halten, der durch den Rauschbei-
trag der Messanordnung entsteht, wurde eine Kalibrierung der Messanordnung
ohne Testobjekt (2nd stage correction) vorgenommen. Die Ergebnisse sind um
den Rauschbeitrag des Kabels zwischen Rauschquelle und Messspitze sowie der
Messspitze selbst korrigiert. Der Vergleich zwischen Simulation und Messung
bestatigt die Modellgenauigkeit der Bipolartransistoren hinsichtlich ihrer Rau-
scheigenschaften.

Der Verstarker erzielt im 50-€2-System einen Gewinn von Si; 4p = 21,4dB
bei f = 63,5 GHz, was in Hinblick auf die Leistungsaufnahme von nur 7,3 mW
bemerkenswert ist. Dass eine solche Auslegung, je nach Anwendungsfall, jedoch
auch nachteilig sein kann, verdeutlicht Abbildung 3.6. Aufgrund der hohen Ver-
starkung sowie der fir niedrigen Strom ausgelegten zweiten Stufe betragt der
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3.2 Verifikation der Schaltungskonzepte
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Abbildung 3.4: Gemessenes Sa1 bei Variation des Arbeitspunktes der zweiten Kaskodestufe.
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Abbildung 3.5: Rauschzahl des Eingangsverstéarkers. Ugg = 1,4 V.
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Abbildung 3.6: Gemessener eingangsbezogener 1-dB-Kompressionspunkt des Eingangsver-
starkers. Ugg = 1,7V, f = 63 GHz.

eingangsbezogene 1-dB-Kompressionspunkt nur P_;ggiqp = —28,5dBm. Be-
zogen auf den Ausgang der Schaltung entspricht dies P_; qpo,qg = —7,5dBm.
Die Griinde dafiir liegen in den sehr kleinen Transistoren der zweiten Kas-
kodestufe, und daraus resultierend einem geringen Kollektorstrom, sowie der
ungiinstig gewahlten Lastkurve am Transistor T;. Deswegen wurde der Ein-
gangsverstarker tiberarbeitet und die Erkenntnisse aus Abschnitt 2.2.3 auf die
Schaltung angewandst.

3.2.2 Eingangsverstirker mit optimierter Ausgangsleistung

Aus den Erlauterungen in Abschnitt 2.2.3 folgt der erforderliche Kollektorstrom
einer Kaskodestufe bei gegebener Versorgungsspannung fiir eine bestimmte
Ausgangsleistung. Es werden exemplarisch P_j 4go.ap = —3 dBm Ausgangsleis-
tung bei 1 dB Kompression angestrebt, woraus unter Annahme von 3 dB Verlust
im Ausgangsanpassnetzwerk und weiteren 3 dB Sicherheitsfaktor die erforderli-
che maximal abgegebene Leistung der Kaskodestufe von Py .« = 2mW folgt.
Aus Gleichung (2.63) ergibt sich zusammen mit der in Abbildung 3.7 gezeigten
Partitionierung der Versorgungsspannung ein erforderlicher Kollektorstrom von

2PLma»x

=~ —mar 3.1
Ucro — UcEmin (8:1)

Ico
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3.2 Verifikation der Schaltungskonzepte
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Abbildung 3.7: Partitionierung der Betriebsspannung iiber der Ausgangsstufe.
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Dabei wurde eine minimale Spannung von 0,15V als innere Kollektor-Emit-
ter-Sattigungsspannung an der Transferstromquelle vorausgesetzt. Dieser Wert
entspricht dem simulativ untersuchten Verhalten des Transistors, ist jedoch
kritisch zu betrachten, da Transistoren in den Ubergangsbereichen zum stark
nichtlinearen Betrieb haufig nicht genau modelliert sind. In der praktischen
Schaltung wird der néchstgrofere Transistortyp npn201_2 gewahlt, der mit dem
Arbeitspunktstrom fiir maximale Transitfrequenz, das heifit mit /oo = 3,6 mA
betrieben wird.

Das Schaltbild in Abbildung 3.8 zeigt, dass das Ausgangsanpassnetzwerk ge-
geniiber der ersten Ausfiihrung des Verstarkers iiberarbeitet wurde, um am
Ausgang der Kaskodestufe die Impedanz zu erzeugen, die zu maximaler Aus-
steuerbarkeit des oberen Transistors fithrt. Aus den Gleichungen (2.65) und
(2.66) folgt Zy,ax = (161 + j184)Q. Diese Impedanz wird mit dem angegebe-
nen Anpassnetzwerk unter Beriicksichtigung der parasitdren Bondpad-Kapa-
zitdt sowie der Zuleitung zum Bondpad ndherungsweise erreicht. Der erzielte
Wert liegt bei Z;, = (180 + j178)€2. Eine weitere Anndherung an das Optimum
ist aufgrund geometrischer Begrenzungen nicht moglich. Die ausfithrlichen Er-
lduterungen zum Entwurf sind in [78] enthalten.

Weiterhin wurde im Vergleich zur ersten Ausfithrung des Eingangsverstarkers
das Anpassnetzwerk zwischen den Stufen modifiziert, um der nun gréeren zwei-
ten Stufe Rechnung zu tragen, und der Serienkondensator am Eingang wurde
leicht vergroflert. Auf die Moglichkeit der Verstarkungseinstellung durch Varia-
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Abbildung 3.8: Schaltbild des Eingangsverstérkers mit optimierter Ausgangsleistung. Alle
Leitungen Topmetal 2 tiber Metal 1.

Abbildung 3.9: Mikroskopaufnahme des gefertigten Eingangsverstarkers mit optimierter Aus-
gangsleistung.

tion des Kollektorstromes der Ausgangsstufe wurde aufgrund der ungiinstigen
Auswirkungen auf die Aussteuerbarkeit verzichtet.

Die Mikroskopaufnahme des gefertigten Schaltkreises in Abbildung 3.9 illus-
triert die groBe Ahnlichkeit des Layouts zur ersten Ausfiihrung der Schaltung in
Abbildung 3.2. Einziger deutlich erkennbarer Unterschied sind die modifizierten
Leiterzugbreiten der Mikrostreifenleitungen.

Die Verldufe der S-Parameter S1; und S5; in Abbildung 3.10 &hneln denen
der ersten Ausfiihrung erwartungsgeméafl ebenfalls stark. Einzig am Ausgang
liegt nun keine Leistungsanpassung mehr vor, weil ein anderes Optimierungs-
kriterium gewéhlt wurde. Dies wird aus Soy ersichtlich. Stattdessen erfolgte
die Anpassung fiir maximale Aussteuerbarkeit der zweiten Stufe. Aus diesem
Grund und aufgrund der Vergréflerung der zweiten Stufe liegt der gemesse-
ne eingangsbezogene 1-dB-Kompressionspunkt bei P_qgpiap = —22,3dBm,
was einem ausgangsbezogenen Wert von P_j4po,dp = —1,5dBm entspricht.
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Abbildung 3.10: S-Parameter des Eingangsverstarkers mit optimierter Ausgangsleistung.
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Abbildung 3.11: Eingangsbezogener 1-dB-Kompressionspunkt des Eingangsverstarkers mit
optimierter Ausgangsleistung.
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Abbildung 3.12: Rauschzahl des Eingangsverstiarkers mit optimierter Ausgangsleistung.

Dies ist gleichzusetzen mit einer Vervierfachung der Ausgangsleistung bei 1 dB
Kompression gegeniiber der ersten Ausfithrung. Die Leistungsaufnahme der Ge-
samtschaltung steigt dabei durch die Optimierung lediglich um 50 % auf 11 mW.
Die Rauschzahl des Verstérkers ist in Abbildung 3.12 wiedergegeben. Die Mess-
ergebnisse sind denen der ersten Ausfithrung sehr dhnlich.

Dass die Optimierungen zu einem Eingangsverstarker fiihren, der sich im Ver-
gleich mit anderen aktuellen Arbeiten behaupten kann, wird aus Tabelle 3.1
ersichtlich. Hinsichtlich der Leistungsaufnahme ist der mit “e. A.” gekennzeich-
nete, vorgestellte Eingangsverstiarker mit [2] und [27] vergleichbar und weist
dabei eine dhnliche maximale Ausgangsleistung auf. Vorteilhaft ist jedoch die
wesentlich hohere Verstdrkung im Vergleich zu den genannten Arbeiten.

3.2.3 Breitbandiger Treiberverstirker

Die vorgestellten zwei Varianten des Eingangsverstarkers haben aufgrund der
einfachen Anpassnetzwerke den Nachteil einer geringen Bandbreite. Der Ein-
satz mehrstufiger Anpassnetzwerke erlaubt eine breitbandigere Auslegung, wie
in Abschnitt 3.5 erldutert wurde. Um die Technik der breitbandigen Anpassung
zu erproben, wurde fiir einen bereits bestehenden Leistungsverstirker [31] ein
breitbandiger Treiberverstiarker entworfen. Dieser Treiberverstirker stellt das
Bindeglied zwischen einem, auf einem separaten Schaltkreis befindlichen, Qua-
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3.2 Verifikation der Schaltungskonzepte

Tabelle 3.1: Ubersicht iiber rauscharme Eingangsverstirker in CMOS- und SiGe-BiCMOS-

Technologien.
Ref. Technologie Schaltungsparameter
fr fo S21,dB NF P.14Bo,aB Ppc
bei fo bei fo
[59] 250nm SiGe- 190GHz 60 GHz 18dB 6,8dB* — 66 mW
BiCMOS
[12] 250nm SiGe- 190GHz 79 GHz 16dB — — 90 mW
BiCMOS
[2 120nm SiGe- 200GHz 59GHz 14,5dB 5dB 1,5dBm  §,1mW
BiCMOS
[27] 120nm SiGe- 200GHz 61,5GHz 14,7dB 4,5dB —4dBm 10,8 mW
BiCMOS
[70]  250nm SiGe- 190GHz 79GHz 21,7dB 10,2 dBeb 1,7dBm 105 mW
BiCMOS
[36] 90nm CMOS 160GHz 72,5GHz 14dB — 0dBm 36 mW
e.A. 250nm SiGe- 190GHz 63,5GHz 22dB 6dB —1,5dBm 11mW
BiCMOS

@ simuliert
b gesamter Empfanger

dratur-Modulator und dem erwéhnten Leistungsverstérker dar. Der Quadratur-
Modulator ist mit einem Lastwiderstand von 100 € zu betreiben, weswegen die
Eingangsimpedanz des Treiberverstarkers so ausgelegt wird, dass sich im Zu-
sammenspiel mit ca. 150 pm langen Bonddréhten zwischen den Schaltkreisen
dieser Widerstand ergibt. Die Bonddréhte wurden mithilfe von Feldsimulatio-
nen charakterisiert, und es wurde ein einfaches Leitungsmodell abgeleitet [31].
Das Schaltbild in Abbildung 3.13 zeigt die im Vorfeld entworfene Ausgangs-
stufe, bestehend aus den Transistoren T5 und Ty mit zugehoérigem Ausgangs-
anpassnetzwerk, sowie die beiden Treiberstufen, die aus den Transistoren T3 4
und den zugehorigen Anpassnetzwerken aufgebaut sind. Nicht dargestellt ist
eine Kopie der zweiten Stufe, die als Dummy am Kollektor von 77 angeschlos-
sen ist und damit eine symmetrische Auslenkung der Eingangsstufe sicherstellt.
Ebenfalls verzichtet wurde auf die Darstellung der Schaltungsteile zur Arbeits-
punkteinstellung. Alle relevanten Kollektorstrome sind benannt.
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Abbildung 3.13: Vereinfachtes Schaltbild des breitbandigen Leistungsverstirkers. Schaltun-

gen zur Arbeitspunkteinstellung nicht gezeichnet. Alle Leitungen Topmetal 2

iber Metal 1.
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|

Abbildung 3.14: Mikroskopaufnahme des gefertigten breitbandigen Leistungsverstérkers.

Abbildung 3.14 zeigt den gefertigten Schaltkreis. Das Eingangsdifferenzpaar
befindet sich mittig zwischen den Bondpads 11 und I2. Von diesem fiihrt die
obere Leitung zur zweiten Stufe und schliefflich zur Ausgangsstufe, wahrend die
untere Leitung an den Dummy der zweiten Stufe angeschlossen ist. Eine weitere
Ausgangsstufe ist an diesem Zweig aus Geometriegriinden nicht angeschlossen.
An dem Bondpad Ucc wird die positive Versorgungsspannung angeschlossen;
die Anschliisse 11, 12 und I3 dienen der Arbeitspunkteinstellung der einzelnen
Stufen.

Dass das Konzept zur breitbandigen Anpassung mit mehrstufigen Netzwer-
ken prinzipiell anwendbar ist, belegt die in Abbildung 3.15 gezeigte Messung
von Sp1: Zwischen 55 GHz und 67 GHz wird ein vollkommen flacher Frequenz-
gang erreicht. Im selben Bereich ist die Eingangsreflexionsddmpfung mit hin-
zugerechneter Bondverbindung gréfler als 15 dB. Die Ausgangsstufe wurde auf
hohen Wirkungsgrad und grofle Aussteuerbarkeit optimiert, weswegen keine
Leistungsanpassung vorliegt. Dies wird aus der Grofle Soo ersichtlich, die nur
zur Vollstdandigkeit dargestellt ist.

Warum das gemessene So1 gp ca. 6 dB geringer ausféllt, als es die Simulation
erwarten ldsst, konnte nicht zweifelsfrei gekliart werden. Denkbar sind eine un-
zureichende Modellierung der Selbsterwarmung durch die hohe Verlustleistung
der Ausgangsstufe sowie ein zu grobes Modell fiir das bereits bestehende Aus-
gangsanpassnetzwerk. Ahnliche Abweichungen treten bei der in Abbildung 3.16
dargestellten Messung der Kompression auf. Die Simulation l&sst einen aus-
gangsbezogenen 1-dB-Kompressionspunkt von P_;4po,ap = 12,4dBm erwar-
ten, jedoch ergibt die Messung nur P_j 4o ap = 8,6 dBm, also weniger als die
Halfte der Leistung.
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Abbildung 3.15: S-Parameter des breitbandigen Leistungsverstérkers mit rechnerisch hinzu-
gefiigtem Bonddrahtmodell am Eingang.
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Abbildung 3.16: Ausgangsbezogener 1-dB-Kompressionspunkt des breitbandigen Leistungs-
verstérkers.
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Abbildung 3.17: Schaltbild des symmetrischen Abwértsmischers. Alle Leitungen Topmetal 2
iiber Metal 1.

3.2.4 Symmetrischer Abwirtsmischer

Zur Untersuchung der Eigenschaften eines Abwértsmischers wurde ein Dop-
pelgegentaktmischer, wie ihn Abbildung 3.17 zeigt, implementiert und mess-
technisch charakterisiert. Dessen Funktionsprinzip ist sehr einfach: Uber je
einen Serienkondensator sowie eine Anordnung aus drei Mikrostreifenleitern
gelangt das HF-Eingangssignal an eine Transkonduktanzstufe aus den Transis-
toren 71 2. Der Serienkondensator dient der Anpassung und trennt zugleich die
Arbeitspunktspannung an den Basen von 717 2 von den dufleren Klemmen ab.
Die Anordnung der Leitungen ist ebenfalls so gew#hlt, dass sich um 60 GHz
eine moglichst gute Anpassung ergibt. Stark eingeschrinkt werden die Ent-
wurfsvarianten jedoch durch geometrische Restriktionen, die aus der Bondpad-
Anordnung und der Gesamtstruktur des Mischers folgen.

In gleicher Weise wird das LO-Signal auf die Basen der Schalttransistoren
Ts. ¢ gefithrt. Diese Transistoren verbinden die Kollektoren von 7o jeweils
abwechselnd mit den 55-CQ2-Lastwidersténden, was einer Multiplikation des HF-
Signals mit einem Rechtecksignal entspricht. Daraus folgt die erwiinschte Funk-
tion der Abwértsmischung. Die Ausgangsspannung Urr ergibt sich durch Wand-
lung der Schalterstréome an den Lastwiderstdnden. Obwohl beim Entwurf auf
héchste Symmetrie geachtet wurde, ist nie auszuschlieBen, dass auch Anteile
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Abbildung 3.18: Mikroskopaufnahme des gefertigten symmetrischen Abwéartsmischers.

der Hochfrequenz an den Ausgang gelangen. Zudem entstehen bei der Multi-
plikation stets auch Signalanteile mit der Summe von HF- und LO-Frequenz.
Diese Anteile werden durch die Parallelschaltung einer 100-fF-Kapazitiat zum
Lastwiderstand unterdriickt.

Abbildung 3.18 zeigt eine Mikroskopaufnahme des gefertigten Mischers. Aus
dieser wird das hohe Mafl an Symmetrie deutlich, das notwendig ist, um eine gu-
te Isolation zwischen den Toren zu erreichen. Ist diese Isolation unzureichend,
kommt es zum sogenannten self-mizing, was einen undefinierten Gleichspan-
nungsanteil am Ausgang zur Folge hat. Der aktive Teil des Mischers befindet
sich auf einer kleinen Flache, an der die Mikrostreifenleitungen sternférmig
zusammenlaufen.

Um fiir alle Messungen einen geeigneten LO-Pegel einzustellen, wird zunéchst
die Abhéngigkeit des Konversionsgewinns von der verfiigbaren LO-Leistung er-
mittelt. Abbildung 3.19 zeigt das Ergebnis. Der Konversionsgewinn ist erwar-
tungsgeméaf gering, da der Mischer sehr breitbandig arbeiten muss und deswe-
gen als Last ein 55-Q-Widerstand je Signalzweig verwendet wird anstatt der
sonst gebrduchlichen Resonanzkreise. Aus der Abbildung ist ersichtlich, dass
der gemessene Konversionsgewinn hervorragend mit den Simulationsergebnis-
sen ibereinstimmt und oberhalb von Poav,aqg = —6dBm séttigt. Deswegen
wird dieser Wert der LO-Leistung fiir alle weiteren Messungen verwendet. Der
Mischgewinn liegt in diesem Fall fiir HF-Frequenzen dicht am Trager bei ca.
Ge,ap = —7dB.

Eine Variation der HF-Leistung bei konstanter LO-Leistung gibt Auskunft
iber die Aussteuerbarkeit des Mischers. Die Ergebnisse dieser Untersuchung
zeigt Abbildung 3.20. Oberhalb von Prpayv,qp = —20 dBm féllt der Konversions-
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Abbildung 3.19: Konversionsgewinn des symmetrischen Mischers bei Variation von Proayv,dB-
fLO e 61,56 GHZ, fR,F = 62764 (}I‘IZ7 PR,Fav,dB = —26 dBm.
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Abbildung 3.20: Konversionsgewinn des symmetrischen Mischers bei Variation von Pryay,dB-
fLO = 61,56 GHZ, fRF = 62,64 GHZ, PLOav,dB = —6dBm.
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Abbildung 3.21: Konversionsgewinn des symmetrischen Mischers bei Variation der Eingangs-
frequenz. fr,o = 61,56 GHz, Proav,aB = —6dBm, Prrav,a = —26 dBm.

gewinn ab, und es ergibt sich ein eingangsbezogener 1-dB-Kompressionspunkt
von P_jg4Biag = —10,7dBm. Im praktischen Betrieb ist der Mischer deutlich
unterhalb dieses Punktes zu betreiben, da ansonsten Oberwellen und Intermo-
dulationsprodukte entstehen, die am Ausgang Signalanteile in unmittelbarer
Nachbarschaft des gewtinschten Mischprodukts hervorrufen.

Schliellich wird die Abhéngigkeit des Konversionsgewinns von der HF-FEin-
gangsfrequenz bei konstanter LO-Frequenz untersucht, um eine Aussage zur
Bandbreite treffen zu kénnen. Die Messergebnisse in Abbildung 3.21 entspre-
chen den Simulationsergebnissen, so dass sich eine Bandbreite von 15 GHz bei
weniger als +1,5dB Verédnderung des Konversionsgewinns ergibt. Wichtig ist
bei dieser Untersuchung, dass die LO-Frequenz nicht mitgefithrt wird und die
angegebene Bandbreite damit sowohl der Bandbreite des HF- als auch der
des ZF-Teils entspricht. Zahlreiche Verotffentlichungen wenden in diesem Punkt
Messmethoden an, bei denen stets eine konstante Zwischenfrequenz eingestellt
wird. Dann kann zwar charakterisiert werden, ob der HF-Teil des Mischers fiir
eine Vielzahl schmalbandiger Kanéle geeignet ist, es ist jedoch keine Aussage
moglich, ob ein sehr breitbandiges Signal insgesamt in das Basisband herunter-
gemischt werden kann. Diese Einschrankung wird in dem in Tabelle 3.2 zusam-
mengefassten Vergleich mit anderen Arbeiten deutlich: Wahrend die meisten
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Abbildung 3.22: Eingangsreflexionsfaktoren des symmetrischen Mischers bei Betrieb im
100-Q2-System.

Schaltungen ebenfalls eine hohe Bandbreite des HF-Teils aufweisen, gibt es ZF-
seitig deutliche Unterschiede. Die mit “e. A gekennzeichnete eigene Arbeit ist
die einzige, die es erlaubt, Signale mit einer Bandbreite von mehr als 10 GHz
ohne starke Frequenzgangverzerrung in das Basisband zu konvertieren.

Eine deutliche Abweichung gegeniiber den Simulationsergebnissen ergibt die
Messung der Eingangsreflexionsfaktoren, die in Abbildung 3.22 dargestellt ist.
Die Simulation zeigt eine gute Anpassung sowohl des HF- als auch des LO-
Eingangs um 60 GHz. In der Messung war die Eingangsreflexionsddmpfung an
beiden Toren jedoch deutlich schlechter als 10 dB bei 60 GHz. Erst bei 65 GHz
wurden akzeptable Werte erreicht. Die Griinde dafiir konnten zuriickverfolgt
werden in eine unzureichende Modellierung der Anpassnetzwerke. So war die
Kapazitdt der Bondpads falsch abgeschéatzt worden, und auch die Kopplung
zwischen den beiden symmetrischen Eingangsleitungen durch deren rdumliche
Néhe am Eingang der Transkonduktanzstufe bzw. der Schalttransistoren war
nicht beriicksichtigt. FEine verfeinerte Modellierung, deren Simulationsergeb-
nisse ebenfalls dargestellt sind, ergab eine sehr gute Ubereinstimmung mit den
Messergebnissen. Aus diesem Grund wurde beim Entwurf des integrierten Emp-
fangers darauf geachtet, dass alle parasitiren Effekte, die sich insbesondere an
den Anpassnetzwerken ergaben, genaustens modelliert wurden.
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Abbildung 3.23: Ausgangsreflexionsfaktor des symmetrischen Mischers bei Betrieb im 100-Q2-
System.

Die in Abbildung 3.23 dargestellte Ausgangsanpassung des ZF-Ausgangs
ist erwartungsgemaf durch die 55-Q2-Lastwiderstiande sehr breitbandig. Zwar
scheint es eine deutliche Abweichung zwischen Simulation und Messung zu ge-
ben, doch liegt die Ursache dafiir im logarithmischen Maflstab der sehr kleinen
S-Parameter. Praktisch ist diese Abweichung irrelevant.

Die Ergebnisse einer Rauschmessung zeigt Abbildung 3.24. Im Fall, wie er im
Empfanger auftritt, dass die LO-Frequenz mittig im Kanal liegt, und deswegen
beide Seitenbdnder um sie herum Informationen enthalten, ist die zur Charakte-
risierung geeignete Rauschzahl die Zweiseitenband-Rauschzahl NFpsg. Da kein
ausreichend breitbandiges Symmetrierglied zur Messung zur Verfiigung stand,
bzw. ein solches technisch kaum zu realisieren ist, wurde nur einer der beiden
symmetrischen Ausgéinge mit dem Spektrumanalysator verbunden. Daraus re-
sultiert eine deutlich héhere Rauschzahl als bei einer symmetrischen Messung,
da bspw. der Rauschbeitrag der Emitterstromquelle bei einer unsymmetrischen
Messung am Ausgang sichtbar wird, was bei einer symmetrischen Messung nicht
der Fall ist. Aufgrund der akzeptablen Ubereinstimmung von gemessener un-
symmetrischer Rauschzahl mit der simulierten unsymmetrischen Rauschzahl
ist jedoch davon auszugehen, dass bei symmetrischer Beschaltung auch der
praktisch realisierte Mischer eine deutlich niedrigere Rauschzahl aufweist als
im unsymmetrischen Fall.
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Abbildung 3.24: Zweiseitenband-Rauschzahl des symmetrischen Mischers. f1,o = 61,56 GHz,
PLOav,dB = —6dBm.

Tabelle 3.2: Ubersicht iiber V-Band-Abwértsmischer.

Ref. Technologie Schaltungsparameter
fr Ge.aB Brr Brr PLoas  Pbco
(3dB) (3dB)
[69] 130 nm 76 GHz 0dB“ 14 GHz 0,5 GHz 3dBm  3mW
CMOS
[30] 150 nm 85GHz —8,5dB >20GHz >6,5GHz 8dBm ~0
pHEMT
[47]  120nm SiGe- 200GHz 6dB“ > 5GHz 5 GHz —3dBm 51 mW
BiCMOS
[58] 250nm SiGe- 200GHz 2,5dB“ 18 GHz — —3dBm 32mW
BiCMOS
e.A. 250nm SiGe- 190GHz —-7dB >15GHz > 10GHz —-6dBm 8mW
BiCMOS

@ einschliellich ZF-Pufferstufe
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3.3 Entwurfsstrategie fiir den Empfangerschaltkreis

Weil Mischer hohe Rauschzahlen aufweisen, muss das sehr schwache Emp-
fangssignal zunéchst durch einen rauscharmen Verstéirker regeneriert und auf
ausreichend hohe Pegel verstiarkt werden, bevor es auf niedrigere Frequenzen
heruntergemischt wird. Im einfachsten Fall wiirde man also einen Eingangs-
verstdrker mit mehr als 10dB Gewinn entwerfen, so dass der Rauschbeitrag
des Mischers geméafl der Friisschen Formel (2.9) klein wird, das Signal dann
dem Mischer zufiihren und alle weitere Signalverarbeitung und -konditionie-
rung im niederfrequenten Basisband durchfiihren. Dieser Weg kann aus den
in Unterabschnitt 2.1.3 angegebenen Griinden nicht beschritten werden: Um
den Gleichspannungsanteil am Ausgang gering zu halten und auf eine Regel-
schleife verzichten zu kénnen, wird der Grofiteil des Gesamtgewinns durch den
Eingangsverstarker realisiert. Er weist eine maximale Leistungsverstarkung von
33dB auf. Auch iibernimmt er die Funktion der Verstiarkungsregelung. Deswe-
gen wire es unglnstig, den Entwurf des Eingangsverstéirkers, dessen Spezifi-
kationen sich aus den Eigenschaften der anderen Baugruppen ergeben, an den
Beginn zu stellen.

Andererseits steht jedoch der erforderliche Ausgangspegel von +300mV bei
Vollaussteuerung der A /D-Wandler geméfl Unterabschnitt 2.1.4 fest. Das heift,
wenn man mit dem Entwurf eines Mischers unter der Pramisse geringer Leis-
tungsaufnahme und guter Linearitdt beginnt, ergibt sich unmittelbar daraus,
mit welcher Verstarkung die Basisbandverstirker arbeiten miissen und wie weit
die Aussteuerbarkeit reichen muss. Weiterhin sind die Eigenschaften des Mi-
schers stark abhéngig von der angeschlossenen Lastimpedanz, wobei vom sonst
iiblichen Fall der Leistungsanpassung abgewichen werden muss, um hohe Band-
breiten und gute Linearitéit zu erreichen. Deswegen werden die Baugruppen Mi-
scher und Basisbandverstarker zuerst entworfen und optimiert. Die Abschnit-
te 3.4 und 3.5 erlautern diese Schritte.

Zur Realisierung des Phasenschiebernetzwerks bestehen verschiedene Mog-
lichkeiten: Es koénnen einfache passive Schaltungen wie Verzogerungsleitungen
oder Polyphasenfilter zum Einsatz kommen. Alternativ sind auch Losungen
mit Frequenzverdopplung und anschlieender -teilung denkbar, die jedoch auf-
grund der zu verarbeitenden Frequenzen von 2/3 der maximalen Transitfre-
quenz nur schlecht umzusetzen sein wiirden. Bei Verwendung der genannten
passiven Strukturen sind Phase und Amplitude der Ausgangssignale von der
Lastimpedanz abhéngig. Will man auf einen zusétzlichen Pufferverstiarker ver-
zichten, dann miissen die Impedanzen an den LO-Eingédngen der Mischer zu-
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vor bekannt sein. Daher werden die Phasenschiebernetzwerke in Abschnitt 3.6
nach dem Mischerentwurf diskutiert. Schliellich ist am Eingang des LO-Pfads
ein Treiberverstarker mit variabler Verstiarkung erforderlich, der den Eingang
des Phasenschiebernetzwerks mit definiertem Pegel und definierter Impedanz
ansteuert. Dessen Entwurf wird in Abschnitt 3.7 erldutert.

Fiir den vollstdndigen Empfinger verbleibt noch der Entwurf des Eingangs-
verstéarkers, den Abschnitt 3.8 behandelt. An ihn werden hohe Anforderungen
hinsichtlich Rauschverhalten, Bandbreite und Regelbarkeit der Verstarkung bei
moglichst gleichbleibender Aussteuerbarkeit am Ausgang gestellt. Um einen ge-
eigneten Kompromiss zwischen den vielfaltigen, sich gegenseitig beeinflussen-
den Parametern zu finden, wird er zuletzt entworfen, wenn die Parameter der
iibrigen Baugruppen feststehen.

Die Wahl der Versorgungsspannung ergibt sich iiblicherweise aus den An-
forderungen an die Ausgangsleistung einer Stufe oder aus der ndtigen Aus-
steuerbarkeit einer mehrfach gestapelten Stufe unter Einhaltung der technolo-
giespezifischen Durchbruchspannungen. In der gewdhlten Technologie SG25H1
ist die niedrigste Durchbruchspannung die Kollektor-Emitter-Durchbruchspan-
nung bei offener Basis BVogo, = 1,9 V. Bei niederohmig angeschlossener Basis
kann die Kollektor-Emitter-Spannung sehr viel hohere Werte annehmen, ohne
dass der Transistor Schaden nimmt. Da keine hohen Ausgangsleistungen erfor-
derlich sind, wird die Versorgungsspannung im Vorfeld auf Ucc = 2,2V festge-
legt. Es wird erwartet, dass sich mit diesem Wert alle Stufen ohne aufwéndige
MafBnahmen dimensionieren lassen und dabei die Leistungsaufnahme niedrig
bleibt. Sollte sich der Wert wéahrend des Entwurfs als zu niedrig herausstellen,
kann er entweder angehoben oder eine zusétzliche, hohere Versorgungsspan-
nung eingefithrt werden.

3.4 Mischerkern

3.4.1 Mischertopologien

Bei der Auswahl einer geeigneten Mischertopologie stellt sich zuerst die Frage,
ob der Mischer als additiver oder multiplikativer Mischer ausgefithrt werden
soll. Additive Mischer basieren auf dem Prinzip, dass einer Nichtlinearitat die
Uberlagerung von HF- und LO-Signal zugefiihrt wird. Der quadratische Term
der Nichtlinearitat verursacht das gewiinschte Ausgangssignal, das beim Ab-
wartsmischer die Differenzfrequenz zwischen beiden Signalen hat. Additive Mi-
scher haben den Nachteil einer sehr begrenzten Aussteuerbarkeit aufgrund der
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Ucc Ucc
Al o

Abbildung 3.25: Prinzipschaltung von a) Gegentaktmischer, b) Doppelgegentaktmischer.

inhdrenten Nichtlinearitdt. Zudem gestaltet sich die gleichzeitige Anpassung
an allen Toren schwierig, die Isolation zwischen den Toren ist schlecht, und der
Mischgewinn ist gering [63].

Aus diesen Griinden werden, wenn ausreichend schnelle aktive Bauelemente
zur Verfiigung stehen, in modernen Schaltungen fast ausschlieBlich multiplika-
tive Mischer eingesetzt. Diese sind praktisch immer als Schaltermischer aus-
gefithrt, da sie gegeniiber linear betriebenen Multiplizierschaltungen einfach
aufgebaut sind, hohe Mischgewinne erzielen und ein giinstiges Rauschverhalten
aufweisen. Als Bauelemente, die die Schalterfunktion realisieren, kommen Di-
oden und Transistoren in Betracht. Da Halbleitertechnologien zur Fertigung in-
tegrierter Schaltungen meist keine schnellen Dioden enthalten [23], werden viel-
fach Transistoren eingesetzt. Am géngigsten sind dabei die in Abbildung 3.25
dargestellten Varianten Gegentaktmischer (single-balanced mizer) und Doppel-
gegentaktmischer (double-balanced mizer, GILBERT-Mischer).

Bei dem in Abbildung 3.25 a) dargestellten Gegentaktmischer fungiert Tran-
sistor T} als Transkonduktanzverstérker, der die Eingangsspannung Ury in den
Strom Ic; umwandelt. Eine Stromgegenkopplung in Form des Widerstands Ry,
kann vorhanden sein, muss aber nicht. Das Differenzpaar 75 3 wird mit einem
LO-Signal ausreichend hoher Amplitude ULO > 2Ur angesteuert, so dass es im
Schalterbetrieb arbeitet und Ic; abwechselnd durch die Kollektorwiderstiande
R, flieit. Dadurch enthélt die Spannung Urg neben einem grofien Anteil bei der
Frequenz f1,0 auch das gewiinschte Mischprodukt bei der Frequenz | frr — fLo|-
Der hohe Anteil des LO-Signals im Ausgangssignal ist der grofite Nachteil des
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einfachen Gegentaktmischers. Zwar liegen bei einem Abwartsmischer die Fre-
quenzen des erwinschten ZF-Signals und des stérenden LO-Signals weit aus-
einander, so dass eine Filterung moglich ist, jedoch sind dafiir Induktivitdten
und Kapazitdten erforderlich, die bei integrierten Schaltungen einen wesentlich
hoéheren Platzbedarf haben als Transistoren. Zudem wiirde sich ein solches Fil-
ter negativ auf die erwiinschte hohe Bandbreite der Schaltung auswirken. Dies
ist auch der Grund dafiir, weswegen kein LC-Resonanzkreis als Lastimpedanz
an den Kollektoren der Schalttransistoren verwendet werden kann.

Diese Uberlegungen fithren zur Verwendung des Doppelgegentaktmischers
gemif Abbildung 3.25 b), dessen Funktionsweise prinzipiell sehr dhnlich wie
die des Gegentaktmischers ist. Durch die kreuzweise Verkopplung der beiden
Differenzpaare T3 4 und 75 ¢ wird jedoch erreicht, dass sich das LO-Signal am
Ausgang ausloscht. Aufgrund der mehrfachen Symmetrien beim Doppelgegen-
taktmischer konnen mit einem sorgféltigen Layout hochste Isolationswerte zwi-
schen den Toren erreicht werden. Nachteilig ist die gegeniiber dem einfachen Ge-
gentaktmischer um etwa 0,5V hohere Versorgungsspannung, die fiir die Strom-
quelle Iy bendtigt wird.

Die Dimensionierung des Doppelgegentaktmischers beschrénkt sich im We-
sentlichen auf die Wahl der Transistorgrofien und die Festlegung der Arbeits-
punkte. Der Wert von R; ergibt sich als Kompromiss zwischen Mischgewinn
und Bandbreite. Zudem beeinflusst er den Arbeitspunkt der Transistoren und
nachfolgender Stufen. Ry, kann hinzugefiigt werden, um die Linearitéit zu ver-
bessern.

3.4.2 Arbeitspunkt und Transistorgrof3en

An den Mischer bestehen weder besondere Anforderungen hinsichtlich des Aus-
gangsspannungshubs noch des Ausgangswiderstandes, da ihm ein Basisband-
verstirker nachgeschaltet ist. Auch muss nicht auf eine niedrige Rauschzahl
geachtet werden, da der Eingangsverstérker eine hohe Verstarkung aufweist.
Daher kann der Mischer mit einem kleinen Arbeitspunktstrom betrieben und
es konnen kleine Transistoren verwendet werden. Wenn sich nachfolgend zeigt,
dass die Aussteuerbarkeit der Schaltung zu gering ist bzw. die Linearitét nicht
ausreichend ist, muss unter Umstdnden auf gréflere Transistoren zuriickgegrif-
fen werden, die mit einem hoheren Strom betrieben werden.

Wenn Bipolartransistoren bei hohen Frequenzen betrieben werden, wird die
Kollektorstromdichte im Arbeitspunkt meist so gewahlt, dass die maximale
Transitfrequenz erreicht wird. Mit diesem Ansatz wiirde man beispielsweise fiir
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T5..6 den Typ npn201_1, fiir 71 2 den Typ npn201_2 mit doppelter Emitter-
flache und Iy = Igpmax = 7,2mA wihlen. Dabei bliebe jedoch unberiicksichtigt,
dass die Transistoren T3 ¢ als Schalttransistoren arbeiten und damit abwech-
selnd vom selben Strom wie 17 » durchflossen werden bzw. ausgeschaltet sind.
In dem Zeitraum, in dem ein Schalttransistor eingeschaltet ist, wiirde er mit
der doppelten Stromdichte betrieben werden, bei der er die maximale Transit-
frequenz hat. Da die Transitfrequenz oberhalb der optimalen Stromdichte steil
abfillt, sind die Schalttransistoren bei einer solchen Dimensionierung unnétig
langsam, was zu einem verringerten Mischgewinn fiihrt. Aus diesem Grund wird
fiir alle Transistoren der Typ npn201_2 verwendet. Weil der Mischgewinn ober-
halb von Ipmax sinkt und sich technologische Schwankungen nicht ausschlielen
lassen, wird Iy = 5mA etwas niedriger als Ip.x gewéhlt.

3.4.3 Bandbreite und Kollektorwiderstand

Mit den Kollektorwiderstinden R; wird der Ausgangsstrom des Mischers in
die Spannung Urp gewandelt. Unter diesem Aspekt sollte Ry moglichst grof} ge-
wahlt werden, um hohe Ausgangsspannungen zu erzielen. Dieser Hinweis findet
sich auch in der Literatur [45]. Dabei bleibt jedoch unberiicksichtigt, dass die
Kollektorwiderstdnde einen Einfluss auf den Frequenzgang des Mischgewinns
haben. Da Bandbreiten von mehreren Gigahertz angestrebt werden, wird das
Frequenzverhalten analytisch untersucht.

Die Analyse des Mischgewinns wird zerlegt in die Analyse der Transkonduk-
tanzstufe, die linear arbeitet, die Frequenzumsetzung durch die Schalter sowie
ein Tiefpassverhalten am Ausgang. Aufgrund mehrfacher Symmetrien werden
in jedem Teilschritt Vereinfachungen vorgenommen. Abbildung 3.26 a) zeigt
das Kleinsignal-Ersatzschaltbild einer Halfte der Transkonduktanzstufe. Da die
Transistoren T} o gleich sind, im selben Arbeitspunkt betrieben und symme-
trisch angesteuert werden, ist das Potential am Verbindungsknoten zwischen
den beiden Emittern konstant. Dieser Knoten wird daher kleinsignalméaBig als
Masse betrachtet. Die Spannungsquelle am Eingang wird in zwei symmetrische
Hélften zerlegt. Der Widerstand Ry bezeichnet den parasitdren Emitterbahn-
widerstand des Transistors. IThm kann der Gegenkoppelwiderstand Ry, zuge-
schlagen werden, falls ein solcher vorhanden ist. Der Kleinsignalwiderstand rgg
wird aufgrund der hohen Frequenz gegeniiber Cgg vernachlissigt. Am Ausgang
wird ein Kurzschluss angenommen, was dem Eingang der Schalttransistoren,
die dhnlich einer Basisstufe angeordnet sind, in erster Ndherung entspricht.
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Abbildung 3.26: Kleinsignal-Ersatzschaltungen des Mischers. a) Hélfte der Transkonduktanz-
stufe, b) Schalterstufe, c¢) Ausgangstiefpass.

Als Losung der Netzwerkgleichungen folgt die Transkonduktanz der Ein-
gangsstufe

1+ wchECBcf — jUJCBC ( + RE)

Ien _ 9w
Us 2(L+gmBp) 1 -2 CecCopReletRa/s) | jr
(3.3)
. Cpg (Rg + 18 + Rc/2) Jite]
t = C — .
mit 7 1+ g Fin +Cc | B + 5

Numerische Abschatzungen fiir den gegebenen Mischer und bei der Betriebsfre-
quenz zeigen, dass die Frequenzabhéngigkeiten der Transkonduktanz im Zahler
sowie der quadratische Term im Nenner in sehr guter Naherung vernachléassigt
werden konnen. Dann gilt

Loy Ym 1
== = . . 3.4
Ug 2(14 gmRe) 14 jwn (3.4)

Der Ausgangsstrom i der Transkonduktanzstufe wird durch die Schalter-
stufe mit der Frequenz fr,o abwechselnd auf die beiden Ausgénge geschaltet.
Ein Modell dafiir ist in Abbildung 3.26 b) gezeichnet. Der Ausgangsstrom der
Stufe ist daher

isw(t) = spo(t) - ici1(t), (3.5)
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21 [

Abbildung 3.27: Schaltersignal.

wobei sp,0 () das in Abbildung 3.27 dargestellte Schaltersignal ist. Dieses Signal
wird in eine FOURIER-Reihe entwickelt

4 1 1
sLo(t) = = [sin(wLot) + 3 sin(3wrot) + 3 sin(bwrot) + .. } , (3.6)

so dass sich fiir ein sinusférmiges Eingangssignal
ic1(t) = Ic sin(wrrt) (3.7)

das Ausgangssignal

. 25 2.
st(t) = ;101 COS[ (wLO — wRF) t] 7;[@1 COS[(WLO + WRF) t] +... (38)

iswir (t)

ergibt. Neben einem Anteil bei der Frequenz f1,0+ frr und Mischprodukten, die
von den Oberwellen des Schaltersignals herriihren, enthélt es das gewiinschte
Signal iswir(t) mit der Differenzfrequenz zwischen HF-Eingangssignal und dem
Lokaloszillatorsignal. Das Amplitudenverhéltnis von Mischprodukt und Ein-
gangssignal betragt

A

Lowie _ 2 (3.9)
e m

Die Schalterstufe weist ein kompliziertes Frequenzverhalten auf, das detail-
liert nur im Zeitbereich untersucht werden kann. Ein stark vereinfachtes Modell
zur Betrachtung des Tiefpassverhaltens am Ausgang ist in Abbildung 3.26 ¢) an-
gegeben. Die zwei Transistoren 73 und 75 arbeiten hinsichtlich des erwiinschten
Mischprodukts igy1r gleichphasig auf den Kollektorwiderstand Ry. An Emit-
ter und Basis der Transistoren 16scht sich das Mischprodukt aufgrund der ge-
genphasig arbeitenden Transistoren 7y und Tg aus, weswegen beide Knoten
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als mit Masse verbunden gezeichnet sind. An der Transferstromquelle entsteht
das Mischprodukt isy,r. Die Kleinsignalwiderstdnde und -kapazitdten entspre-
chen denen der Parallelschaltung beider Transistoren. Die Werte von rpgsy
und Cpgsw schwanken aufgrund des Schalterbetriebs stark; Cpcsw und Cosgy
sind jedoch weitgehend konstant, da die zugehérigen Dioden stets in Sperrrich-
tung gepolt sind. Aus diesen Uberlegungen folgt der Ausgangsstrom bei der
Zwischenfrequenz iigp

Lip 1
Ir  142j(wro — wrr) (Ceosw + Cssw) R1

(3.10)

Aus den Gleichungen (3.4), (3.9) und (3.10) folgt die Mischtranskonduktanz
der gesamten Schaltung

Grix(Jwrr) =

lIF(j(WLO - WRF)) ‘

Q(;(jWRF)

gm _ 1

7 (14 gmRE) 14 (wRFT1)2
1

\/1 + [2 (wrF — wL0) (CBsw + Cssw) R1l?

(3.11)

Diese Grofle ist in Abbildung 3.28 fiir verschiedene Werte von R; als Funktion
der Frequenz des Eingangssignals graphisch dargestellt. Die Frequenz des LO-
Signals betrégt fr,o = 61,5 GHz bei einer verfiigharen Leistung von P,0av,dB =
—5dBm. Dies entspricht dem Pegel, der erforderlich dafiir ist, dass die oberen
Transistoren in guter Ndherung im Schalterbetrieb arbeiten. Die Werte der
iibrigen Parameter sind:

gm = 70mS  Cgcsw = 5,1fF 7 =53ps
Rg =9,8Q Csew = 2,41F

Die analytisch berechnete Mischtranskonduktanz ist in Ubereinstimmung mit
den simulativ ermittelten Ergebnissen und zeigt folgende Eigenschaften. Dem
kontinuierlichen Abfall der Mischtranskonduktanz, der vom Tiefpassverhalten
der Eingangsstufe verursacht wird, ist das von R; beeinflusste Tiefpassverhal-
ten des Ausgangs iiberlagert. Dieses stellt sich beziiglich des Eingangssignals
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Abbildung 3.28: Simulation und analytische Loésung der Mischtranskonduktanz fiir unter-
schiedliche Lastwiderstédnde.

als Bandpassverhalten dar. Je grofler Ry gewahlt wird, desto niedriger wird die
Grenzfrequenz des Ausgangstiefpasses und damit die Bandbreite des Mischers.
Wenn das Bandpassverhalten im genutzten Frequenzband vernachléssigbar sein
soll, dann diirfen die beiden Lastwiderstéande der Schalttransistoren nicht grofier
als etwa je 2002 werden. Alternativ kann die Folgestufe mit einem niedrigen
Eingangswiderstand entworfen werden. Dann ist ijp die Ausgangsgrofle, die das
Empfangssignal enthélt, und es muss nicht mehr abgewogen werden zwischen ei-
ner moglichst hohen Ausgangsspannung und einer groflen Bandbreite. Flr diese
Herangehensweise spricht auch die insbesondere fiir den Mischer knappe Ver-
sorgungsspannung von Ucc = 2,2V. Deswegen wird der Basisbandverstérker,
der sich dem Mischer anschlieit, als Transimpedanzverstirker (TIA) entwor-
fen. Das Eingangsanpassnetzwerk des Mischers kann so entworfen werden, dass
es dem Abfall der Mischtranskonduktanz mit steigender Frequenz entgegen-
wirkt. Dies wird im Zusammenhang mit dem Entwurf des Eingangsverstarkers
betrachtet.

3.4.4 Linearitiat und Stromgegenkopplung

Hauptursache der Nichtlinearitdt des Mischers ist die Tangens-Hyperbolicus-
Charakteristik der Transkonduktanzstufe. Sie verursacht eine Verringerung der
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3.4 Mischerkern

Abbildung 3.29: Amplitude des Ausgangsstroms bei der Zwischenfrequenz als Funktion der
Eingangsspannungsamplitude fiir verschiedene Werte von Ryy,. (Simulation)

Mischtranskonduktanz mit zunehmender Aussteuerung und begrenzt den Aus-
gangsstrom. Allgemein ldsst sich die Nichtlinearitdt durch geeignete Gegen-
kopplung verringern, weswegen der Widerstand Ry, eingefligt wird. Legt man
am LO-Eingang des Mischers ein Sinussignal mit einer Frequenz von fro =
61,5 GHz und einer Leistung von Ppoav,dg = —5dBm an, vergréfiert die Am-
plitude des Generators Ug mit einer Frequenz von frr = 61 GHz und ermittelt
die Amplitude des Ausgangsstromanteils bei fip = 500 MHz, so ergibt sich das
in Abbildung 3.29 dargestellte Bild. Dabei wurden verschiedene Werte fiir Ry,
gewdhlt.

Es zeigt sich, dass sich der quasilineare Bereich des Ausgangsstroms mit zu-
nehmendem Ry, vergrofert. Allerdings wird auch der Anstieg des quasilinearen
Bereichs geringer, was einer Verringerung der Mischtranskonduktanz gleich-
kommt. Zudem lasst sich anhand Abbildung 3.29 visuell nicht beurteilen, wie
grof} die Restnichtlinearitét fiir sehr kleine Amplituden von ug ist. Geeigneter
dafiir ist die Betrachtung des Intermodulationsinterceptpunktes, und speziell
die Betrachtung von Intermodulationsprodukten dritter Ordnung, da sie in un-
mittelbarer Nachbarschaft der gewiinschten Mischprodukte liegen. Zu diesem
Zweck wurde die Schaltung mit einem Zweitonsignal am Eingang

ug(t) = Ug sin(2r - 61 GHz - t) + Ug sin(2n - 61,001 GHz - t) (3.12)
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Abbildung 3.30: Ausgangsstromamplitude, bei der die Mischtranskonduktanz um 10 % ver-
ringert ist und Intermodulationsinterceptpunkt bei verdnderlichem Ryg,. (Si-
mulation)

untersucht und dasselbe LO-Signal wie zuvor angelegt. Die gewiinschten Misch-
produkte liegen dann bei 499 MHz und 500 MHz, und die Intermodulationspro-
dukte dritter Ordnung werden auf die Frequenzen

61,5GHz — (261,001 GHz — 61 GHz) = 498 MHz sowie (3.13)
61,5GHz — (2 - 61 GHz — 61,001 GHz) = 501 MHz (3.14)

heruntergemischt. Der Intermodulationsinterceptpunkt ergibt sich schlielich
aus dem Schnittpunkt der im doppelt logarithmischen Maflstab extrapolierten
Geraden, die die Amplituden von gewiinschtem Mischprodukt und Intermodu-
lationsprodukt als Funktion der Eingangsamplitude Uc angeben. Aufgrund der
sich mit Ry, d&ndernden Mischtranskonduktanz wird der Intermodulationsin-
terceptpunkt auf die Amplitude des Ausgangsstroms bezogen. Abbildung 3.30
zeigt das Ergebnis. In diese Abbildung ist ebenso der Wert der Ausgangsstrom-
amplitude eingetragen, bei dem sich die Mischtranskonduktanz um 10 % ver-
ringert hat. Dies ist ein Maf fiir die Begrenzung des Ausgangsstroms.

Die Ergebnisse hinsichtlich der Begrenzung des Ausgangsstroms entsprechen
dem, was aus Abbildung 3.29 zu erwarten ist. Mit zunehmendem Ry, vergroflert
sich der quasilineare Bereich des Ausgangsstroms und damit die Aussteuerbar-
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keit. Uberraschend ist der mit steigendem Rg, — wenn auch nur leicht — ab-
nehmende ausgangsbezogene Intermodulationsinterceptpunkt. In Hinblick auf
Intermodulationsverzerrungen wird demzufolge keine Verbesserung durch Hin-
zufiigen einer Stromgegenkopplung erreicht.

Wenn dem Mischer eine Stromgegenkopplung hinzugefiigt wird, dann ge-
schieht dies in erster Linie aus Erwdgungen zur Arbeitspunkteinstellung heraus.
Mit dem Widerstand Ryg, kann ndmlich auf die Stromquelle verzichtet werden
und der Kollektorstrom mithilfe einer konstanten Basisspannung an T} 5 einge-
stellt werden. In diesem Fall koénnen einige 100 mV Spannungsabfall iiber der
Stromquelle eingespart werden.

3.5 Basisbandverstarker

Aufgabe des Basisbandverstéirkers ist es, das Ausgangssignal des Mischers breit-
bandig auf einen definierten Pegel zu verstarken und mit einer festgelegten kon-
stanten Impedanz fiir nachfolgende Schaltungen verfiigbar zu machen. Aus den
in Abschnitt 3.4.3 dargelegten Griinden muss der Basisbandverstirker selbst
eine niedrige Eingangsimpedanz aufweisen, damit Bandbreite und Linearitét
des Mischers nicht beeintrachtigt werden. Weiterhin muss vom Ausgang des
Mischers bis zum Ausgang der Gesamtschaltung eine Gleichspannungskopp-
lung vorgesehen werden, da das Hochfrequenzsignal auf die Zwischenfrequenz
null heruntergemischt wird und damit auch sehr niedrige Frequenzanteile noch
Information enthalten.

Weil die erforderliche Grenzfrequenz des Basisbandverstérkers im Vergleich
zur Transitfrequenz der verwendeten Halbleitertechnologie sehr niedrig ist, an-
dererseits aber ein moglichst flacher Frequenzgang erwiinscht ist, bietet es sich
an, einen global gegengekoppelten Verstirker zu entwerfen. Da der Verstirker
einen Eingangsstrom in eine Ausgangsspannung wandelt, handelt es sich um
einen Transimpedanzverstirker, der durch eine Parallelspannungsgegenkopp-
lung gekennzeichnet ist. Diese Art der Gegenkopplung realisiert sowohl einen
sehr niedrigen Eingangswiderstand als auch einen niedrigen Ausgangswider-
stand. Im Falle des Eingangs entspricht dies dem gewiinschten Verhalten. Der
Ausgang soll idealerweise jedoch an die Systemimpedanz angepasst sein. Es ist
unsinnig und vor allem aufgrund von Parameterschwankungen kaum moglich,
die Ausgangsstufe mit einem hohen Ausgangswiderstand zu entwerfen und den
Gegenkoppelgrad genau so einzustellen, dass die gegengekoppelte Ausgangsim-
pedanz der Systemimpedanz entspricht. Daher muss entweder ein Serienwider-
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stand von 50 §2 nach dem Knoten, von dem aus gegengekoppelt wird, hinzuge-
fiigt werden oder als Ausgangsstufe eine Schaltung verwendet werden, die sehr
breitbandig eine konstante Verstarkung und den gewiinschten Ausgangswider-
stand aufweist. Diese Stufe darf dann nicht in die globale Gegenkoppelschleife
aufgenommen werden.

Da sich aus der gewédhlten Ausgangskonfiguration und vor allem den nétigen
Spannungen einige Anforderungen an die iibrige Schaltung ergeben, wird der
Entwurf mit der Ausgangsstufe begonnen. Zu diesem Zweck werden verschie-
dene Topologien analysiert und miteinander verglichen. Dem schliefit sich die
Dimensionierung des Gegenkoppelnetzwerks und die Anbindung an den Mi-
scher an. Schliefllich werden die Eingangsstufe und — falls n6tig — Zwischen-
stufen entworfen. Um dynamische Stabilitéit sicherzustellen und einen flachen
Frequenzgang mit hoher Bandbreite zu erzielen, muss eine Frequenzgangkom-
pensation durchgefithrt werden. Zu diesem Zweck werden Pol-Nullstellen-Pléane
der offenen Schleife und des Gesamtverstiarkers mit geschlossener Schleife be-
trachtet und die Lage der Pole und Nullstellen geeignet beeinflusst. Bei allen
Schritten ist darauf zu achten, dass vom Eingang bis zum Ausgang Gleich-
spannungskopplung vorliegt, so dass jeweils nur wenige der vielen denkbaren
Losungen umgesetzt werden kénnen. Insbesondere muss stets bedacht werden,
wie die Arbeitspunkte der einzelnen Stufen eingestellt werden kénnen und wie
sie sich gegenseitig beeinflussen. Die Entwurfsmethodik folgt in groben Ziigen
dem in [67] dargestellten Ansatz.

3.5.1 Ausgangsstufe

Die Ausgangsstufe stellt eine gewisse Sonderrolle im Gesamtentwurf des Basis-
bandverstéirkers dar, da sie aufgrund der Anforderung an den Ausgangswider-
stand nicht vollstdndig in die Gegenkoppelschleife aufgenommen werden kann.
Die globale Gegenkopplung wird mafigeblich deswegen eingesetzt, um die Nicht-
linearitat, die starke Frequenzabhingigkeit und die mitunter drastischen Para-
meterschwankungen der aktiven Bauelemente auszugleichen. Deswegen muss
die Ausgangsstufe entweder breitbandig eine sehr konstante Verstiarkung auf-
weisen, es darf nur ein passives Bauelement auflerhalb der Gegenkoppelschleife
eingesetzt werden oder die Stufe muss lokal gegengekoppelt werden. Die ein-
zige Transistorgrundschaltung, die ohne Gegenkopplung eine konstante, nied-
rige Spannungsverstirkung und einen niedrigen Ausgangswiderstand aufweist,
ist die Kollektorstufe. Thr muss ein Serienwiderstand R, = 502 am Ausgang
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U cc U cc

::f ) GK ‘ ,
R,
U RL [ Ro U RL I GK
Itol U Iro) U
)

Abbildung 3.31: Mogliche Grundkonfigurationen der Ausgangsstufe. a), b) Kollektorstufe mit
Serienwiderstand, c) Emitterstufe mit lokaler Stromgegenkopplung.

Ucc

hinzugefiigt werden, damit sich der gewiinschte Ausgangswiderstand einstellt.!
Die globale Gegenkopplung kann entweder vor dem Transistor abgezweigt wer-
den — dann beruht die konstante Gesamtverstarkung darauf, dass die Kol-
lektorstufe breitbandig in guter Néherung mit v = 1 verstdrkt — oder die
Gegenkoppelschleife wird am Emitter geschlossen. Dann ist die Kollektorstufe
Bestandteil des durch globale Gegenkopplung optimierten Verstérkers und nur
der Ausgangswiderstand wird durch R, auf den gewiinschten Wert angehoben.
Der Serienwiderstand am Ausgang kann in zwei Varianten angeordnet werden:
zum einen zwischen Emitter und der Ruhestromquelle; zum anderen vom Ver-
bindungsknoten zwischen Emitter und Ruhestromquelle zum Ausgang. Die vier
Kombinationsmoglichkeiten hinsichtlich Anschluss der globalen Gegenkopplung
und Anordnung von R, sind in den Abbildungen 3.31 a) und b) dargestellt.

Abbildung 3.31 c¢) zeigt eine lokal stromgegengekoppelte Emitterstufe als
Ausgangskonfiguration. Da der Ausgang in diesem Fall am hochohmigen Kol-
lektor des Transistors angeschlossen ist, wird der gewiinschte Ausgangswider-
stand iiber den parallelgeschalteten Widerstand R, eingestellt. Die Riickfiih-
rung zum Gegenkoppelnetzwerk kann nicht von diesem Knoten aus erfolgen,
da der Ausgangswiderstand sonst sinken wiirde. Es verbleiben die Moglichkei-
ten, das Gegenkoppelnetzwerk an der Basis oder am Emitter des Transistors
anzuschlieffen. Je nachdem, welche Variante realisiert wird, muss Rg, unter-
schiedlich dimensioniert werden.

I Der statische Ausgangswiderstand einer Kollektorstufe ist niherungsweise gleich 1/gm, so
dass es theoretisch moglich ist, den gewilinschten Ausgangswiderstand iiber den Kollek-
torstrom einzustellen. Praktisch scheidet diese Variante aus, da die Anforderungen an die
Aussteuerbarkeit einen wesentlich groleren Kollektorstrom erforderlich machen.
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Die Ausgangsstufe steuert den A/D-Wandler an, fiir den eine typische Ein-
gangsspannung bei Vollaussteuerung von Usair = 300 mV angenommen wird.
Mit einem gewissen Sicherheitsfaktor muss die Ausgangsstufe damit ﬁodiff =
350mV bzw. U, = 175 mV Ausgangsspannung an Ry, = 50 (=100 Q2 symme-
trisch) liefern kénnen. Daraus ergibt sich die Auslegung aller drei dargestellten
Varianten.

Kollektorstufe mit R, zwischen Emitter und Stromquelle

Um mit der Schaltung nach Abbildung 3.31 a) den geforderten Ausgangsspan-
nungshub fiir die negative Halbwelle zu erzielen, muss die Bedingung

Ioy > 22 = 35mA (3.15)
Ry,

eingehalten werden. Praktisch wéhlt man Igg noch etwas grofiler, um sicher-
zustellen, dass der Transistor stets im aktiven Normalbereich arbeitet. Daher
wird

IEO =5mA (316)

gewdhlt. Die Stromquelle, die Igg erzeugt, und am einfachsten mit einem Bipo-
lartransistor zu realisieren ist, darf nicht im Sattigungsbereich des Transistors
betrieben werden, weil ihr Ausgangswiderstand sonst rapide absinkt. Daher
muss sie mit mindestens Ucgmin = 0,5V betrieben werden. Kritisch ist dabei
ebenfalls die negative Halbwelle des Ausgangssignals, so dass gefordert wird

U =Up— U, >05V  —  Uy=0,7V. (3.17)

Bei Aussteuerung in positiver Richtung am Ausgang flieit durch die Last der
Strom

I = % = 3,5mA, (3.18)
L

so dass sich am Emitter des Transistors die Spannung
U = U0+ Uo + (Igo + I) Ro = 1,3V (3.19)
einstellt. Am Eingang der Stufe ergibt sich damit

Ui+ = Uér 4+ Ugo = 2,2V, (320)
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wenn fiir die Basis-Emitter-Diode eine typische Flussspannung von Upgg =
0,9V angenommen wird.

Wie Gleichung (3.20) zeigt, ldsst sich die Kollektorstufe mit R, zwischen
Emitter und Stromquelle praktisch nicht realisieren. Keine vorhergehende Stufe
kann die Ausgangsstufe bis exakt zur Betriebsspannung aussteuern. Auch wenn
die Versorgungsspannung der Ausgangsstufe angehoben wird, bringt dies keine
Verbesserung. Aus diesen Griinden muss der Ansatz geméfi Abbildung 3.31 a)
verworfen werden.

Kollektorstufe mit R, nach der Stromquelle

Die Dimensionierung der Kollektorstufe mit R, nach der Stromquelle erfolgt
sehr dhnlich wie im vorhergehenden Abschnitt. Fiir Vollaussteuerung der nega-
tiven Halbwelle gilt auch hier

A~

U,
Igo > R—" =35mA — Igy=5mA. (3.21)
L

Bei der negativen Halbwelle benétigt die Stromquelle eine ausreichende Span-
nung

Ro+ Ry »

Us = Usy— 20 S 05V (3.22)
Ry,

Uy >08V — Uy =09V. (3.23)

Damit folgt die Spannung am Emitter bei Aussteuerung in positive Richtung

R, + Ry, ~
Ut = U + 20 T8 — 05y (3.24)
Ry,
sowie die Spannung am Eingang
U =Uf +Upgo =2,15V. (3.25)

Damit gilt sinngeméaf dasselbe wie fiir die erste betrachtete Variante der Kol-
lektorstufe. Auch dieser Ansatz ist demzufolge nicht realisierbar.

Stromgegengekoppelte Emitterstufe

Bei der stromgegengekoppelten Emitterstufe arbeitet der Transistor auf die Pa-
rallelschaltung von Ausgangswiderstand und Lastwiderstand. Damit der Tran-
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Uo

J Ro RL

Abbildung 3.32: Kleinsignal-Ersatzschaltung der Emitterstufe mit Stromgegenkopplung.

sistor bei Vollaussteuerung der positiven Halbwelle nicht ausschaltet, muss gel-
ten

A~

Io > =7mA — Igo = SmA. (3.26)

Uo
R || Ry
Daraus ergibt sich
Uso =Ucc — Rolcg =1,8V. (3.27)

Der Transistor muss die steilen Flanken des heruntergemischten Empfangssi-
gnals verarbeiten. Daher wird fiir ihn eine etwas hohere Grenze der minimalen
Kollektor-Emitter-Spannung angenommen als fiir die Stromquellen. Es gelte
UCEmin = 0,7V. Daraus ergibt sich die maximal zuldssige Spannung an der
Basis? bei Vollaussteuerung des Ausgangs in negative Richtung

Uy < Uso — Uy — UcEmin + Upgo = 1,83 V. (3.28)

Wenn die Gegenkopplung so dimensioniert wird, dass die Spannungsverstar-
kung |v| = 1 ist, dann gilt fir die Eingangsspannung im Arbeitspunkt

Uo=U"—U, <165V (3.29)
und fiir die Spannung am Emitter
Ugrog = Ujp — Ugo < 0,75 V. (330)

Die Dimensionierung des Widerstands Ry, erfolgt nicht aus Grofisignalerwa-
gungen heraus, sondern aus der Anforderung an die Kleinsignal-Spannungsver-
starkung v. Abbildung 3.32 zeigt das zugehorige Kleinsignalersatzschaltbild.

2 Der Hochindex ~ bezieht sich auf die Aussteuerung am Ausgang. Am Eingang entspricht
dies der positiven Halbwelle.
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Der transistorinterne Emitterbahnwiderstand ist mit Rg, zum Widerstand R,
zusammengefasst. Das Losen der Netzwerkgleichungen liefert die Spannungs-
verstarkung

Uo —Jm (130 || IBL)
— — LB el | 3.31
v u 1 Im R;b ) ( )

woraus mit |v| = 1 die Dimensionierung von Rg, folgt

Ry, =R, || RL — gi — R =16,4Q. (3.32)
Dabei ist Rg = 3,9 dem Transistormodell des fiir den Strom Icy geeigneten
Transistors entnommen. Die simulierte Transkonduktanz g, = 215mS weicht
von der einfachen Formel g, = Ico/Ur = 308 mS merklich ab, weil einerseits
die Temperatur des Transistors auf ¥ = 50°C ansteigt und andererseits die
Steilheit des Transistors bei hohen Kollektorstromen séttigt.
Mit diesem Wert fiir Ry, ergédbe sich ein notwendiges Emitter-Potential im
Arbeitspunkt von
Ugo = Ico - Rpp = 0,13 V. (3.33)

Aufgrund dieser sehr geringen Spannung ist die Einstellung des Kollektorstro-
mes iiber ein festes Basispotential nicht zuverléssig realisierbar. Zudem muss
bedacht werden, dass die vorhergehende Stufe gleichspannungsgekoppelt ange-
schlossen ist, weswegen sich das Basispotential in Abhéngigkeit der Vorstufen
einstellt und nicht ohne weiteres geregelt werden kann.

Andererseits ergibt sich aus dem hohen moglichen Emitterpotential geméafl
Gleichung (3.30) die Moglichkeit, den Kollektorstrom mithilfe einer Transis-
torstromquelle im Emitterzweig einzustellen. Dann muss jedoch dafir gesorgt
werden, dass die Gegenkopplung bis hin zu niedrigen Frequenzen unabhéngig
von der Stromquelle arbeitet. Es bietet sich daher an, anstelle zweier einfacher
Emitterstufen am Ausgang ein stromgegengekoppeltes Differenzpaar mit Emit-
terstromquelle aufzubauen. Dafiir bestehen zwei Moglichkeiten, die in Abbil-
dung 3.33 gezeigt sind. Diese Moglichkeiten unterscheiden sich grofisignalméfig,
was die notige Stromtragfahigkeit des Widerstands Ry, bei Vollaussteuerung an-
geht und die minimale Kollektor-Emitter-Spannung der Transistoren des Dif-
ferenzpaars. Um dies zu illustrieren, sind in beide Schaltungen die Potentiale
und Strome bei Vollaussteuerung eingetragen. Im Fall a) sinkt die Kollektor-
Emitter-Spannung an 75 bis auf 0,88V ab, wovon sich Fall b) mit 0,9V nur
unwesentlich unterscheidet. Deutlich unterschiedlich ist jedoch der Effektivwert
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Abbildung 3.33: Varianten der Stromgegenkopplung beim Differenzverstarker. Die Hervorhe-
bung kennzeichnet den kritischen Spannungspfad.

des Stromes, der bei Vollaussteuerung durch Rg, flieit. Unter der etwas verein-
fachten Annahme, dass dieser Strom sinusformig ist, ergibt sich im Fall a)

2

I
Imrms = || I3, + ?C =94mA. (3.34)

Im Fall b) flieit kein Ruhestrom durch Ry, so dass dafiir gilt

I
Iipruis = 7% =4,9mA. (3.35)

Dies erlaubt im Fall b) eine geometrisch deutlich kleinere Auslegung von Ry,
die neben der Platzersparnis den Vorteil wesentlich geringerer parasitarer Ka-
pazitdten hat. Aus diesem Grund wird die Variante gema Abbildung 3.33 b)
als Ausgangsstufe realisiert. Das Eingangspotential im Arbeitspunkt betragt
dann

Uo=1,63V—0U, =146V. (3.36)

Dass die Ausgangsstufe wie gewiinscht arbeitet, zeigen die Abbildungen 3.34
und 3.35. Aus dem ersten Diagramm geht hervor, dass durch die lokale Ge-
genkopplung bis weit in den zweistelligen Gigahertzbereich hinein die Span-
nungsverstarkung betragsméfig sehr genau gleich eins ist. Auch die Ausgangs-
anpassung ist hervorragend. Diese Breitbandigkeit spiegelt sich in dem in der
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Abbildung 3.34: Simulierte Spannungsverstarkung und Ausgangsanpassung der Ausgangsstu-
fe.
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Abbildung 3.35: Simulierte Eingangs- und Ausgangsspannung der Ausgangsstufe mit 0101-
Folge bei 3,3 Gbit/s Symbolrate.
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zweiten Abbildung gezeigten Grofisignalverhalten wieder, das exemplarisch fiir
eine Pulsfolge mit 3,3 Gbit/s Symbolrate dargestellt ist.

3.5.2 Gegenkopplung und Einfluss auf den Arbeitspunkt des
Mischers

Aus den Linearitatsbetrachtungen in Abschnitt 3.4.4 geht hervor, dass sich der
Mischer bis etwa 1 mA sehr linear aussteuern ldsst. Dieser Strom soll zu einer
Vollaussteuerung der A /D-Wandler am Ausgang fiithren, so dass eine Ausgangs-
spannung von Uodig = 300 mV erreicht werden muss. Demzufolge muss der Ver-
stiarker eine Transresistanz von Rrgig = 300 aufweisen. Daraus folgt — bei
hinreichend hoher Verstiarkung des Vorwartspfades — die Verwendung von je
einem 150-2-Widerstand pro Zweig in Anordnung einer Parallelspannungsge-
genkopplung.

In Abbildung 3.31 ¢) sind zwei Knoten als mogliche Anschlusspunkte des
Gegenkoppelnetzwerks gekennzeichnet. Im vorangegangenen Abschnitt wur-
den als Arbeitspunktspannungen Uy = 1,5V sowie Ugg = 0,6 V bestimmt.
Uber den Gegenkoppelwiderstinden sollte keinerlei Gleichspannung anliegen,
da aufgrund des niedrigen Widerstandswerts sonst sofort ein merklicher Strom
flésse. Durch diesen wiirde das Potential am Ausgang des Mischers absinken,
was dessen Aussteuerbarkeit verringern wiirde, und sdmtliche vom Gleichstrom
durchflossenen Bauelemente miissten fiir die zusétzliche Strombelastung dimen-
sioniert werden, was mit vergroflerten Parasitdrkapazititen einherginge.

Im eingesetzten GILBERT-Mischer liegen jeweils zwei Kollektor-Emitter-Stre-
cken, die der Transkonduktanzstufe und die der Schalttransistoren, in Serie. Bei
sehr kleinem Lastwiderstand, so dass keine Spannungsauslenkung am Kollek-
tor der Schalttransistoren erfolgt, miissen fiir jede Kollektor-Emitter-Strecke
ungefahr Ucgmin = 0,7V Arbeitspunktspannung vorgesehen werden. Eine ge-
faltete Konfiguration der Art npn-pnp, die weniger Spannung benotigt, ist auf-
grund nicht vorhandener pnp-Transistoren nicht realisierbar. Selbst wenn keine
Stromquelle vorhanden ist, sondern der Kollektorstrom der Transkonduktanz-
stufe tiber einen Hilfstransistor, dessen Basis gleichspannungsméaflig mit dem
HF-Eingang verbunden ist, eingestellt wird, ist das Potential am Ausgang da-
mit auf 1,4V zuziglich dem Spannungsabfall iiber den Gegenkoppelwiderstand
im Mischer nach unten begrenzt. Aus diesem Grund ldsst sich das Gegenkop-
pelnetzwerk ausschlieBlich an der Basis der Ausgangsstufe mit 1,5V Potential
anschlielen. Dieses Potential muss gleich der Ausgangsspannung des Mischers
Uomixo sein. Weil selbst in dieser Anordnung nicht ausreichend Spannungsreser-
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Abbildung 3.36: Dimensionierung und Anordnung von Mischer, Verstarkerblock, Gegenkop-
pelnetzwerk und Ausgangsstufe.

ve flir eine Emitterstromquelle im Mischer vorhanden ist, muss auf die erwahnte
Anordnung mit einem Hilfstransistor, dessen Strom gespiegelt wird, zuriickge-
griffen werden. Mit einem Ruhestrom des Mischers Iy = 5mA folgt damit der
Kollektorwiderstand am Mischerausgang

UCC - UomixO
— = =2800. 3.37

Ry =
Diese Ergebnisse sind in Abbildung 3.36 zusammengefasst. Der Entwurf der
Verstarkerstufen, die den aktiven Block vy realisieren, sowie deren Frequenz-
gangkompensation wird in den folgenden beiden Abschnitten beschrieben.

3.5.3 Verstarkerblock

Der Verstarkerblock, der in Abbildung 3.36 mit vy gekennzeichnet ist, muss
denselben Ausgangspegel liefern, wie die nachfolgende Ausgangsstufe. Fir kei-
ne der enthaltenen Stufen muss eine lokale Gegenkopplung vorgesehen werden,
da sie in die globale Gegenkoppelschleife einbezogen sind. Vielmehr ist es so-
gar wiinschenswert, dass jede Stufe eine moglichst hohe Verstarkung aufweist,
damit der gegengekoppelte Transimpedanzverstiarker dem Idealfall moglichst
nahe kommt. Der Ausgangswiderstand der Stufen ist unerheblich. Aus diesen
Griinden kommen im Verstdrkerblock vorzugsweise Emitterstufen, bzw. Dif-
ferenzpaare als symmetrisches Aquivalent der Emitterstufe, zum Einsatz. Sie
weisen eine Strom- und Spannungsverstiarkung auf und kommen damit der An-
forderung nach méglichst hoher Stufenverstiarkung am besten nahe.
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3 Entwurf des Empfiangers

Abbildung 3.37: Ausgangsstufe des Verstarkerblocks mit Belastung durch Ryy.

Hinsichtlich der Aussteuerbarkeit der letzten Stufe des Verstiarkerblocks gel-
ten sehr dhnliche Betrachtungen wie fiir die Ausgangsstufe des Transimpedanz-
verstarkers. Daher wird auch dafiir ein Differenzverstéarker eingesetzt, allerdings
ohne lokale Gegenkopplung. Im einstelligen Gigahertzbereich wird die Belas-
tung des Differenzverstirkers vom Gegenkoppelwiderstand Ry, dominiert, der
bei ausreichend hoher Schleifenverstdrkung in guter Ndherung als kleinsignal-
méafig mit Masse verbunden angesehen werden kann. Diese Konfiguration ist
in Abbildung 3.37 dargestellt.

Der Strom durch den Transistor 77 kann sich zwischen 0 und 2wy dndern,
wobei im Arbeitspunkt Igg fliet. Damit gilt fiir die Aussteuerung sowohl in
positive als auch in negative Richtung

UO < Iwo (Rc || Re) (3.38)
sowie im Arbeitspunkt
Ucc = U,
Igo = —2¢ =0, (3.39)
Rc

Mit U, = 175 mV, Rg, = 1502 und Ugc = 2,2V ergibt sich als grofitmoglicher
Kollektorwiderstand unter dem Aspekt der Aussteuerbarkeit Rg = 450 Q) mit
einem zugehodrigen Strom von 2/gg = 3,1 mA. Die mit dieser Dimensionierung
geméaf Gleichung (3.31) berechnete Stufenverstirkung liegt jedoch mit |v| =
2,6 bei einem sehr niedrigen Wert.? Eine gewisse Verbesserung ist mit einem
grofferen Strom 2/gy und entsprechend verkleinertem R¢ moglich. Gewéahlt

3 Der Berechnung ist der reale Wert gr, = 41 mS und ein parasitdrer Emitterbahnwiderstand
R, = Rp = 20Q fiir den Transistor npn201_1 zugrunde gelegt.
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Abbildung 3.38: Verstiarkermodell zur Frequenzgangkompensation.

wurde die Kombination Rc = 1002 und 2Igy = 14mA, mit der |v| = 5,6
erreicht wird.

Da eine Spannungsverstarkung des Vorwértspfads von |v| = 5,6 nicht ausrei-
chend fiir eine effektive Gegenkopplung ist, muss eine weitere Stufe hinzugefiigt
werden. Diese wird ebenfalls als Differenzpaar ausgefithrt, wobei die Dimensio-
nierung unkritisch ist, da sowohl die notige Aussteuerbarkeit gering als auch der

Lastwiderstand sehr viel grofler als bei der Ausgangsstufe ist. Gewéhlt wurde
Rc =400 und 2Igo = 3,5 mA.

3.5.4 Frequenzgangkompensation

Gegengekoppelte Verstarker miissen stets auf Stabilitat iberpriift werden, und
es sollte eine Frequenzgangkompensation vorgenommen werden. Bei Systemen
mit einer Schleife ist die Lage der Pole des gegengekoppelten Systems, und da-
mit die Stabilitét, bereits durch die Ubertragungsfunktion der offenen Schlei-
fe, also durch die Schleifenverstarkung eindeutig bestimmt. Die Schleifenver-
starkung des Verstéarkerblocks wird mithilfe der Schaltung in Abbildung 3.38
simulativ ermittelt. Das Ausgangssignal des Mischers ist der Strom Ig. Ge-
meinsam mit dem Eingangswiderstand des Transimpedanzverstirkers bilden
die beiden Kollektorwidersténde im Mischer 2Rg = 5602 einen frequenzab-
héngigen Stromteiler. Bezieht man 2R¢ in die Frequenzgangkompensation mit
ein, ist die durch diese Widersténde verursachte Grenzfrequenz in der Analyse
enthalten und wird deswegen in die Optimierung eingeschlossen.
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Die fir die Gegenkopplung nétige Differenzbildung von Eingangssignal und
auf den Eingang riickgefithrtem Ausgangssignal erfolgt als Summation der Stro-
me Ig und Iy, am Eingangsknoten. Wéhrend Iy, im Idealfall ausschliefSlich li-
near von der Ausgangsspannung abhéingig ist, kommt in der realen Schaltung
der Einfluss der Eingangsspannung hinzu. Diese ist jedoch bei ausreichend ho-
her Verstiarkung des Vorwértspfads sehr klein, so dass die praktische Schaltung
dem Idealfall nahe kommt. Aus diesen Uberlegungen folgt, dass Iy, in der offe-
nen Schleife dergestalt ermittelt werden muss, dass Rg, mit Masse verbunden
ist. In der symmetrischen Schaltung kann 2Rg, auch direkt zwischen den bei-
den Ausgéngen angeordnet werden. Die Ausgangsstufe T} ¢ ist nicht Bestand-
teil der Schleife. Dennoch belastet ihr Eingangswiderstand die Stufe 754 und
beeinflusst deswegen die Schleifenverstdrkung. Daher wird sie in das Verstér-
kermodell zur Frequenzgangkompensation aufgenommen. Die Kondensatoren
Cp, und Cy koénnen zur Frequenzgangkompensation hinzugefiigt werden, sind
jedoch zu Beginn nicht vorhanden.

Der Faktor a ist zunéchst gleich null, so dass die gesteuerte Quelle am Ein-
gang ohne Wirkung ist. Dann ist der Quotient Iy /I gleich der Schleifen-
verstdrkung. Mit zunehmender Riickfiihrung des Stroms I auf den Eingang
bewegen sich die Pole und die Nullstellen des Quotienten Iy /I in der kom-
plexen Ebene entlang bestimmter Bahnen. Diese Bahnen folgen festen Regeln,
die beispielsweise in [67] erldutert sind. Das kontinuierliche Anheben der Riick-
fiihrung auf den Eingang erfolgt in der in Abbildung 3.38 gezeigten Schaltung
durch schrittweises Vergroflern des Faktors a von null auf eins. Die Bahnen der
Pole kénnen auch analytisch eindeutig aus der Schleifenverstdrkung berechnet
werden.

Abbildung 3.39 zeigt den Pol-Nullstellen-Plan des unkompensierten Verstér-
kers.* Aus der Tatsache, dass die beiden niederfrequenten Pole beim Vergréfiern
der Riickfithrung auf a = 1 in die rechte Halbebene wandern, folgt, dass der un-
kompensierte Verstéirker instabil ist. Aufgabe der Frequenzgangkompensation
ist es, Pole und Nullstellen derart zu verschieben oder hinzuzufiigen, dass bei
geschlossener Gegenkoppelschleife alle Pole in der linken Halbebene liegen. Ein
flacher Verlauf des Frequenzgangs bei groffitmoglicher Bandbreite wird erreicht,
wenn die Pole in BUTTERWORTH-Position gebracht werden.

4 Temperatureffekte verursachen weitere Pole und Nullstellen bei Frequenzen in der GroBen-
ordnung von 1 GHz, die ein geringfiigiges Absinken der Stromverstarkung zur Folge haben.
Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wurde die Selbsterwirmung der Transistoren im Modell
deaktiviert.
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Abbildung 3.39: Pol-Nullstellen-Plan des unkompensierten Verstarkers.

Eine Moglichkeit der Beeinflussung ist das Hinzufiigen einer Nullstelle. Null-
stellen lenken die Bahnen der Pole in ihre Richtung und koénnen somit ver-
hindern, dass ein Pol in die rechte Halbebene wandert. Da Nullstellen jedoch
selbst einen Einfluss auf den Frequenzgang des Verstérkers haben, sollten sie so
eingefiigt werden, dass sie im Vorwértspfad nicht auftauchen (phantom zero).
In der gegebenen Schaltung bietet es sich an, eine Nullstelle im Gegenkoppel-
netzwerk einzufiigen, was mithilfe der Kapazitit Cy, geschieht. Abbildung 3.40
zeigt den Einfluss dieser grau gekennzeichneten Nullstelle auf die Ortskurve der
Pole. Fiir den mit durchgezogenen Linien gezeichneten Fall, dass ausschlieflich
Ct, vorhanden ist, hat die Nullstelle nur einen geringen Einfluss auf die Bah-
nen der beiden niederfrequenten Pole. Der Grund dafiir liegt darin, dass sich
mit zunehmender Gegenkopplung einer der beiden hoherfrequenten Pole der
Nullstelle anndhert und damit ihren Einfluss abschwécht. Filigt man zusétzlich
die Kapazitdaten C; zwischen Kollektoren und Basen der zweiten Stufe ein, ver-
schiebt sich die Position der hoherfrequenten Pole bei offener Schleife weiter
nach links, so dass die Nullstelle beim sukzessiven Schlieen der Schleife ldnger
wirksam bleibt.

Prinzipiell lassen sich mithilfe dieser und weiterer, dhnlicher Mafinahmen die
Pole in BUTTERWORTH-Position bringen. Allerdings gilt die anfangs getroffene
Annahme, dass Iy, in guter Naherung nicht von der Eingangsspannung abhéngt,
aufgrund der geringen Stufenanzahl und damit auch geringen Schleifenverstér-
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Abbildung 3.40: Einfluss von Cy, und C7 auf die Ortskurve des Pol-Nullstellen-Plans.

kung nur fir niedrige Frequenzen. Aus diesem Grund éndert sich die Lage der
Pole, wenn die idealisierte Riickfiihrung mit der gesteuerten Quelle entfernt
und Rp, direkt mit dem Eingang verbunden wird. Daher miissen die Werte
fiir C1 und Cp, anschlieSend noch einmal angepasst werden. Die vollstandige
Schaltung des Basisbandverstirkers ist in Abbildung 3.41 dargestellt. Abbil-
dung 3.42 gibt die mit dieser Schaltung erzielte Konfiguration von Pol- und
Nullstellen der Transimpedanz U g5/l an. Die Eckfrequenz f. = 29,6 GHz
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Abbildung 3.41: Vollstandig dimensionierte Schaltung des Basisbandverstérkers.

der Pole ist als Halbkreis in das Diagramm eingetragen. Dadurch, dass die Pole
der endgiiltigen Schaltung nahezu ideale BUTTERWORTH-Lage bei sehr hoher
Eckfrequenz haben, ergibt sich auch ein auflerordentlich gutes Verhalten der
Schaltung im Zeitbereich. Dies ist aus dem Augendiagramm in Abbildung 3.43

ersichtlich.
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Abbildung 3.42: Pol-Nullstellen-Plan des kompensierten Basisbandverstiarkers.
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Abbildung 3.43: Simuliertes Augendiagramm eines 3,5 Gbit/s-Signals am Ausgang des Basis-
bandverstérkers.

3.6 Quadraturphasenerzeugung

Fir den Abwértsmischer werden zwei LO-Signale benétigt, die um 90° gegen-
einander phasenverschoben sind. Da der Synthesizer nicht im Empfénger-1C
enthalten ist, besteht keine Moglichkeit, diese Signale direkt einem Quadra-
turoszillator zu entnehmen; die Quadratursignale miissen demnach aus einem
einzigen Oszillatorsignal gewonnen werden.

3.6.1 Schaltungsvarianten

Die Quadraturphasenerzeugung kann mithilfe eines Frequenzverdopplers ge-
schehen, der zwei, auf unterschiedliche Flanken triggernde, Toggle-Flipflops
ansteuert. Aufgrund der hohen auftretenden Frequenzen und des vergleichs-
weise hohen schaltungstechnischen Aufwands ist diese Losung jedoch unprakti-
kabel. Einfacher zu realisieren sind Filterstrukturen wie Polyphasenfilter oder
leitungsbasierte Phasenschiebernetzwerke. Da sich die Leitungsmodelle als sehr
genau erwiesen haben und die Mischer mit einer festen LO-Frequenz betrieben
werden, ist insbesondere die letzte Variante erfolgversprechend.

Zwei Schwierigkeiten miissen jedoch beim Entwurf bedacht werden. Aufgrund
der Verluste in den unterschiedlich langen Leitungen zum Mischereingang und

124



3.6 Quadraturphasenerzeugung

Abbildung 3.44: Varianten der Anordnung einer 90°-Verzogerungsleitung.

der unterschiedlichen Impedanztransformation in beiden Pfaden sind auch die
Pegel an den beiden LO-Eingédngen der Mischer verschieden. Dies fithrt zu
einem unterschiedlichen Mischgewinn und damit einer Amplitudenungleichheit
des I- und des Q-Pfads. Zwei mogliche Losungen kommen in Betracht: Die
Leitungsldngen konnen so gewédhlt werden, dass die Verluste in der langeren
Leitung durch eine gezielte Impedanztransformation und damit eine ungleiche
Leistungsverteilung am Verbindungsknoten der Leitungen aufgewogen werden.
Alternativ kann ein Spannungsteiler am Eingang des Mischers mit dem nicht
verzogerten LO-Signal beide Pegel angleichen. Als zweite Schwierigkeit ist das
Eingangsverhalten des Mischers von den Prozesseigenschaften abhéngig und
schwankt zeitabhdngig mit der anliegenden Spannung. Da die Phasenlage am
Ausgang der Verzogerungsleitung von der Lastimpedanz abhéngt, kann sich
dadurch der Phasenunterschied zwischen beiden Mischern dndern, obwohl die
Leitungen exakt modelliert sind. Auch in diesem Fall bringt ein Spannungsteiler
am Mischereingang Vorteile, weil das Eingangsverhalten des Spannungsteilers
nicht so stark schwankt wie die Mischereingangscharakteristik.

Der Entwurf des Phasenschiebernetzwerks mit Leitungen ist stark an die Lay-
outgeometrie gekoppelt, da definierte Absténde zwischen den beiden Mischern
eingehalten werden miissen. Es wird mit symmetrischen Signalen gearbeitet,
so dass an jeden Mischer zwei LO-Leitungen herangefiihrt werden miissen. Die
Anordnung in Abbildung 3.44 a) hat den Vorteil, dass die beiden Leitungen,
die das LO-Signal des oberen Mischers um 90° verzogern, exakt dieselbe Léange
haben. Allerdings ist nicht ausgeschlossen, dass es zu Ubersprechen auf den
Mischereingang kommt, was im Bild durch zwei Kondensatoren angedeutet ist.
Solches Ubersprechen fiihrt zu einem geringen Anteil des LO-Signals im HF-
Eingangssignal, was einen Gleichspannungsanteil am Ausgang zur Folge hat.
Die Leitungsfithrung entsprechend Abbildung 3.44 b) verbessert die Isolation
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zwischen LO-Signal und dem HF-Eingang. Dabei wird das LO-Signal iiber Ko-
planarleitungen gefiihrt.

Die Leitungsparameter der Koplanarleitung haben direkten Einfluss auf die
Amplituden- und Phasengenauigkeit der beiden LO-Signale. Eine zuverldssige
Modellierung setzt die genaue Kenntnis des Dielektrikums zwischen den beiden
Leitungen voraus. Werden die Leitungen auf der obersten Metalllage (Topme-
tal 2) ausgefiihrt, ist diese Voraussetzung aufgrund der undefinierten Dicke von
oberster Oxidschicht und Passivierung nicht gegeben. Deswegen wird die vierte
Metalllage (Topmetal 1), die vollstdndig in Siliziumdioxid eingebettet ist, fiir
die Verzogerungsleitungen verwendet. Die Leitungen werden mit einer durch-
gehenden Metallschicht auf der untersten Metallisierungsebene (Metal 1) gegen
das Substrat abgeschirmt. Der Abstand zwischen beiden Signalleitungen sollte
einerseits kleiner als der doppelte Abstand zur untersten Metallebene sein, da-
mit die Wellenausbreitung im Koplanarmode zwischen den Leitern stattfindet,
andererseits ist ein hoher Wellenwiderstand wiinschenswert, weswegen als Kom-
promiss ein Abstand von 5pm gewahlt wird. Die Leiterzugbreite kann gering
sein, da die hochste Stromdichte an den Innenkanten der Leiter auftritt. Jedoch
laufen die Atzprozesse reproduzierbarer ab, wenn nicht mit der Mindestbrei-
te gearbeitet wird. Daher wird die Leiterbreite auf 3 um festgelegt. Eine solche
Leitungskonfiguration hat im symmetrischen Mode einen Wellenwiderstand von
Z, = (94 — j4) Q bei einer Wellenldnge von A = 2,3 mm.

Mit dieser Leitungsanordnung und bei der gegebenen LO-Eingangsimpedanz
am Mischer von (76 — j91) Q ergibt sich ein Phasenunterschied von 90° bei glei-
cher Eingangsamplitude, wenn [; = 195 pm und ls = 282 pm entsprechend den
Bezeichnungen in Abbildung 3.44 b) ist. MaBgeblichen Einfluss auf Amplituden-
und Phasengenauigkeit dieser Anordnung hat jedoch die Mischereingangscha-
rakteristik, weswegen ihr Einfluss vertiefend untersucht wird.

3.6.2 Einfluss der Mischereingangscharakteristik

Aufgrund von Prozessabweichungen, Betriebsbedingungen, die sich von den No-
minalwerten unterscheiden, und des nichtlinearen Verhaltens der Transistoren
weicht die Mischereingangscharakteristik vom idealen, linearen Verhalten ab.
Tabelle 3.3 gibt einen Uberblick iiber die zu erwartenden Abweichungen von der
nominalen Phasendifferenz zwischen beiden Eingéngen und der Amplitudenge-
nauigkeit unter verschiedenen Prozessbedingungen. Zwar sind die Abweichun-
gen vergleichsweise gering, jedoch entstammen die Werte einer Kleinsignalana-
lyse, so dass keinerlei nichtlineare Effekte der Eingangscharakteristik enthalten
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3.6 Quadraturphasenerzeugung

Tabelle 3.3: Einfluss von Prozessabweichungen des Bipolartransistors auf Amplituden- und
Phasengenauigkeit an beiden Mischereingdngen.

Prozessvariante Z; PIQ ULOI/ULOQ
slow (84 —j92)Q2  87° 1,07
typ (76 — j91) Q. 90° 1,00
fast (68 — j92)Q  94° 0,94

sind. Weiterhin sind keine Abweichungen sonstiger Betriebsbedingungen be-
riicksichtigt.

Eine spezielle Eigenschaft des Phasenschiebernetzwerks ist fiir die Abwei-
chungen verantwortlich: Der Leitungsabschnitt, der zum oberen Mischer fiihrt,
ist mit lo = 282pum deutlich kiirzer als A/4 = 585 um des verwendeten Lei-
tungstyps. Dennoch ist die Phasendifferenz zwischen beiden Mischereingéngen
90°, weil der Wellenwiderstand der Leitungen sich von der Lastimpedanz un-
terscheidet und es daher zu Phasenspriingen an den Leitungsenden kommt. Die
Phasenverschiebung, die eine mit Z; belastete verlustfreie Leitung verursacht,
ergibt sich aus der Leitungsbeschreibung in Kettenform mit den Bezeichnungen
gemaf Abbildung 3.45 a).

() = (5t 5 (5) 0% o

Uy 1 '
Ue VAN X 41
Ug  cos(Bl) +jZosin(Bl)/ 2, ¢ Ry, +j XL (3.41)

p= arg<g;) = —arg [cos(ﬂl) + XLZ&ii'I;(ﬂl) JrjRLZlOZii'I;(BZ)] (3.42)

Die Phasenverschiebung ¢ aus Gleichung (3.42) ist in Abbildung 3.46 fiir
verschiedene Lastimpedanzen Z;, graphisch dargestellt. Dabei wurden die Lei-
tungsparameter des Leitungstyps aus dem vorangegangenen Abschnitt zugrun-
de gelegt. Es wurde der Realteil des Wellenwiderstands fiir Z, verwendet, weil
Gleichung (3.42) fiur verlustfreie Leitungen gilt. Typischerweise auftretende
Prozessabweichungen sind durch Variation des Realteils von Z; um £10% be-
riicksichtigt. Die diskutierte Konfiguration mit /; = 195pm und Iy = 282 pm
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Abbildung 3.45: a) Verlustlose Leitung mit Lastwiderstand Z; . b), ¢) Mégliche Widerstands-
konfigurationen am Mischereingang.
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Abbildung 3.46: Berechnete Phasendifferenz zwischen Ausgang und Eingang einer verlustlo-
sen Leitung bei Abschluss mit verschiedenen Impedanzen Z;, und Variation
von Re(Zy,) um +10%.

ist mit Punkten auf den durchgezogenen Kurven hervorgehoben.’ Bei Variati-
on des Realteils von Z; édndert sich die Phase am zweiten Mischereingang um
einige Grad, wihrend am ersten Mischereingang kaum eine Anderung auftritt.
Die Abweichungen der Phasendifferenz entsprechen den in Tabelle 3.3 wieder-
gegebenen Ergebnissen, die einer Simulation entstammen.

Dieses Verhalten verbessert sich deutlich, wenn ein reeller Widerstand fiir Z;,
eingesetzt wird. Dann betragt der Langenunterschied zwischen den Leitungen

5 Die Phasendifferenz zwischen beiden Mischereingédngen ist dabei grofer als 90°, weil von
einer verlustfreien Leitung ausgegangen wird, deren Verhalten von der realen Leitung ab-
weicht, mit welcher [; und l2 ermittelt wurden.
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3.6 Quadraturphasenerzeugung

zu beiden Mischereingéngen exakt /4, d.h. Sl = 7/2, und eine Variation von
Z;, hat keinen Einfluss auf die Phasendifferenz zwischen den Mischereingéngen.
In Abbildung 3.46 ist dieser Fall mit unterbrochenen Linien eingetragen. Damit
in beide Mischer dieselbe Leistung abgegeben wird, muss die Impedanz am
Eingang der )\/4-Leitung gleich der zweiten Lastimpedanz sein, die ebenfalls
den Wert Z; hat. Demzufolge sind Z; und der Wellenwiderstand der A\/4-
Leitung durch geeignete Mafinahmen aufeinander anzupassen, so dass keine
Impedanztransformation durch diese Leitung auftritt.

Eine weitere Moglichkeit, das Phasenschiebernetzwerk robuster gegeniiber
moglichen Abweichungen zu gestalten, ist die Verwendung von Widerstands-
netzwerken vor dem Mischereingang. Im Herstellungsprozess des Schaltkreises
ist der Wert eigens dafiir vorgesehener Widerstandsschichten besser kontrol-
liert als das Eingangsverhalten von Transistoren. Zudem verhalten sie sich in
sehr guter Naherung linear. Daher ist die Eingangsimpedanz genauer festgelegt,
wenn der Mischereingang mit einem Widerstandsnetzwerk in einer der beiden
Varianten geméifi Abbildung 3.45 b) und ¢) versehen wird. Dadurch wirkt sich
eine Anderung von Z; nur abgeschwiicht auf Z; aus. Die Sensitivitéit beschreibt
den Grad der Beeinflussung von |Z;| durch R;

z) R 0Z
Sl = AR (3.43)

Das Widerstandsnetzwerk am Eingang des Mischers verursacht neben der
erwiinschten Stabilisierung der Eingangsimpedanz eine unerwiinschte Damp-
fung, die durch die effektive Leistungsddmpfung L, beschrieben wird. L, ist
das Verhaltnis von aufgenommener Wirkleistung zu an den Mischer abgegebe-
ner Wirkleistung.

Die Eingangsimpedanz in das Widerstandsnetzwerk beeinflusst den weiteren
Schaltungsentwurf. Entsprechend den Ergebnissen aus Abbildung 3.46 wird die
Reaktanz X; mit einer Serienleitung kompensiert, so dass in erster Linie der
Realteil von Z . von Bedeutung ist. Diese drei wichtigen Gréfien — Sensitivitét,
effektive Leistungsdampfung und Eingangswiderstand — sind in den Abbildun-
gen 3.47 und 3.48 fiir Kombinationen von s und R, dargestellt. Sie sind die

6 Die praktische Umsetzung der Reaktanzkompensation erfolgt mit einer Serienleitung, die
einen hohen Wellenwiderstand aufweist. Dadurch wird auch R; zu einem gewissen Grad
verringert, was einen iterativen Entwurf erforderlich macht. Zur Unterscheidung wird der
durch Reaktanzkompensation verringerte Wert von R; spiter mit Ry, bezeichnet.
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100

20 f

Abbildung 3.47: Parameter des Widerstandsnetzwerks geméf8 Abbildung 3.45 b) in Abhén-
gigkeit von Rp und Rs mit gewéhlter Konfiguration (+).

Grundlage fiir die Dimensionierung des Widerstandsnetzwerks am Mischerein-
gang.

Der Mischer wird mit einer verfiigbaren LO-Leistung von P,0ay,dg = —5 dBm
aus einer Quelle mit Rg = 100 ) Innenwiderstand betrieben. Damit ist die auf-
genommene Wirkleistung

4R
P = PLow ————— Re(Z;) (3.44)
|Rc + Z;]
Pgg=—-61dBm = U, =03V. (3.45)

Beschrankt man aus Griinden der Leistungsaufnahme die Ausgangsleistung
der LO-Treiberstufe mit Anpassnetzwerk auf 3dBm und beriicksichtigt, dass
zwei Mischer angesteuert werden, also fir jeden nur die Hélfte der Leistung
(£ — 3dB) zur Verfiigung steht, dann diirfen im Widerstandsnetzwerk 6 dBm
Leistung in Warme umgesetzt werden. Die LO-Treiberstufe wird auf maxima-
le Aussteuerbarkeit geméafl den Betrachtungen in Abschnitt 2.2.3 angepasst. Je
nach Leistungsklasse der Transistoren sind dafiir induktive Lasten mit einer Im-
pedanz in der Gréflenordnung von (200...500) Q bei symmetrischem Betrieb
erforderlich. Um ein einfaches Anpassnetzwerk zwischen Treiberstufe und Pha-
senschiebernetzwerk realisieren zu konnen, darf die Eingangsimpedanz in das
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Abbildung 3.48: Parameter des Widerstandsnetzwerks gemifl Abbildung 3.45 ¢) in Abhéngig-
keit von R, und Rs. + kennzeichnet den Punkt, der hinsichtlich Sensitivitét
und effektiver Ddmpfung vergleichbar mit + in Abbildung 3.47 ist.

Phasenschiebernetzwerk nicht um Groéfenordnungen niedriger sein als dieser
Wert. Aus den in Abbildung 3.46 dargestellten Ergebnissen folgt die Verwen-
dung einer reellen Lastimpedanz Ry, = Z|, fiir die A/4-Leitung, die gleich dem
Wellenwiderstand der Leitung ist.

Der Wellenwiderstand der Koplanarleitung ist nach oben durch den Abstand
zwischen den Signalleitern auf der Topmetal-1-Ebene und der Schirmung auf
Metal 1 begrenzt, der 4,2 nm betragt. Fiir zwei Leiter mit je 2,5 pm Breite und
einen Abstand von 5,5um zueinander betriagt er Z, = (102 — j4)Q und an-
dert sich nur noch unwesentlich mit weiterer Vergréflerung des Abstands. Am
Eingangsknoten des Phasenschiebernetzwerks ist der Eingang der \/4-Leitung
dem reaktanzkompensierten Eingangswiderstand in das Widerstandsnetzwerk
Ry, parallelgeschaltet. Daher ist die maximal erreichbare Eingangsimpedanz in
das Phasenschiebernetzwerk etwa gleich Ry, /2 = 512 Dies setzt einen Ein-
gangswiderstand in das Widerstandsnetzwerk von R; = 115§} voraus.”

Die Kombination R, = 140, Rs = 50Q, die auf L, 4 = 6,3dB und
R; = 115Q fiihrt, ist in Abbildung 3.47 mit + gekennzeichnet. Damit wird

7 Der genaue Wert ergibt sich erst nach dem Entwurf der Kompensationsleitung, der wieder-
um die Kenntnis von Z; voraussetzt. Das Ergebnis des iterativen Vorgehens ist angegeben.
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eine Sensitivitdt von ca. 11% erreicht. In Abbildung 3.48 ist der Punkt mit
derselben Sensitivitat und effektiven Dampfung bei Verwendung der Schaltung
geméaf Abbildung 3.45 ¢) ebenfalls als + eingetragen. Der zugehorige Eingangs-
widerstand betragt in dieser Konfiguration R; =~ 60 (), weswegen sie nicht ein-
gesetzt werden kann.

Um die Anforderung einer reellen Lastimpedanz der \/4-Leitung zu erfiillen,
wird der Imaginérteil von Z. ; durch eine kurze Serienleitung kompensiert. Der
Wellenwiderstand dieser Serienleitung muss so hoch wie moglich sein, damit
R; nach Moglichkeit nicht verringert wird. Da die Leitung im Gegensatz zur
A/4-Leitung keine Knicke aufweist, wird mit einem grofien Abstand zwischen
den Leitern gearbeitet und die Topmetal-2-Ebene gewahlt, deren Abstand zu
Metal 1 mit 9,2 pm deutlich grofer ist als bei Verwendung von Topmetal 1. Es
werden zwei Leiter mit 3 pm Breite und einem Abstand von 38 pm zueinander
verwendet. Bei einer Lénge von 150 pm wird der Imaginérteil von Z ; kompen-
siert. An den Enden der Leitung miissen die Leiter einander angendhert wer-
den, da die Eingidnge des Widerstandsnetzwerks dicht beieinander liegen und
die \/4-Leitung als Koplanarleitung mit 5,5 pm Leiterabstand ausgefiihrt ist.
Um die Effekte dieser Ubergéinge genau zu erfassen, wird die gesamte Kompen-
sationsleitung mit Ubergéingen durch eine Feldsimulation charakterisiert und
das Modell fiir den Schaltungsentwurf verwendet. Eine Modifikation des Wi-
derstandsnetzwerks am Eingang des oberen Mischers kompensiert die Verluste
der \/4-Leitung unter Beibehaltung von R;.

Abbildung 3.49 zeigt die endgiiltige Schaltung mit Widerstandsnetzwerken
an beiden Mischereingéngen. Alle relevanten Impedanzen sind eingetragen, da-
mit die Entwurfsschritte nachvollzogen werden konnen. Ebenfalls angegeben
sind die Leistungsverluste, die in den einzelnen Abschnitten auftreten. Bei den
Impedanzen kommt es zu geringen Abweichungen gegeniiber den theoretisch er-
mittelten Werten, weil fiir Widerstdnde und Leitungen reale Modelle verwendet
wurden. Die Widerstdnde R, sind symmetrisch geteilt, um am signalfreien Mit-
telknoten die Basisspannung der Schalttransistoren im Mischer anzuschliefen.
Die Phasen- und Amplitudenstabilitidt des verbesserten Phasenschiebernetz-
werks ist in Tabelle 3.4 dokumentiert.

3.7 LO-Treiberverstarker

Das Netzwerk der Quadraturphasenerzeugung wird von einem stellbaren Ver-
starker getrieben, damit der Empfangerschaltkreis flexibel mit verschiedenen

132



3.7 LO-Treiberverstarker

p—— (109 j35) Q — (106 j41) ©

Topmetal 2
w=3pm, s=38 pm,
1=150 pm

—b=0- (98— j5) Q)

Topmetal 2

w=3pm, s=38 pm, -0,1dB
{=150 pm

—¢—(101-43) Q2

( ) », -0,6dB

’* -31dB U Topmetal 2

" w=25um, s=5,5m,
(52-42)Q (105-44)Q =576 um

Abbildung 3.49: Endgiiltige Schaltung des Phasenschiebernetzwerks mit verbesserter Ampli-
tuden- und Phasenstabilitét.

Tabelle 3.4: Einfluss von Prozessabweichungen des Bipolartransistors auf Amplituden- und
Phasengenauigkeit der Schaltung in Abbildung 3.49.

Prozessvariante Z; YI1Q ULOI/ULOQ
slow (84— j92)Q  90,1° 0,97
typ (76 — j91)Q  90,0° 1,00
fast (68 — j92)Q  90,2° 1,02

Signalgeneratoren und Synthesizern eingesetzt werden kann. Als grundlegen-
de Spezifikation beziiglich des Eingangssignals werden die Eigenschaften eines
bestehenden Synthesizerschaltkreises herangezogen. Aus dieser und den Anfor-
derungen des Phasenschiebernetzwerks ergeben sich die weiteren Eigenschaften
des LO-Treiberverstéarkers.

3.7.1 Anforderungen an den LO-Treiberverstiarker

Der Synthesizer liefert ein symmetrisches Ausgangssignal mit einer Leistung
von Pysyn g = —7dBm in einen Lastwiderstand von 1002, hat jedoch eine da-
von abweichende Ausgangsimpedanz. Prinzipiell kénnte der Eingang des LO-
Treiberverstarkers so ausgelegt werden, dass sich am Eingang der Bondver-
bindung vom Synthesizer zum Empfingerschaltkreis eine Impedanz von 100
ergibt. Das hétte jedoch eine von 1002 abweichende Impedanz an den Ein-
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gangsbondpads des LO-Treiberverstarkers zur Folge. Daraus wiirde sich eine
Reihe von Nachteilen ergeben; so wére unter anderem die an einem Signalge-
nerator eingestellte Leistung abziiglich der Kabelddmpfung nicht automatisch
gleich der vom Schaltkreis aufgenommenen Wirkleistung. Um die messtechni-
sche Charakterisierung der Schaltung zu erleichtern, wird deswegen eine Ein-
gangsanpassung des LO-Treiberverstirkers an 1002 vorgenommen. Wie sich
die Ausgangsleistung des Synthesizers durch den zusétzlichen induktiven An-
teil der Bondverbindung dndert, ist nicht bekannt. Aufgrund der geringen Dif-
ferenz zum Nominalwert ist jedoch nur von einem untergeordneten Einfluss
auszugehen. Zur Sicherheit wird der LO-Treiberverstéarker mit einer héheren
Verstarkung als notwendig ausgelegt, um einen moglicherweise geringeren Ein-
gangspegel auszugleichen.

Das Phasenschiebernetzwerk muss mit Pphqp = 3dBm Signalleistung an-
gesteuert werden, damit die Mischer ihre gesittigte Mischtranskonduktanz er-
reichen. Daraus ergibt sich ein erforderlicher effektiver Leistungsgewinn bei
maximaler Verstdrkung des Treiberverstirkers von

GPmax,aB = Ppn,aB — Psyn,ap = 10dB (3.46)

Unabhéngig von der eingestellten Verstiarkung muss der Treiberverstiarker min-
destens 3dBm Ausgangsleistung liefern, damit die Mischer wie gefordert an-
gesteuert werden. Die Ubertragungscharakteristik kann schmalbandig sein, da
mit einer festen LO-Frequenz von fr,o = 61,44 GHz gearbeitet wird.

3.7.2 Ausgangsstufe

Wichtigstes Kriterium fiir den Entwurf der Ausgangsstufe ist die erforderliche
Ausgangsleistung. Typischerweise treten im Anpassnetzwerk zwischen Tran-
sistor und Lastimpedanz ca. 3dB Verluste auf. Aus diesem Grund miissen die
Ausgangstransistoren eine Leistung von P, 4 = Pph,qp+3 dB = 6 dBm begren-
zungsfrei abgeben kénnen. Der gesamte Treiberverstirker wird symmetrisch
ausgefiihrt, weswegen eine Differenzstufe zum Einsatz kommt. Zur Festlegung
der Ausgangsanpassung wird das in Abschnitt 2.2.3 erlduterte Vorgehen ange-
wandt.

Selbst bei konjugiert komplexer Anpassung von Ein- und Ausgang ist die
Verstiarkung einer Emitterstufe in der verwendeten Halbleitertechnologie bei
60 GHz Betriebsfrequenz gering. Aus diesem Grund wird eine Kaskodestufe ver-
wendet. Eine Gleichtaktunterdriickung ist nicht erforderlich, weswegen auf die
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Abbildung 3.50: Aufteilung der Arbeitspunktspannungen auf beide Transistoren der Kasko-
destufe.

gemeinsame Emitterstromquelle des Differenzpaars verzichtet wird und zwei ge-
genphasig angesteuerte, einzelne Kaskodestufen aufgebaut werden. Damit steht
ein vergroferter Spannungshub zur Verfiigung.

Der Eingangstransistor der Kaskodestufe benttigt mit einem gewissen Sicher-
heitsfaktor eine Arbeitspunktspannung von Ucg1,0 = 0,8 V, damit die Modelle
zuverlissig gelten und eine Aussteuerung moglich ist. Uber Emitter- und Kol-
lektorbahnwiderstand des Transistors in Basisschaltung fallen insgesamt 0,15V
Spannung ab, so dass sich bei Ugc = 2,2V Versorgungsspannung eine Ar-
beitspunktspannung von Ucgiz,0 = 1,25V an der Transferstromquelle ergibt.
Abbildung 3.50 fasst vorstehende Ergebnisse zusammen. Der Kollektorbahnwi-
derstand besteht im VBIC-Modell aus einem linearen, &ufleren Bahnwiderstand
und einem nichtlinearen, inneren Bahnwiderstand. Beide Anteile sind grof3si-
gnalméfig als Rg und im Arbeitspunkt linearisiert als r¢ zusammengefasst.

Jede der beiden Kaskodestufen liefert die Hélfte des Ausgangssignals und
damit die Halfte der erforderlichen Ausgangsleistung. Entsprechend den Glei-
chungen (2.40), (2.41) und (2.63) gilt fiir den Transistor in Basisschaltung

P,  (Ucgriz2,0 — UcEimin) Ico
— = . 3.47
5 5 (3.47)

P
Ico = ° = 3.6 mA 3.48
oo Ucri2,0 — UcEimin o (348)

wenn von Ucgimin = 0,15V ausgegangen wird. Mit Gleichung (2.62) ergibt
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Tabelle 3.5: Modell- und Arbeitspunktparameter des Transistortyps npn201_2 bei Ico =
3,6 mA.

rg =T81Q Cjg =66,3fF Cpcp = 2,54F
rc =314Q  Cjc = 1,07fF gm = 90,4mS
Rg =107TQ Cgp = 3,82fF

Tabelle 3.6: Modell- und Arbeitspunktparameter des Transistortyps npn201_4 bei Ico =

7,0mA.
rg = 40,0Q Cjg = 128fF  Cpcp = 5,07fF
rc =190 Cjc = 2,16fF gm = 174mS
Rg = 100Q2 Ccy1 = 7,64 1F

sich der fiir maximale Ausgangsleistung an der Transferstromquelle wirksame
Widerstand Ry imax

_ _ Ucgi2,0 — UCEimin
RLimax — ZLimax — T,
o

— 306 Q2. (3.49)

Aus Iy = 3,6 mA folgt die Verwendung des Transistortyps npn201_2, des-
sen Modell- und Arbeitspunktparameter in Tabelle 3.5 zusammengefasst sind.
Daraus ergibt sich mit den Gleichungen (2.65) sowie (2.66) der am Kollektor
erforderliche Lastwiderstand

ZLmax = (150 + ]152) Q — ZLmax,diff = (300 + ]304) Q (350)

Mit den zur Verfligung stehenden Leitungstypen kann die Anpassung des
Phasenschieber-Eingangswiderstands von (52 — j2) Q auf Zy,,.. qi¢ nicht mit
einem einfachen Netzwerk und verlustarm realisiert werden. Ein kleinerer Wert
fiir Z; ax Wird erreicht, wenn Rpimax verringert wird. Da der verfiighare Span-
nungshub ausgenutzt werden soll, muss I¢g geméfl Gleichung (3.49) angehoben
werden. Daher kommt in der endgiiltigen Schaltung der Transistortyp npn201_4
zum Einsatz, der mit Ico = 7,0mA Kollektorstrom betrieben wird. In diesem
Arbeitspunkt weist der Transistor die in Tabelle 3.6 angegebenen Parameter
auf.

In dieser Dimensionierung ist

ZLmax = (75 +j79) Q — ZLmax,diff = (150 +¢7158) Q (351>

Durch den geringeren Wert von ’ZLmax’diﬂ wird die Anpassung erleichtert.
Zudem betrigt mit dem héheren Kollektorstrom die maximale verzerrungsfreie
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Abbildung 3.51: Ausgangsstufe des LO-Treiberverstarkers mit Anpassnetzwerk.

Ausgangsleistung 9,4 dBm, so dass eine gewisse Fehlanpassung toleriert werden
kann.

Die Anpassung an den Eingang des Phasenschiebernetzwerks erfolgt mit ei-
ner kurzgeschlossenen 340 pm langen Stichleitung zwischen den Kollektoren der
Basisstufen und der positiven Versorgungsspannung, zwei Serienkondensatoren
mit einer Kapazitdt von 25fF sowie einer 530 pm langen Serienleitung. Die
Stichleitung dient zudem der Spannungsversorgung der Ausgangsstufe; die Se-
rienkondensatoren entkoppeln den Ausgang gleichspannungsméfig vom FEin-
gang des Phasenschiebernetzwerks. Damit wird der Eingangswiderstand des
Phasenschiebernetzwerks auf Z; ;¢ = (142 4 j139)  transformiert, was nahe
am Optimum Zp,.. i liegt. Abbildung 3.51 zeigt die Gesamtschaltung der
Ausgangsstufe.

Die Basen der oberen Kaskodetransistoren miissen mit einer festen Spannung
von 1,7V verbunden werden, damit den unteren Transistoren Ucgg = 0,8V zur
Verfiigung steht. Der mit Ty aufgebaute Stromspiegel legt die Kollektorstrome
von 17, 4 fest. Die 1-kQ2-Widersténde an den Basen der Eingangstransistoren
isolieren den Stromspiegel vom Eingangssignal. Der Wert des 6-k$2-Widerstands
zur Basis von T5 folgt aus dem Verhéltnis der Basisstrome.

3.7.3 Eingangsstufe mit Verstidrkungsregelung

Die Ausgangsstufe des LO-Treiberverstirkers weist in der in Abbildung 3.51
angegebenen Dimensionierung bereits einen effektiven Gewinn von Gpgp =
10,8dB auf, was iiber dem in Gleichung (3.46) geforderten Wert von 10dB
liegt. Jedoch enthélt die Schaltung noch kein Eingangsanpassnetzwerk, das wei-
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3 Entwurf des Empfiangers

Abbildung 3.52: Varianten zur Einstellung der Verstirkung. a) MOS-Attenuator, b) Steue-
rung iiber Kollektorstrom, ¢) Multiplikation des LO-Signals mit einer stell-
baren Gleichspannung.

tere Verluste verursacht, und eine Moglichkeit, die Verstarkung einzustellen, ist
nicht vorhanden. Deswegen wird eine zusétzliche Eingangsstufe entworfen, die
das Einstellen der Verstarkung erlaubt.

Abbildung 3.52 zeigt verschiedene einfache Moglichkeiten, die Verstiarkung
einer Transistorstufe einzustellen, bzw. das Eingangssignal zu ddmpfen. Vari-
ante a) beruht auf einer 7-férmigen Anordnung von MOS-Transistoren, die als
stellbare Widerstédnde verwendet werden und damit einen variablen Eingangs-
spannungsteiler bilden. Neben dem Nachteil, dass mit diesem Ansatz nur eine
Déampfung realisiert werden kann, die durch zusétzliche Verstiarkung wieder
aufgewogen werden muss, ist auch der Entwurf zu fehleranfillig. Die NMOS-
Transistoren wiirden deutlich iiber ihrer Transitfrequenz von 40 GHz betrieben,
was aufgrund des ohnehin passiven Verhaltens zwar moglich ist, doch ist unter
diesen Bedingungen mit einer sehr ungenauen Modellierung zu rechnen.

Zuverldssiger dimensionierbar ist Variante b). Durch Verdnderung der Span-
nung Us; wird ein variabler Kollektorstrom Ic; eingestellt, dessen Wert iiber
die Proportionalitdt mit ¢, direkt in den Leistungsgewinn der Stufe eingeht.
Nachteilig ist jedoch, dass der Kollektorstrom um Gréflenordnungen gedndert
werden muss, damit ein grofler Stellbereich des Leistungsgewinns erreicht wird.
In einer Testschaltung muss Ic; um den Faktor 53 geédndert werden, damit
sich der Leistungsgewinn um 20 dB #éndert. Damit geht eine drastische Ande-
rung der Eingangsimpedanz von (51 — 5103) § auf (107 — j314) € einher, was
die Verwendung als Eingangsstufe unmoglich macht. Zudem verringert sich die
verzerrungsfreie Ausgangsleistung bei geringen Verstarkungen durch den sin-
kenden Kollektorstrom betrachtlich. Damit muss der Kollektorstrom bei ma-
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3.7 LO-Treiberverstarker

ximaler Verstarkung 53-mal iiberdimensioniert sein, damit die Stufe das Aus-
gangssignal bei minimaler Verstiarkung nicht begrenzt. Aus diesen Griinden ist
auch Variante b) ungeeignet.

Die Verwendung einer GILBERT-Zelle zur Multiplikation des LO-Signals mit
einer konstanten Gleichspannung geméafl Abbildung 3.52 c) liefert die besten
Ergebnisse. Ist Uy > 2Ur, dann sind die Transistoren 75 und T ausgeschaltet,
und 77 4 arbeiten als symmetrische Kaskodestufe. Mit sinkender Spannung Uy
nimmt die Verstarkung von T5 und Ty zu, wéhrend die von T3 und T, abnimmt.
Durch die antiparallele Verdrahtung der Kollektoren von T3 g 16scht sich das
Ausgangssignal zunehmend aus, und die Verstdrkung sinkt. Bei U; = 0 wird
mit perfekter Symmetrie Gp = 0 erreicht. Selbst in diesem Zustand sind 73, ¢
noch vom Strom Ij/4 durchflossen.

Dadurch, dass der Strom durch die Eingangstransistoren 77 und 75 unabhén-
gig von der eingestellten Verstiarkung ist, verdndert sich die Eingangsimpedanz
nur minimal. Auch die maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung verringert
sich bei abnehmender Verstarkung nur wenig. Deswegen wird die Eingangsstufe
des LO-Treiberverstarkers in dieser Form entworfen.

Untersuchungen zur Ausgangsleistung bei verschiedenen Verstiarkungseinstel-
lungen ergeben, dass die Transistoren der Eingangsstufe kleiner gewéhlt und
mit geringerem Strom betrieben werden kénnen als die der Ausgangsstufe. Fiir
das Eingangsdifferenzpaar kommt der Typ npn201_3 zum Einsatz und fiir die
vier oberen Transistoren zur Verstarkungseinstellung der Typ npn201_2. Die
Stufe wird mit einem Ruhestrom von Iy = 8 mA betrieben.

Die Ausgangsstufe des Treiberverstirkers hat eine Eingangsimpedanz von
(56 — 750) Q. Der Arbeitspunkt der Eingangsstufe wurde so gewéhlt, dass eine
Anpassung auf maximale verzerrungsfreie Ausgangsleistung nicht erforderlich
ist, sondern stattdessen konjugiert komplex angepasst werden kann. Daher wird
das Anpassnetzwerk zwischen beiden Stufen auf Leistungsanpassung und somit
maximalen Gewinn optimiert. Das in Abbildung 3.53 gezeigte Netzwerk zwi-
schen den Stufen transformiert die Ausgangsimpedanz der Eingangsstufe auf
(46 + 749) Q, was in guter Ndherung dem konjugiert komplexen Wert der Ein-
gangsimpedanz der Ausgangsstufe entspricht.

Die Basen der Eingangstransistoren sind iiber zwei 1-k{2-Widerstdnde mit
1,4V verbunden, so dass fur die Emitterstromquelle 0,5V Kollektor-Emitter-
Spannung verbleibt. Da die Quelle keine HF-Signale verstdrken muss, ist die-
ser vergleichsweise geringe Wert ausreichend. Zur Eingangsanpassung wird ei-
ne Spule mit ca. 200pH Induktivitdt verwendet. Die Spule ist geometrisch
so gestaltet, dass sie zugleich die 200 pm voneinander entfernt liegenden Ein-
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Abbildung 3.53: Gesamtschaltung des LO-Treiberverstiarkers. Alle Leitungen: Topmetal 1
iber Metal 1, w = 2pum, s = 7 pm.
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Abbildung 3.54: Modell des Eingangsanpassnetzwerkes zur Feldsimulation mit eingetragenem
Gitter. Die Massefldche auf Metal 1 ist zur besseren Darstellung entfernt.

gangs-Bondpads an das sehr viel kleinere Eingangsdifferenzpaar heranfiihrt.
Der 300-fF-Kondensator entkoppelt den Eingang gleichspannungsméfig von

den Basen der Transistoren.

Um alle parasitiaren Effekte des Eingangsanpassnetzwerkes genau zu erfassen,
wurde die Gesamtanordnung von Bondpad, Kondensator und Spule mit einem
Feldsimulator analysiert und die resultierenden S-Parameter fiir die Schaltungs-
simulation verwendet. Abbildung 3.54 zeigt die Geometrie dieses Netzwerkes
mit dem fiir die Feldsimulation verwendeten Gitter. Die Funktion der einzelnen
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3.7 LO-Treiberverstarker

Abschnitte ist in der Beschriftung angegeben. Der Kondensator ist als MIM-
Kapazitét realisiert. Unter der gesamten Anordnung mit Ausnahme der Spule
befindet sich eine Massefliche auf Metal 1, die die Signalleitungen vom verlust-
behafteten Substrat abschirmt. Diese Fliche ist aus Griinden der Ubersicht-
lichkeit in Abbildung 3.54 nicht dargestellt. Um den Fehler zu verringern, der
durch eine kapazitive Kopplung zwischen dem Bondpad bzw. der Zuleitung zur
Induktivitdt und der fiir die Simulation erforderlichen, umschlieenden Me-
tallwandung entsteht, wurden die Tore 1 und 2 nach auflen verschoben. Die
schmalen Zuleitungen bis zu den Pfeilspitzen werden durch eine anschliefende
Referenzebenenverschiebung im Feldsimulator aus dem Ergebnis entfernt.

3.7.4 Simulationsergebnisse

Die Simulationsergebnisse der Gesamtschaltung von LO-Treiberverstirker und
Phasenschiebernetzwerk sind in den Abbildungen 3.55—3.57 zusammengefasst.
Die Ergebnisse in Abbildung 3.55 entstammen Transientensimulationen bei ver-
schiedenen Werten der Verstarkungssteuerspannung Uqr,o. Fiir jede Einstellung
wurden nach ausreichender Einschwingzeit Betrag und Phase der Mischerein-
gangsspannungen Uror/q ermittelt. Daraus folgt der Phasenunterschied und
das Amplitudenverhéltnis zwischen beiden Pfaden. Der nominale Betriebsfall
mit Upo = 0,3V Amplitude an den Mischereingéngen ist mit + gekennzeich-
net. Es zeigt sich, dass Phasenunterschied und Amplitudenverhéltnis gering-
fligig von den Ergebnissen der Kleinsignaluntersuchungen abweichen und sich
mit der Amplitude der Eingangsspannung &ndern. Genauere Untersuchungen
ergeben, dass dies einerseits in der nichtlinearen Mischereingangscharakteristik
begriindet liegt und andererseits in der Umrechnung des Leitungsmodells vom
Frequenz- in den Zeitbereich. Auf letzteres haben eine Vielzahl von Parametern
Einfluss, wobei nicht eindeutig entschieden werden kann, welche Einstellungen
ein genaueres und welche ein ungenaueres Modell zur Folge haben. Aus diesem
Grund wird das Phasenschiebernetzwerk nicht erneut angepasst, um bessere
Ergebnisse in der Grosignalsimulation zu erzielen. Zudem ist eine Abweichung
von Phasenunterschied und Amplitudendifferenz im unteren einstelligen Grad-
bzw. Prozentbereich hinsichtlich des Empfiangergesamtverhaltens vernachlés-
sigbar.

Aus Abbildung 3.56 wird ersichtlich, dass sowohl der effektive Leistungsge-
winn als auch die Ausgangsleistung iiber den Anforderungen von Gp g > 10dB
und P, g > 3 dBm liegen. Der Verstarkungssteuereingang ermaglicht eine Va-
riation der Verstirkung iiber einen weiten Bereich. Die Kurve des effektiven
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Abbildung 3.55: Phasenunterschied und Amplitudenverhéltnis zwischen den Eingéngen von
I- und Q-Mischer in Abhéngigkeit der Amplitude. (Simulation)

Leistungsgewinns fiir Ugr,o = 0 liegt unterhalb von Gp 4g = —38 dB und wurde
aus Griinden der Skalierung nicht mit angegeben. Die Ergebnisse entstammen
einer Kleinsignalanalyse.

Abbildung 3.57 veranschaulicht das Zeitverhalten der Schaltung an den bei-
den Mischereingiingen. Es wird deutlich, dass fiir jede Einstellung von Ugro
die Amplituden am I- und am Q-Eingang etwa gleich grofl sind. Ein Phasen-
unterschied vor g = 90° ist in die Abbildung eingetragen. Er fallt in guter
Néaherung mit den Nulldurchgidngen der Eingangsspannungen zusammen. Dies
deckt sich mit den Ergebnissen in Abbildung 3.55.

Die Lastkurven an den inneren Transistoren der Basisstufe in der LO-Treiber-
ausgangsstufe bei verschiedenen Einstellungen von Ugr,o sind in Abbildung 3.58
wiedergegeben. Die geringe Offnung der Kurven spiegelt die Phasengleichheit
von Ucg; und Ig; und damit eine reelle scheinbare Lastimpedanz am inneren
Transistor wider. Die Kurve, die sich fiir Ugr,o = 0,16V ergibt, entspricht
der maximalen verzerrungsfreien Aussteuerung. Es zeigt sich, dass Ig; = 0
und Ucgi = Ucgimin bei derselben Amplitude erreicht werden. Damit ist die
gewahlte Dimensionierung optimal in Hinblick auf maximale verzerrungsfreie
Aussteuerbarkeit. Aus der Kurve mit Ugpo = 0,4V ist die Untergrenze der
inneren Kollektor-Emitter-Spannung zu erkennen. Sie entspricht dem zur Di-
mensionierung angenommenen Wert von Ucgimin = 0,15V.
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Abbildung 3.56: Effektiver Leistungsgewinn und Ausgangsleistung des LO-Treiberverstarkers
ohne Phasenschiebernetzwerk bei verschiedenen Verstiarkungseinstellungen.
(Simulation)
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Abbildung 3.57: Simulierte LO-Eingangsspannung von I- und Q-Mischer bei verschiedenen
Verstarkungseinstellungen.
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Abbildung 3.58: Simulierte Lastkurven am inneren Transistor der Basisstufe in der LO-Trei-
berausgangsstufe bei verschiedenen Verstarkungseinstellungen.

Die Eingangsanpassung der Schaltung ist gemeinsam mit den Messergebnis-
sen der Gesamtschaltung in Abbildung 3.76 dargestellt. Sie wurde mit einer
S-Parameter-Analyse untersucht. Die Ergebnisse zeigen, dass die Reflexions-
ddmpfung im gesamten Frequenzband zwischen 50 GHz und 70 GHz besser als
10dB ist.

3.8 Eingangsverstarker

Der Eingangsverstarker regeneriert das Empfangssignal, verstéarkt es breitban-
dig um einen Faktor, der in Abhéngigkeit des Eingangspegels variiert wird,
und stellt es mit einer definierten Ausgangsimpedanz an beiden Mischerein-
giangen zur Verfigung. Insbesondere die Eingangsstufe des Verstirkers muss
fiir niedrigstes Rauschen ausgelegt werden, da sie unmittelbaren Einfluss auf
den Dynamikumfang der Gesamtschaltung hat. Die Folgestufen iibernehmen
die Aufgabe der Verstiarkungsregelung. Der Eingangsverstéirker wird vollsym-
metrisch ausgelegt, da sowohl die Schnittstelle zur Antenne als auch die zu den
Mischern symmetrisch sind.

Der Konversionsgewinn eines Mischers mit zugehorigem Basisbandverstéarker
betrégt bei 61,5 GHz ca. G.qg = 9,5dB. Fiir alle Eingangspegel soll am Aus-
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gang der Basisbandverstéirker die Vollaussteuerung von U, = 0,3V erreicht wer-
den, was an Ry, = 100Q) Lastwiderstand einer Leistung von F, 4 = —3,5dBm
entspricht. Aus den Abschéitzungen der Kanalddmpfung in Abschnitt 2.1.4
folgt ein Eingangspegelbereich von —47dBm < P, g < —21dBm. Beriick-
sichtigt man, dass zwei Mischer angesteuert werden, also fiir jeden nur die
Hélfte der Ausgangsleistung zur Verfiigung steht, ergibt sich eine zusétzli-
che Verringerung des Pegels um 3 dB vom Verstéirkerausgang zum Mischerein-
gang. Demzufolge muss die Verstdrkung des Eingangsverstérkers im Bereich
11dB < GrnaaB < 37dB einstellbar sein. Unabhéngig von der Verstarkungs-
einstellung miissen alle Stufen begrenzungsfrei bis zu einem Ausgangspegel der
letzten Stufe von Porna,qg = —10dBm arbeiten.

Aufgrund der hohen Bandbreite des Basisbandsignals von einigen Gigahertz
ist auch der Eingangsverstiarker des Empfangers ausreichend breitbandig aus-
zulegen. Er muss mindestens die doppelte Bandbreite des Basisbandsignals ha-
ben, damit beide Seitenbdander vollstiandig tibertragen werden. Durch die hohe
Mittenfrequenz des Bandpasssignals von 61,44 GHz kénnen auch geringe Pro-
zessabweichungen oder Ungenauigkeiten der Modellierung zu einer Anderung
der unteren und oberen Grenzfrequenz des Eingangsverstirkers um einige Gi-
gahertz fithren. Daher muss mit einem grofien Sicherheitsfaktor bei den Grenz-
frequenzen gearbeitet werden. Im Entwurf wird ein nutzbarer Frequenzbereich
zwischen 50 GHz und 70 GHz angestrebt.

3.8.1 Eingangsstufe und Rauschverhalten

Die grundlegenden Betrachtungen zu den Rauscheigenschaften verschiedener
Verstarkerstufen in Abschnitt 2.2.1 haben gezeigt, dass Kaskodestufen, die mit
einem moderaten Kollektorstrom betrieben werden, als Eingangsstufe zu be-
vorzugen sind. Sie weisen einen ausreichend hohen Gewinn von mehr als 10 dB
bei Leistungsanpassung auf und erreichen damit ein Rauschmaf in der Groflen-
ordnung von NFpineo = 6dB.

Abbildung 3.59 zeigt das Rauschmaf fiir Kaskodestufen, die mit verschieden
groflen Transistoren aufgebaut sind und bei unterschiedlichen Kollektorstro-
men betrieben werden. Dabei ist der Kollektorstrom auf die Emitterfliche des
Einheitstransistors normiert, so dass die Stromdichten der verschiedenen Tran-
sistoren direkt miteinander verglichen werden kénnen. Es zeigt sich, dass die
Vergroflerung der Transistoren von der kleinsten Fliche zur néchstgrofieren ei-
ne geringe Verbesserung von NFjinoo bringt, wahrend dariiber hinaus keine
weitere Verdnderung erfolgt.
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Abbildung 3.59: Rauschmafl und Anpassungsfaktor einer symmetrischen Kaskodestufe bei
unterschiedlichen Emitterflichen. (Simulation)

Zusétzlich ist in der Abbildung der Anpassungsfaktor des Schaltungseingangs
an eine Quelle mit dem Reflexionsfaktor I'gupin, der eine minimale Rauschzahl
zur Folge hat, dargestellt. Dieser Wert ist ein Maf} dafiir, wie weit Rausch-
und Leistungsoptimum der Generatorimpedanz auseinander liegen. Es ist er-
sichtlich, dass sich M (I'Gmin) mit zunehmender Transistorgrofle verschlechtert.
Schliellich muss bedacht werden, fiir welche Transistoreingangsimpedanz sich
das Anpassnetzwerk einfach und verlustarm entwerfen lasst. Diese drei Faktoren
fithren zur Wahl des Transistortyps npn201_3, der mit einem Kollektorstrom
von Ico = 1,9mA betrieben wird, was einer Stromdichte von Jo = 633 pA/Agg
entspricht. Dieser Punkt ist in Abbildung 3.59 mit + hervorgehoben.

Um die messtechnische Charakterisierung der Schaltung zu vereinfachen, ei-
nen definierten Abschluss der Antenne sicherzustellen und eine hohe Band-
breite zu gewéhrleisten, wird der Eingang an 100 angepasst, obwohl dies
eine gewisse Verschlechterung der Rauschzahl zur Folge hat. Fiir die gewahlten
Eingangstransistoren und ihre zugehorigen Arbeitspunkte ist die Leistungsan-
passung mit einer einzigen Leitung moglich. Hinzu kommt ein Serienkonden-
sator, der die Gleichspannung an der Basis vom Eingang isoliert. Seine Un-
terseitenkapazitét von ca. 3fF ist ebenso in der Simulation beriicksichtigt wie
eine angenommene Kapazitit von weiteren 3 fF an den Basen der Transistoren
aufgrund der Nidhe beider Signalleitungen zueinander. Weiterhin ist die Ka-
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pazitdt der Bondpads in einer Feldsimulation bestimmt worden und mit 18 {F
in der Schaltung enthalten. Der Aufbau des Eingangsanpassnetzwerkes kann
der Gesamtschaltung entnommen werden, die in Abbildung 3.62 wiedergege-
ben ist. Aus Platzgriinden sind parasitire Bauelemente, die in der Simulation
berticksichtigt wurden, in dieser Abbildung nicht dargestellt. Da insbesonde-
re die parasitiare Kapazitidt von Bondpad und Serienkondensator am Eingang
die Anpassung verschlechtert, ist die durchgehende Massefliche auf Metal 1
unter dem Serienkondensator ausgespart. Die Gesamtanordnung des Eingangs-
anpassnetzwerks wurde in vergleichbarer Weise wie beim LO-Treiberverstérker
mithilfe eines Feldsimulators analysiert und optimiert.

Die beiden Eingangstransistoren bilden ein Differenzpaar, dessen Ruhestrom
mit einer Emitterstromquelle eingestellt wird. Diese benétigt zum Betrieb eine
Spannung von ca. 0,5V, weswegen der Arbeitspunkt an den Basen der Ein-
gangstransistoren iiber zwei mit einer Spannungsquelle verbundene 10-k2-Wi-
derstdnde auf 1,4V festgelegt wird. Das Eingangsdifferenzpaar, das das Hoch-
frequenzsignal verstdrkt, muss mindestens mit einer Kollektor-Emitter-Span-
nung im Arbeitspunkt von Ucgg = 0,8 V betrieben werden, was eine Basisspan-
nung an den oberen Transistoren der Kaskodestufe von mindestens Ugy = 1,7V
erforderlich macht. Da die Aussteuerung der Eingangsstufe gering ist und sich
die Hochfrequenzeigenschaften der Eingangstransistoren bei hoherer Kollektor-
Emitter-Spannung verbessern, werden die Basen der oberen Transistoren mit
der positiven Versorgungsspannung von Ucc = 2,2V verbunden.

3.8.2 Folgestufen und Verstirkungsregelung

Die Eingangsstufe mit Eingangsanpassnetzwerk, aber ohne Ausgangsbeschal-
tung hat einen maximalen Gewinn von 12dB bei 60 GHz. Damit liegt ihr
Ausgangspegel bereits {iber der geforderten Ausgangsleistung von Poina,dB =
—10dBm, wenn der héchste auftretende Pegel Ppigh,ap = —21dBm am Ein-
gang anliegt. Die Eingangsstufe wurde in Hinblick auf ihre Rauscheigenschaften
optimiert. Aus diesem Grund wird sie nicht modifiziert, um ihre Verstarkung
einstellen zu kénnen. Stattdessen wird in der Folgestufe die Moglichkeit vorge-
sehen, die Verstarkung einzustellen. Dabei miissen auch Werte in der Gréfen-
ordnung von eins realisierbar sein, damit der Ausgang des Empfangers und die
A /D-Wandler bei hohem Eingangspegel nicht {ibersteuert werden.

An die zweite Stufe des Eingangsverstirkers werden keine hohen Anforde-
rungen hinsichtlich der Rauschzahl gestellt, da ihr Rauschbeitrag aufgrund der
Verstérkung der Eingangsstufe geméfl der FRriisschen Formel nur zu einem ge-
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ringen Anteil in die Gesamtrauschzahl des Empféangers eingeht. Daher wird die
Kollektorstromdichte der Transistoren so gewéhlt, dass die maximale Transit-
frequenz nahezu erreicht wird. Im Betrieb wird die Verstiarkung der zweiten
Stufe reduziert, wenn der Eingangspegel einen bestimmten Wert iiberschreitet,
damit die Folgestufen nicht tibersteuern. Wird der maximale Pegel am Emp-
féngereingang erreicht, arbeitet die zweite Stufe mit einer Verstirkung in der
Grofenordnung von eins. Daher sind die Anforderungen hinsichtlich der Aus-
steuerbarkeit vergleichbar mit denen der Eingangsstufe. Aus diesen Griinden
bestehen kaum Restriktionen fiir den Entwurf der Stufe, so dass problemlos die
Eingangsstufe des LO-Treiberverstiarkers iibernommen werden kann, die mit
einer Moglichkeit zur Verstiarkungseinstellung ausgestattet ist.

Das Hauptaugenmerk beim Entwurf wurde auf das Anpassnetzwerk zwischen
der Stufe am Eingang und der zweiten Verstdrkerstufe gelegt, um einen fla-
chen Frequenzgang des Ubertragungsgewinns zu erreichen. Dazu wurden drei
Streifenleitungen und ein Kondensator pro Zweig so dimensioniert, dass bei
Variation der Frequenz der Ausgangsreflexionsfaktor am Ende des Anpassnetz-
werks den konjugiert komplexen Eingangsreflexionsfaktor der zweiten Stufe um-
schlingt. Der Serienkondensator dient zudem dazu, die Eingangsgleichspannung
der zweiten Stufe von der Kollektorspannung der ersten Stufe zu isolieren. Die
beiden Leitungen vom Kollektor der ersten Stufe zur positiven Versorgungs-
spannung haben neben der Anpassung die Aufgabe, die erste Stufe mit Strom
Zu versorgen.

Abbildung 3.60 stellt die Verlaufe von Ausgangsreflexionsfaktor des Anpass-
netzwerks I'y; und konjugiert komplexem Eingangsreflexionsfaktor der zweiten
Stufe I'}; im SMITH-Diagramm dar. Auf den ersten Blick erscheint die Dimen-
sionierung ungiinstig, da beide Kurven gerade bei der Betriebsfrequenz von
60 GHz weit voneinander entfernt sind, mithin eine schlechte Anpassung vor-
liegt. Es gilt jedoch die in Abschnitt 2.2.2 genannte Einschrénkung, dass nicht
allein der Anpassungsfaktor fiir den Frequenzgang entscheidend ist, sondern
ebenso die im Anpassnetzwerk auftretenden Verluste sowie der Frequenzgang
der aktiven Bauelemente. Stellt man den Anpassungsfaktor My zusammen mit
dem maximalen verfiigharen Gewinn der ersten Stufe mit Ausgangsanpassnetz-
werk Gaxy1 in einem Diagramm dar, so erkennt man, dass sich beide Effekte
ausgleichen. Dies hat einen breitbandig flachen Verlauf des Ubertragungsge-
winns der ersten Stufe mit beiden Anpassnetzwerken bei Belastung mit der
zweiten Stufe G zur Folge, der zusammen mit den anderen Gréflen in Ab-
bildung 3.61 eingetragen ist. Die Bezugsebenen der beiden Gewinne und des
Anpassungsfaktors sind Abbildung 3.62 zu entnehmen.
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3.8 Eingangsverstérker

Abbildung 3.60: Simulierte Ortskurven von I'o1 und I'};, am Eingang der zweiten Stufe.

Das kritischste Bauelement im Anpassnetzwerk ist der Serienkondensator,
der eine Kapazitdt von nur 20 fF haben darf, damit das gewiinschte Frequenz-
verhalten erreicht wird. Vorversuche haben gezeigt, dass solche Kondensatoren
wahrend der Prozessierung oft deutliche Abweichungen vom Nominalwert er-
fahren, was die Funktion der gesamten Schaltung beeintrichtigt. Aus diesem
Grund wurde diesen Kondensatoren beim Layout besondere Aufmerksamkeit
gewidmet. Abschnitt 3.11.3 erldutert das Vorgehen detailliert.

Der Ubertragungsgewinn der ersten Stufe mit Anpassnetzwerken betrigt ca.
Gr1,9s = 10dB, wie aus Abbildung 3.61 ersichtlich ist. Der effektive Gewinn
der zweiten Stufe liegt mit Gpa gp ~ 13dB etwas dariiber, was durch die ho-
here Kollektorstromdichte und die unterschiedliche Bezugsgrofie — verfligbare
Quellenleistung beim Ubertragungsgewinn gegeniiber der tatséchlich aufgenom-
menen Leistung beim effektiven Gewinn — verursacht wird. Um bei niedrigen

149



3 Entwurf des Empfiangers

GmaxTrl‘dB ;

f/GHz —

Abbildung 3.61: Anpassungsfaktor Ms qp zwischen Ausgang der ersten und Eingang der zwei-
ten Stufe, maximaler verfiigharer Gewinn G axTr1,aB der ersten Stufe mit
Ausgangsanpassnetzwerk und Ubertragungsgewinn G'T1 gg vom Empfin-
gereingang bis zum Eingang der zweiten Stufe. (Simulation)

Eingangspegeln die A/D-Wandler am Ausgang voll aussteuern zu koénnen, ist
ein Ubertragungsgewinn von 23 dB zu gering und demzufolge eine weitere Ver-
starkerstufe erforderlich. Auch deren Verstarkung muss einstellbar sein.
Grundlage fiir die dritte Verstarkerstufe bildet die bereits dimensionierte
zweite Stufe. Transistorgroffen und Kollektorstrom werden erhéht, um auch
bei niedrigen Verstarkungen ausreichend Ausgangsleistung abgeben zu kénnen.
Das Anpassnetzwerk zwischen zweiter und dritter Stufe wird an die niedrigere
Eingangsimpedanz der dritten Stufe angepasst. Das Ausgangsanpassnetzwerk
der dritten Stufe wird gemeinsam mit dem Leistungsteiler am Ausgang des Ein-
gangsverstéirkers entworfen. Eine Vielzahl von Parametern des Leistungsteilers
ergeben sich unmittelbar aus den geometrischen Randbedingungen. So sind die
Eingénge der beiden 450 pm voneinander entfernten Mischer auf einen gemein-
samen Knoten zu fithren. Um bei dieser Leitungslinge die Transformation der
Mischereingangsimpedanz auf sehr niedrige Werte zu vermeiden, miissen die
Leitungen einen moglichst hohen Wellenwiderstand aufweisen. Daher werden
die Signale auf der hochsten Metallebene Topmetal 2 gefiithrt und sind mit ei-
ner durchgehenden Metallfliche auf Metal 1 gegen das Substrat abgeschirmt.
Der Abstand zwischen beiden Signalleitungen ist mit 10 pum grofl und die Lei-
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Abbildung 3.62: Gesamtschaltung des Eingangsverstarkers. Alle Leitungen Topmetal 2 tiber

Metal 1, auer *: Topmetal 1 iiber Metal 2.
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terzugbreite mit 2 nm klein gewéhlt, um den Kapazitatsbelag gering zu halten
und damit einen hohen Wellenwiderstand zu realisieren. Der Verbindungskno-
ten beider Leitersysteme wird vom Ausgang des Anpassnetzwerks gespeist, das
ebenso wie die Anpassnetzwerke der Vorstufen auf Breitbandigkeit optimiert
ist.

Abbildung 3.62 zeigt das vereinfachte Schaltbild des gesamten Eingangsver-
starkers mit Leistungsteiler. Alle Referenz- und Hilfsspannungen zur Arbeits-
punkteinstellung sind mit R-C-Tiefpassfiltern, die nicht gezeichnet sind, ge-
blockt. Diese Tiefpassfilter verhindern Wechselwirkungen zwischen den Stufen,
die zu unkontrolliertem Schwingen fiihren kénnen. Ebenso sind an allen Kno-
ten, an denen die Versorgungsspannung der einzelnen Stufen abgegriffen wird,
grofe Stiitzkondensatoren vorgesehen. Die Stromquellen sind als einfache Bipo-
larstromspiegel realisiert, die von MOS-Strombénken in Kaskodekonfiguration
gespeist werden.

Abbildung 3.63 illustriert, dass das Absenken der Verstdrkung iiber einen
sehr weiten Bereich moglich ist. Allerdings muss eine Verzerrung des glatten
Frequenzgangs gegeniiber der héchsten Verstéarkungsstufe in Kauf genommen
werden. Praktisch hat der Verstdrkungsabfall mit steigender Frequenz jedoch
keine gravierende Auswirkung auf die Form der iibertragenen Symbole. Der
Gesamtiibertragungsgewinn aller drei Stufen in der Einstellung héchster Ver-
stdrkung ist mit ca. 36 dB ein Dezibel niedriger als urspriinglich gefordert. Dies
fithrt dazu, dass bei minimaler Eingangsleistung die A/D-Wandler nicht voll
ausgesteuert werden kénnen. Auch wenn davon auszugehen ist, dass der prak-
tisch realisierte Empfénger eine noch etwas geringere Gesamtverstiarkung hat,
wird aus Komplexitédts- und Platzgriinden keine weitere Stufe hinzugefiigt, son-
dern die nur teilweise Aussteuerung der A/D-Wandler toleriert.

Um sicherzustellen, dass alle Stufen bei allen Eingangsleistungen mit der
zugehorigen Verstarkungseinstellung begrenzungsfrei arbeiten, wurde der Ein-
gangsverstirker mit einem 61,5-GHz-Eingangssignal im Zeitbereich simuliert.
Abbildung 3.64 zeigt die Ergebnisse. Bei allen drei Einstellungen von Ugrna
werden —10dBm Ausgangsleistung an der dritten Stufe ohne Kompression er-
reicht. Aus den Ergebnissen fiir Ugpna = 2,03V wird der Vorteil der GILBERT-
Zellen zur Verstarkungseinstellung besonders deutlich: Obwohl zweite und drit-
te Stufe nur mit einer Verstdrkung von eins arbeiten, lassen sie sich noch linear
bis etwa —7dBm Ausgangsleistung aussteuern. Dies wére mit einer einfachen
Kaskodestufe, deren Kollektorstrom abgesenkt wird, nicht moéglich.

Um insbesondere bei hohen Spannungen von Ugpna, also geringen Verstér-
kungseinstellungen, mehr Ausgangsleistungsreserve zu haben, wurde erwogen,
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Abbildung 3.63: Simulierte Ubertragungsgewinne der Stufen im Eingangsverstirker bei un-
terschiedlich eingestellter Gesamtverstarkung.
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Abbildung 3.64: Simulierte Ausgangsleistungen der Stufen des Eingangsverstérkers bei un-
terschiedlich eingestellter Gesamtverstarkung.
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die Referenzspannung der GILBERT-Zelle von 2,1V auf 1,9V abzusenken. Zwar
vergrofiert sich der 1-dB-Kompressionspunkt am Ausgang damit um ca. 1dB,
jedoch verringert sich auch die Gesamtverstdrkung. Da mit der bestehenden Di-
mensionierung die hohe Verstarkung bereits geringfiigig unter dem geforderten
Wert von 37 dB liegt, wurde dieser Ansatz nicht realisiert.

3.9 Referenzspannungserzeugung

Zur Arbeitspunkteinstellung der Verstérkerstufen wird eine Vielzahl von Re-
ferenzspannungen benétigt. Diese Referenzspannungen werden alle im Emp-
fangerschaltkreis erzeugt. Daher kann der Schaltkreis ohne von auflen ange-
legte Hilfsspannungen betrieben werden. Die Referenzspannungen, fiir die ei-
ne Einstellmoglichkeit von auflen vorgesehen ist, erhalten einen zusétzlichen
Steuereingang. Ist dieser kontaktiert, kann ihr Wert verdndert werden. Falls
nicht, erzeugt die zugehorige Quelle eine sinnvoll gewihlte, vordefinierte Span-
nung.

Als einfachste Variante der Realisierung einer solchen Quelle kommt ein von
der positiven Versorgungsspannung gespeister Spannungsteiler in Betracht. Zer-
legt man die beiden Widerstédnde in geeigneter Weise in Reihenschaltungen
mehrerer einzelner Widerstdnde mit &hnlicher Geometrie, ordnet diese in einem
Block an und fiigt Dummystrukturen um den Block herum hinzu, kénnen damit
akzeptable Genauigkeiten erzielt werden. Allerdings dndert jede Belastung des
Spannungsteilers den Wert der Referenzspannung, so dass ein ausreichend ho-
her Querstrom durch den Spannungsteiler vorgesehen werden muss. Der dafiir
erforderliche geringe Wert der beiden Widerstinde des Spannungsteilers macht
grofle Kondensatoren zum Tiefpassfiltern der Referenzspannung erforderlich.
Daher ist eine solche Topologie nur fir sehr geringe Lasten geeignet.

Eine bessere Stabilisierung erzielt man mit einem Ugg-Vervielfacher, der aus
einem Spannungsteiler, einem Bipolartransistor und einem Vorwiderstand auf-
gebaut ist. Allerdings besteht bei dieser Schaltung keine einfache Moglichkeit,
die Referenzspannung von aufien einzustellen. Daher kann auch sie nicht fir
alle Referenzquellen verwendet werden.

Universell einsetzbar ist ein mit einem Operationsverstirker aufgebauter
Spannungsfolger, wie er in Abbildung 3.65 dargestellt ist. Die Referenzspan-
nung wird mittels eines Spannungsteilers aus der positiven Versorgungsspan-
nung Ucc abgeleitet. Uber einen nach auflen gefiihrten Widerstand vom mittle-
ren Knoten des Spannungsteilers kann dessen Mittenspannung beeinflusst wer-
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3.10 Referenzstromerzeugung

Abbildung 3.65: Referenzspannungserzeugung mit Einstellmoglichkeit.

den. Diese Spannung ist tiber einen Kondensator tiefpassgefiltert. Details zum
Layout des funktionsbestimmenden Spannungsteilers mit den Entsprechungen
der im Schaltbild nummerierten Knoten sind in Abschnitt 3.11.2 angegeben.
Der als Folger beschaltete Operationsverstérker stellt die Referenzspannung an
seinem Ausgang niederohmig zur Verfiigung. Dort ist ebenfalls ein Kondensa-
tor zur Tiefpassfilterung vorgesehen. Bei der Dimensionierung ist zu beachten,
dass der Wert dieses Kondensators nicht zu grofl gewahlt werden darf, da der
Operationsverstarker sonst instabil ist.

Mit den dargestellten Werten erzeugt diese Quelle bei offenem Eingang eine
Referenzspannung von 1,7 V. Sie kann iiber den Eingang U; in weiten Gren-
zen verschoben werden, wobei zu beachten ist, dass aufgrund des inneren Auf-
baus des Operationsverstiarkers nur Ausgangsspannungen mit ca. 100mV Ab-
stand zur positiven und negativen Versorgungsspannung erreicht werden kon-
nen. Nachteilig ist zudem der hohe Platzbedarf der Schaltung durch die Kom-
plexitat des Operationsverstiarkers. Da jedoch der Ausgangsspannungsbereich
ausreicht und aufgrund der fiir die Anpassnetzwerke notwendigen Leitungen
ohnehin grofie ungenutzte Flachen auf dem Schaltkreis vorhanden sind, werden
alle Referenzquellen mit einem Operationsverstéarker realisiert. Bei den Quellen,
fiir die keine externe Einstellmoglichkeit vorgesehen ist, entfillt der Eingang Uj;
sowie der zugehorige Widerstand.

3.10 Referenzstromerzeugung

Neben Referenzspannungen wird auf dem Schaltkreis auch eine Vielzahl von
Referenzstromen bendtigt. Diese werden tiber MOS-Kaskode-Strombénke er-
zeugt. Aus den bereits fiir die Referenzspannungen erlduterten Griinden sind
die Stromquellen so entworfen, dass sie ohne &uflere Beschaltung einen Nominal-
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Abbildung 3.66: Referenzstromerzeugung mit Einstellungsmoglichkeit und Testausgang. Die
relativen w/l-Verhéltnisse der Transistoren sind angegeben. Alle Substratan-
schliisse sind mit negativer bzw. positiver Versorgungsspannung verbunden.

strom liefern, der nach Bedarf korrigiert werden kann. Aufgrund der begrenzten
Bonpadanzahl und den damit begrenzten Moglichkeiten, die Referenzstréme zu
korrigieren, sind alle Strome auf eine einzige Quelle zuriickgefithrt. Jeder Schal-
tungsblock wird mit einer Kopie dieses Urstroms gespeist und leitet daraus
intern alle weiteren bendtigten Referenzstrome ab.

Abbildung 3.66 zeigt das Schaltbild der Urstromquelle und der Strombank,
die alle Teilschaltungen versorgt. Die 3,6-k{2-Widerstdnde im linken Schaltungs-
teil bestehen aus einer Vielzahl von Einzelwiderstédnden, die in einem regelmé-
Bigen Block angeordnet sind. Die Abmessungen jedes Einzelwiderstands liegen
deutlich tiber den prozessbedingten Minimalgrofien. Der Widerstandsblock ist
von einem Ring aus gleichartigen Dummywiderstdnden umgeben. Diese Maf3-
nahmen sorgen zusammen fiir geringe Abweichungen des Widerstandes vom
Nominalwert. Der Verbindungsknoten zwischen beiden Widerstédnden ist iiber
einen 5-kQ)-Widerstand auf ein Bondpad gefiihrt, so dass der Urstrom durch An-
legen einer dufleren Spannung korrigiert werden kann. Da der Urstrom aus der
moglicherweise mit Storspannungen behafteten positiven Versorgungsspannung
abgeleitet wird, erfolgt eine Tiefpassfilterung tiber einen 3,8-pF-Kondensator.

Der Referenzstrom wird von zwei NMOS-Transistoren gespiegelt und durch
ein geeignetes w/l-Verhéltnis der Transistoren auf einen Wert von 200 pA ge-
bracht. Eine PMOS-Kaskode-Strombank kopiert den Strom mehrfach, wobei
ebenfalls von der Skalierungsmoglichkeit iiber angepasste w/I-Verhéltnisse Ge-
brauch gemacht wird. Die Kaskodestrombank benétigt eine Hilfsspannung fiir
die Gates der Ausgangstransistoren. Diese Hilfsspannung wird ebenfalls aus
dem Referenzstrom gewonnen, der durch eine PMOS-Diode mit kleinem w/I-
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Verhiltnis fliefit. Durch das im Vergleich zum Spiegeltransistor geringe w/I-
Verhéltnis stellt sich eine sehr viel hohere Source-Gate-Spannung von 1,4V
ein, die die Gates der PMOS-Ausgangstransistoren versorgt.

An der PMOS-Strombank ist ein Testausgang vorgesehen, der auf ein Bond-
pad geflihrt ist. Damit ist es moglich, die Groe des Referenzstroms zu iiber-
prifen und gegebenenfalls eine Korrektur iiber den Steuereingang Uirer vorzu-
nehmen. Der Nominalwert des Teststroms Iies; betrdagt 0,2 mA.

3.11 Layout

Das Layout des Schaltkreises wurde in enger Verzahnung mit der Schaltungssi-
mulation erstellt. Dies ist erforderlich, weil jegliche Verdrahtung Einfluss auf die
Hochfrequenzsignale hat und daher modelliert werden muss. Zudem verursacht
die geometrische Ndhe von Bauelementen oder Metallflichen zueinander kapa-
zitive Kopplungen; deren Auswirkungen miissen abgeschétzt werden. Kommt
es zu deutlichen Abweichungen der Schaltungseigenschaften, sind Korrekturen
im Layout erforderlich, oder Bauelementeparameter, wie beispielsweise Kapa-
zitdtswerte, miissen angepasst werden.

Die Layoutstrategie der Hochfrequenzbaugruppen orientiert sich demzufol-
ge an der Vermeidung parasitirer Effekte. Alle Versorgungs- und Referenz-
spannungen miissen direkt an den Orten, wo sie bendtigt werden, mit einem
Stiitzkondensator stabilisiert werden. Ein Beispiel anhand der zweiten Stufe des
Eingangsverstérkers ist in Abschnitt 3.11.1 wiedergegeben. Dummystrukturen
kénnen nur in niederfrequenten Schaltungsteilen, wie den in Abschnitt 3.11.2
gezeigten Referenzspannungsteilern, vorgesehen werden. Eine Ausnahme bilden
die sehr kleinen Serienkondensatoren in den Anpassnetzwerken des Eingangs-
verstéirkers, die in Abschnitt 3.11.3 erldutert werden. Das Layout der Gesamt-
schaltung findet sich in Abschnitt 3.11.4

3.11.1 Verstarkerstufe im Eingangsverstirker

In Abbildung 3.67 ist beispielhaft ein Detail aus dem Layout des Eingangsver-
starkers gezeigt. Die Schaltung entspricht der zweiten Verstarkerstufe in Abbil-
dung 3.62. Deutlich erkennbar ist die strenge Symmetrie des Hochfrequenzteils
der Schaltung, die aus dem Differenzkonzept des Verstédrkers resultiert. Das
Eingangssignal wird iiber eine Leitung auf Topmetal 2 an das Eingangsdif-
ferenzpaar herangefiihrt. Erst wenige Mikrometer vor den Transistoren endet
die durchgehende Metallfliche auf der untersten Verdrahtungsebene, damit die
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Abbildung 3.67: Layoutdetail: Zweite Stufe des Eingangsverstéarkers.

Leitungseigenschaften in der praktischen Schaltung dem Modell entsprechen.
Zwischen den beiden Eingangstransistoren ist der Spiegeltransistor der Emit-
terstromquelle angeordnet. Eine kurze und damit induktivitdtsarme Verbin-
dung zwischen den beiden Transistoren des Eingangspaares ist Voraussetzung
fiir die korrekte Funktion der Verstdrkerstufe. Von den Kollektoren des Ein-
gangsdifferenzpaares gelangt das Signal auf kiirzestem Weg zu den Emittern
der oberen Transistoren der GILBERT-Zelle. Deren Kollektoren sind, wie im
Schaltbild angegeben, miteinander verbunden und werden auf Topmetal 2 ge-
fithrt. Dort schlief8t sich die erste Streifenleitung des Ausgangsanpassnetzwerkes
an.

Im Layoutausschnitt sind die drei Stiitzkondensatoren fiir die beiden Basis-
spannungen der oberen Transistoren der GILBERT-Zelle sowie fiir die Basisspan-
nung der Eingangstransistoren erkennbar. Diese Stiitzkondensatoren bestehen
aus einer Parallelschaltung eines MIM-Kondensators mit einem PMOS-Gate.
Der Basisvorwiderstand zur Einstellung des Arbeitspunktes der Eingangstran-
sistoren hat die prozessbedingte Minimalgrofle. Deswegen ist sein absoluter
Wert zwar ungenau, jedoch hat dies keinen Einfluss auf die Schaltungseigen-
schaften. Entscheidend ist, dass der geometrisch kleine Widerstand nur eine
geringe parasitire Kapazitit gegen das Substrat verursacht.
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Um den gesamten aktiven Schaltungsteil ist ein Guardring gezogen, der ein
definiertes Substratpotential festlegt. Damit es nicht zu einer Riickwirkung der
Leitung am Ausgang auf die Eingangsleitung kommt, ist zwischen beiden Tei-
len eine Abschirmung vorgesehen, die von Topmetal 2 bis zum jeweils tiefsten
unbenutzten Metall hinunterreicht und mit Viareihen durchkontaktiert ist.

3.11.2 Exakte Spannungsteiler

Die Genauigkeit der Spannungsteiler in den Referenzspannungsquellen ist fiir
die Funktion der Schaltung bedeutsam. Im Gegensatz zum Hochfrequenzteil
der Schaltung arbeiten diese Spannungsteiler statisch. Daher kénnen breite Wi-
derstédnde verwendet werden, bei denen Randeffekte eine wesentlich geringere
Rolle spielen als bei schmalen Widerstdnden. Wo méglich, wurden die Wider-
stdnde des Spannungsteilers in mehrere Einzelwiderstinde mit d&hnlicher Geo-
metrie zerlegt. Um den Block aus Einzeltransistoren sind Dummywiderstédnde
angeordnet, die sich positiv auf die Reproduzierbarkeit von Lithografie und
Atzprozessen auswirken.

Ein Beispiel ist in Abbildung 3.68 angegeben. Die nummerierten Knoten ent-
sprechen denen im Schaltbild 3.65. Da zur Verdrahtung der Widerstdnde nur
die unterste Metallebene verwendet wurde, konnen dariiber MIM-Kondensato-
ren zur Stabilisierung der Referenzspannung platziert werden. Diese sind aus
Griinden der Ubersichtlichkeit nicht dargestellt.

Abbildung 3.68: Layoutdetail: Spannungsteiler mit Dummies.
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Abbildung 3.69: Layoutdetail: Serienkondensator mit Dummy.

3.11.3 Frequenzbestimmende Serienkondensatoren

Im Hochfrequenzteil des Empféngers werden Dummystrukturen weitestgehend
vermieden, da sie stets mit parasitdren Kapazititen einhergehen und aufgrund
ihres Platzbedarfs die Anordnung der Bauteile einschrinken. Eine Ausnahme
bilden die Serienkondensatoren im Anpassnetzwerk des Eingangsverstérkers.
Mit Werten von 20fF bzw. 22{F sind sie geometrisch so klein, dass Randef-
fekte einen entscheidenden Einfluss gewinnen. Testschaltungen haben gezeigt,
dass die Resonanzfrequenz solcher Anpassnetzwerke oft oberhalb des Wertes
liegt, fiir den sie dimensioniert wurden. Dies lasst auf eine durch technologische
Abweichungen wie Unterédtzen bedingte Verringerung der Kapazitit gegeniiber
ihrem Nominalwert schliefen. Um einen besser kontrollierten Prozess zu ermog-
lichen, werden die Kondensatoren in der in Abbildung 3.69 gezeigten Weise von
einem Ring aus einer MIM-Struktur umgeben.

Die eigens als Dummy entworfene Struktur bietet den Vorteil der fehlenden
Metallisierung auf Metal 3 und damit geringere Parasitdrkapazititen als bei
Verwendung der MIM-Kondensatoren aus dem Designkit. Die Verbindung von
der unteren Kondensatorplatte zur weiterfiihrenden Streifenleitung auf Topme-
tal 2 ist mit einer schmalen Durchfithrung auf Metal 1 und einem sich anschlie-
Benden Viastapel realisiert.

3.11.4 Gesamtlayout

Die Anordnung der Schaltungsblécke im Gesamtlayout orientiert sich am Block-
schaltbild in Abbildung 2.1. Die Bondpads miissen so aufgeteilt werden, dass an
drei von vier Kanten des Schaltkreises jeweils eine Signalschnittstelle entsteht.
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Links wird der Hochfrequenzeingang angeordnet, oben der LO-Eingang und
rechts der ZF-Ausgang. Die untere Kante verbleibt damit fiir die Zufithrung
der Versorgungs- und Steuerspannungen sowie den Testausgang des Referenz-
stromes. Da jeweils nur drei spannungsfithrende Bondpads mit den verfiigharen
Messspitzen kontaktiert werden koénnen, wird die Versorgungsspannung Ucc
mittig platziert. Dann kann die Gleichspannungs-Messspitze den Schaltkreis in
drei verschiedenen Positionen kontaktieren, in denen stets Ucc angeschlossen
ist. Das Layout des gesamten Schaltkreises ist in Abbildung 3.70 dargestellt.

Aus der Abbildung ist ersichtlich, dass die aktive Flache nur einen Bruchteil
der Gesamtfliche einnimmt. Wesentlich mehr Platz wird fiir die zahlreichen
Streifen- und Koplanarleitungen benétigt, die Bestandteile der Anpassnetzwer-
ke, des Leistungsteilers und des Phasenschiebers sind. Um dennoch ein kom-
paktes Layout zu ermoglichen, wurden alle Leitungen mehrfach abgewinkelt
und teils méanderformig iiber den Schaltkreis gefithrt. Diese Leitungsfiihrung
setzt eine sorgfaltige Abschirmung zwischen den an die verschiedenen Verstéar-
kerstufen angeschlossenen Leitungen voraus, wie sie in Abschnitt 3.11.1 gezeigt
ist.

In den Feldsimulationen der Leitungen wurde stets eine ausgedehnte Masse-
fliche auf Metal 1 bzw. Metal 2 unter den Leitungen angenommen. Der Effekt
dieser Massefliche ist daher in den Modellen enthalten. Andererseits sind die
Modelle nur dann exakt, wenn das tatséchliche Layout eine solche ausgedehnte
Masseflache aufweist. Daher ist der gesamte Schaltkreis, abgesehen von den Fla-
chen mit aktiven Bauelementen, mit einer Metal-1-Flache sowie ein Teilbereich
der Schaltung mit einer Metal-2-Flache tiberzogen. Diese Anordnung garan-
tiert, dass in der Simulation keine zusétzlichen Induktivititen im Massezweig
mit empirisch angenommenen Werten beriicksichtigt werden miissen.

Die Versorgungsspannung wird mit breiten Streifen auf den oberen Metall-
ebenen iiber den Schaltkreis verteilt. Unter diesen Streifen sind zahlreiche Pa-
rallelschaltungen aus MIM-Kondensatoren mit MOS-Gates vorhanden, die eine
Gesamtkapazitdt von 640 pF bilden. Damit ist sichergestellt, dass auch fiir nie-
derfrequente Signale im Basisbandverstérker eine stabile Versorgungsspannung
verfligbar ist.

3.12 Mess- und Simulationsergebnisse

Eine Mikroskopaufnahme der gefertigten Schaltung ist in Abbildung 3.71 ge-
zeigt. Deutlich zu erkennen sind die Bondpads sowie alle Metallstrukturen auf
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Abbildung 3.70: Layout der Gesamtschaltung.
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Abbildung 3.71: Mikroskopaufnahme des gefertigten Schaltkreises.

der obersten Metallisierungsebene. Ein Grofiteil der Flache wird vom dreistu-
figen Eingangsverstirker mit zugehorigem Leistungsteiler eingenommen. Die
Gesamtfliche der Schaltung betriigt (1,8 x 1,3) mm?.

Die Schaltung wurde ungehdust auf einem Waferprober gemessen. Der Ein-
satz von Hochfrequenzpriifspitzen mit integriertem Symmetrierglied (balun)
stellt eine echt symmetrische Ansteuerung von Hochfrequenz- und Oszillator-
Eingang sicher. Am Ausgang wurden Spitzen ohne Symmetrierglied verwen-
det, da deren untere Grenzfrequenz im zweistelligen Gigahertzbereich liegt.
Damit kann das Ausgangssignal zwar nur unsymmetrisch erfasst werden, je-
doch erlaubt die Auslegung der Ausgangsstufe mit geteiltem Innenwiderstand
von 2 x 502 die direkte Umrechnung in die Ergebnisse der symmetrischen
Schaltung.

Aus allen gefertigten Schaltkreisen wurden drei zuféllig herausgegriffen. Ab-
gesehen von sehr zeitaufwiandigen Messungen, wurden stets alle drei Schaltun-
gen, die mit IC 1, IC 2 und IC 3 bezeichnet sind, charakterisiert. Die Ar-
beitspunkte der Schaltungen mussten geringfiigig angepasst werden, da es bei
einigen Messungen ansonsten zu Gleichtaktinstabilitdt kam. Insbesondere wur-
de der Ruhestrom leicht erhéht und die Betriebsspannungen von IC 2 und IC 3
abgesenkt. Die Betriebsparameter, die zu den Messungen verwendet wurden,
sind in Tabelle 3.7 zusammengefasst. Aus den Daten ist ersichtlich, dass die
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Tabelle 3.7: Arbeitspunkte der gemessenen Schaltkreise

IC1 1C 2 IC 3

Ucc = 2,20V Ucc = 2,14V Ucc = 2,02V
Ioc = 164mA  Icg = 170mA  Ioc = 165mA

Utket = 2,55V Utpet = 2,50V Upget = 2,70V
Ppc =361mW  Ppc = 364mW  Ppc = 333mW

Leistungsaufnahme des Empfingers in der Groflenordnung von 350 mW liegt.
Aufgrund der begrenzten Kontaktanzahl der Gleichspannungspriifspitze und
der Notwendigkeit, das Bondpad Ut zu kontaktieren, konnte Ugr,o wahrend
der on-Wafer-Messung nicht variiert werden. Damit war eine Beurteilung der
Verstarkungseinstellung des LO-Treiberverstérkers nicht moglich. Allerdings
kommt exakt dieselbe Stufe im Eingangsverstérker zum Einsatz, weswegen sich
die Ergebnisse iibertragen lassen.

3.12.1 Mischgewinn und Oszillatorleistung

Der Mischer ist so ausgelegt, dass er im Schalterbetrieb arbeitet. In der Simu-
lation wird dieser Zustand erreicht, wenn Ppoav.dq > —10dBm ist. Als erste
Messung wurde daher der Mischgewinn als Funktion der eingestellten LO-Leis-
tung bestimmt, so dass die in der Messung fiir Schalterbetrieb erforderliche LO-
Leistung bekannt ist und fiir Folgemessungen verwendet werden kann.

Die Messung wird mit einem 67-GHz-Vierkanal-Netzwerkanalysator (Roh-
de & Schwarz ZVA-67) durchgefiihrt. Die Tore 1 und 4 erzeugen das Hoch-
frequenzsignal bei 61 GHz sowie das Oszillatorsignal bei 61,44 GHz. An den
Kabelenden, die mit den Priifspitzen verbunden werden, wird eine Generator-
leistungskalibrierung mit einem Leistungsmesskopf (Rohde & Schwarz NRP Z-
57) durchgefiihrt. Das Hochfrequenzsignal wird auf —25dBm kalibriert und
zur eigentlichen Messung auf —35dBm abgesenkt. Dies ist aufgrund des hohen
Mischgewinns im Empfanger erforderlich, da es ansonsten zur Kompression
kommt. Die Kalibrierung lisst sich aufgrund des Breitbandrauschens im Gene-
ratorsignal nicht bei niedrigeren Leistungen durchfithren. Andererseits arbeiten
die Referenzkanalempfinger im Netzwerkanalysator bei geringen Leistungen
hochgradig linear, so dass durch das Absenken des Pegels kein Genauigkeits-
verlust erwartet wird. Zusétzlich wird zur Messung ein 20-dB-Dampfungsglied
zwischen Kabel und Priifspitze eingefiigt, so dass sich unter Beriicksichtigung
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Abbildung 3.72: Mischgewinn der Empfingerschaltkreise als Funktion von Proay. fLo =
61,44 GHz, frrp = 61 GHz, PrFav,aB = —57dBm. Hochste Verstirkung von
Eingangs- und LO-Verstarker.

der Eigenddmpfung der Priifspitze ca. —57 dBm Pegel am Hochfrequenzeingang
des Empfangers ergeben.

Das LO-Signal wird in dem Bereich zwischen —25 dBm und 0 dBm kalibriert,
in dem auch die Messung durchgefithrt wird. Fiir Tor 2, das mit dem Aus-
gang des Empféngers verbunden ist, wird eine Empfingerleistungskalibrierung
vorgenommen, die sich ebenfalls auf das Kabelende bezieht, das mit der Priif-
spitze verbunden wird. Bei der Auswertung der Messergebnisse werden alle bei
der Messung zusétzlich auftretenden Dampfungen in den Priifspitzen sowie im
Déampfungsglied korrigiert. Ebenso wird davon ausgegangen, dass sich bei sym-
metrischer Messung des Ausgangssignals eine 3dB hohere Leistung gegentiiber
der halbseitigen Messung ergibt.

Abbildung 3.72 zeigt die Ergebnisse der Messung im Vergleich zur Simulati-
on. Neben dem etwas geringeren gesattigten Mischgewinn der Schaltung zeigt
sich ein verzogertes Ansteigen des Mischgewinns mit wachsender Oszillator-
leistung. Dies ist entweder auf eine geringere Verstiarkung des LO-Treibers als
simuliert zuriickzufithren oder auf abweichendes Verhalten der Schalttransisto-
ren im Mischer. Damit der Mischer im Schalterbetrieb arbeitet, wird fiir alle
Messungen ein LO-Pegel von —7dBm verwendet. Dies entspricht zudem der
Ausgangsleistung des verwendeten Synthesizers.
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Abbildung 3.73: Frequenzabhingiger Mischgewinn bei Veranderung von Ugrna- IC 1, fro =
61,44 GHz, P1,0av,dB =~ —7dBm, Prrav,dB =~ —57 dBm.

3.12.2 Frequenzabhingiger Mischgewinn

Die Leistungskalibrierung fiir die Messung des frequenzabhéngigen Mischge-
winns wird dhnlich wie bei der Messung des Mischgewinns als Funktion der
Ostzillatorleistung durchgefiihrt. Im Unterschied zur ersten Messung sind HF-
Eingangsleistung und Ostzillatorleistung jedoch fest, und die Frequenz des Ein-
gangssignals wird variiert. Die Messung erfolgt in zwei Schritten unterhalb und
oberhalb der Oszillatorfrequenz von 61,44 GHz, weil der Netzwerkanalysator
keine Betragsbildung der Frequenz des ZF-Signals vorsieht.

Die Messung wird fiir jeden Schaltkreis bei unterschiedlichen Spannungen
Ucrna und damit unterschiedlichen Verstarkungen durchgefiihrt. In den Ab-
bildungen 3.73-3.75 sind alle Ergebnisse zusammengefasst. Die Frequenzgén-
ge entsprechen in einem weiten Bereich den Simulationsergebnissen. Bei der
grofftmoglichen Verstéarkung tritt an der unteren Bandgrenze eine etwas gerin-
gere Uberhohung als simuliert auf, und der Abfall beginnt bereits bei héheren
Frequenzen. Die obere Bandgrenze ldsst sich aufgrund der beschriankten Mess-
frequenz nicht beurteilen. Dennoch ist der Frequenzgang iiber einen Bereich von
mehr als 15 GHz aulerordentlich flach, und die simulierte Maximalverstarkung
wird nahezu erreicht. Durch Anderung von Ugpna lésst sich die Verstiarkung
der Vorhersage entsprechend reduzieren.
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Abbildung 3.74: Frequenzabhingiger Mischgewinn bei Veranderung von Ugr,na- IC 2, fr.o =
61,44 GI‘IZ7 PLOaV,dB ~ —7dBIIl7 PR,Fav,dB ~ —57dBm.
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Abbildung 3.75: Frequenzabhangiger Mischgewinn bei Veranderung von Ugr,na- IC 3, fLo =
61,44 (;HZ7 PLOaV,dB ~ —7dBIl’1, PRFav,dB ~ —57dBm.
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Abbildung 3.76: Eingangsreflexionsfaktoren in HF- und LO-Eingang. Pgayv,dg ~ —37dBm.
Hochste Verstarkung von Eingangs- und LO-Verstarker.

3.12.3 Ein- und Ausgangsimpedanzen

Die Ein- und Ausgangsimpedanzen des Empfangers werden ebenfalls mit dem
Vierkanal-Netzwerkanalysator im Bereich von 20 MHz —67 GHz untersucht. Um
eine vollstdndige Systemfehlerkorrektur anwenden zu kénnen, wird eine SOLT-
Viertorkalibrierung mit je einer zweifachen Hochfrequenzpriifspitze am Ein-
und Ausgang durchgefithrt. Zur Kalibrierung miissen die Spitzen so montiert
sein, dass sie einander gegeniiberstehen. Damit lassen sich in einer ersten Mes-
sung Hochfrequenzeingang und Ausgang des Empfangers charakterisieren. Zur
Messung der Impedanz des Oszillatoreingangs wird eine Hochfrequenzmessspit-
ze entfernt und durch eine Gleichspannungspriifspitze ersetzt. Dann kann der
Schaltkreis um 90° gedreht und in einer erneuten Messung der Oszillatorein-
gang untersucht werden.

Die hervorragende Ubereinstimmung von Simulations- und Messergebnissen,
die aus den Abbildungen 3.76 und 3.77 hervorgeht, unterstreicht die Genau-
igkeit der Modellierung von Transistoren, Leitungen und parasitiren Kapa-
zitdten, die das Verhalten der Anpassung bestimmen. Eingangsseitig ist die
Reflexionsdampfung im Frequenzbereich zwischen 50 GHz und 67 GHz besser
als 10dB. Der Ostzillatoreingang weist bei der Betriebsfrequenz von 61,44 GHz
eine Reflexionsddmpfung von mehr als 17 dB auf.
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Abbildung 3.77: Ausgangsreflexionsfaktor des Empfiangers. —37dBm < Pgayv,qg < —30dBm
(mit Frequenz abfallend).

Auch am Ausgang der Schaltung ist die Anpassung aufgrund der 50-Q-Paral-
lelwidersténde breitbandig gewéhrleistet. Im einstelligen Gigahertzbereich liegt
die Reflexionsddmpfung iiber 20 dB. Das ermdglicht den direkten Ubergang zu
50-02-Streifenleitungen auf dem Substrat ohne externes Anpassnetzwerk bei der
Integration des Empfingers mit A /D-Wandlern.

3.12.4 Kompression und Intermodulation

Als Kenngroen starker und schwacher Nichtlinearitit des Empfangerschalt-
kreises werden der 1-dB-Kompressionspunkt sowie der Intermodulationsinter-
ceptpunkt dritter Ordnung untersucht. Beide Gréfien werden zweckméfigerwei-
se auf den Ausgang des Empfangers bezogen, da die Verstarkung nach Moéglich-
keit stets so geregelt wird, dass sich eine Vollaussteuerung der A/D-Wandler
ergibt. Im Idealfall blieben sowohl der Kompressionspunkt als auch der Intermo-
dulationsinterceptpunkt konstant, wenn die Verstéarkung verringert wird. Dann
ware das Ausgangssignal unabhéngig vom Pegel des Eingangssignals stets in
gleichem Mafle verzerrt.

Abbildung 3.78 zeigt, dass die Forderung nach konstantem ausgangsbezoge-
nen 1-dB-Kompressionspunkt bei variabler Verstarkung in gutem Mafle erfiillt
ist. Der gemessene Absolutwert ist jedoch zwischen 2dB und 6dB geringer,
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Abbildung 3.78: Ausgangsbezogener 1-dB-Kompressionspunkt der Empfangerschaltkreise in
Abhéngigkeit des eingestellten Mischgewinns. frp = 61GHz, fro =
61,44 GHZ, PLOav,dB = —7dBm.

als von der Simulation vorhergesagt. Eine genau Ursache fiir diese unerwar-
tete Abweichung konnte nicht ermittelt werden. Ein moglicher Grund ist die
im Hochstrombereich stets problematische Transistormodellierung. Damit ist je
nach verwendeten A /D-Wandlern der Einsatz zusitzlicher externer Verstéirker
sinnvoll, um eine Vollaussteuerung der Wandler zur erzielen.

Die Messung des Kompressionspunktes wird in vergleichbarer Weise wie die
Messung des Mischgewinns in Abhéngigkeit der Oszillatorleistung durchge-
fithrt. Der Netzwerkanalysator wird auf eine LO-Leistung von Proav,d =
—5dBm und eine HF-Leistung zwischen —25dBm und 0dBm am Kabelen-
de kalibriert. Zur eigentlichen Messung wird der Bereich der HF-Leistung nach
unten erweitert und ein 10-dB-Dampfungsglied eingefiigt, so dass der Empfan-
ger auch in der Betriebsart mit héchster Verstdrkung zunéchst linear arbeitet.
Das Dampfungsglied wird bei niedrigen Verstdrkungen entfernt, um geniigend
Eingangsleistung fiir die Kompression einspeisen zu kénnen. HF-Eingangsleis-
tung und Oszillatorleistung sind durch die Messspitzen am Schaltungseingang
um ca. 2dB geringer als die am Kabelende kalibrierte Leistung. Die ausgangs-
seitige Leistung ist ebenfalls auf das Kabelende kalibriert. In der Darstellung
der Messergebnisse sind die erforderlichen Korrekturen beriicksichtigt.
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Abbildung 3.79: Bestimmung des Intermodulationsinterceptpunktes dritter Ordnung aus
Messergebnissen fiir G g = 30dB. frr1 = 61 GHz, frrpz = 61,001 GHz,
fLO = 61,44 GHZ, PLOav,dB = —7dBm.

Zur Messung des Intermodulationsinterceptpunktes wird ein Zweitontest mit
variabler Leistung angewandt. Die beiden eng beieinander liegenden Hochfre-
quenzsignale mit 61 GHz und 61,001 GHz Frequenz werden von zwei Genera-
toren im Netzwerkanalysator erzeugt und iiber den Koppler eines Tores zu-
sammengefithrt. Durch die Asymmetrie des als Leistungsaddierer verwendeten
Kopplers muss die Leistung beider Hochfrequenzsignale einzeln kalibriert wer-
den. Zur Messung wird ein zusétzliches 20-dB-Dampfungsglied eingefiigt.

Die Vorgehensweise fiir eine Einzelmessung ist in Abbildung 3.79 am Beispiel
der eingestellten Verstirkung von G.gp = 30dB gezeigt. Die Leistungen von
heruntergemischter Grundwelle und Intermodulationsprodukt als Funktion der
Eingangsleistung werden mit einem Anstieg von eins bzw. drei im doppelt loga-
rithmischen Mafistab extrapoliert. Als Schnittpunkt der Extrapolationsgeraden
ergibt sich der Intermodulationsinterceptpunkt dritter Ordnung. Aus der Ab-
bildung ist ersichtlich, dass eine Messung bei niedrigerer Verstiarkung mit der
gewdhlten Messanordnung nicht moéglich ist, da das Intermodulationsprodukt
ansonsten im Rauschen verschwindet und sich keine Extrapolationsgerade mehr
anlegen lésst.

Aus mehreren Einzelmessungen ergibt sich die in Abbildung 3.80 gezeigte
Darstellung des ausgangsbezogenen Intermodulationsinterceptpunktes dritter
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Abbildung 3.80: Ausgangsbezogener Intermodulationsinterceptpunkt dritter Ordnung in Ab-
héngigkeit des eingestellten Mischgewinns. frp1 = 61GHz, frpe =
61,001 GHZ7 fLO = 61,44 GHZ, PLOav,dB = —7dBm.

Ordnung als Funktion der eingestellten Verstirkung. Auch in diesem Fall lie-
gen die Messwerte einige Dezibel unter den simulierten Werten. Im Gegensatz
zur Messung ldsst sich die Simulation auch fiir niedrige Verstdrkungen und
damit sehr kleine Werte des Intermodulationsproduktes durchfithren. Dieser
Analyse lasst sich entnehmen, dass fiir Verstdrkungen unter G.qp = 30dB
mit einem Abfall des ausgangsbezogenen Intermodulationsinterceptpunktes zu
rechnen ist, was einer Verschlechterung der Linearitit gleichkommt. Begriin-
det ist dieses Verhalten im Aufbau der zur Verstdrkungsregelung verwendeten
GILBERT-Zellen: Wihrend sich bei niedriger Verstiarkung ein Teil der Ausgangs-
signals an den Kollektoren der oberen Transistoren ausléoscht und damit die
Ausgangsleistung abnimmt, arbeitet das Eingangsdifferenzpaar stets im selben
Arbeitspunkt. Fiir gleiche Ausgangsleistung muss es also stéarker ausgesteuert
werden und erzeugt damit auch héhere Intermodulationsprodukte.

3.12.5 I/Q-Balance

Der Phasen- und Amplitudengenauigkeit der beiden LO-Signale, die die Ab-
wartsmischer speisen, wurde beim Entwurf grofle Aufmerksamkeit gewidmet.
Messtechnisch ist es nicht direkt moglich, auf diese Signale zuzugreifen, je-
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Abbildung 3.81: Gemessener Phasen- und Amplitudenunterschied zwischen I- und Q-Aus-
gang in Abhingigkeit der HF-Eingangsleistung. Hochste Verstarkung von
Eingangs- und LO-Verstiarker. frp = 61,439 GHz, fr,o = 61,44 GHz,
PLoav,ap = —7dBm.

doch kann das Gleichgewicht zwischen I- und Q-Pfad insgesamt untersucht
werden. Zu diesem Zweck speist man den LO-Eingang mit einem Sinussignal
von 61,44 GHz sowie den HF-Eingang mit einem Sinussignal von 61,439 GHz,
so dass sich am Ausgang ein ZF-Signal von 1 MHz ergibt. Die Referenzoszillato-
ren beider Sinusgeneratoren werden iiber den standardisierten 10-MHz-Kanal
gekoppelt. Damit konnen die Basisbandsignale des I- und des Q-Pfades mit
einem herkémmlichen Oszilloskop analysiert werden. Jedes Ungleichgewicht in
der Empfangsstrecke spiegelt sich in einer von 90 ° abweichenden Phase bzw.
in einer Amplitudenungleichheit wider. Da auf Seite des HF-Eingangs bis zum
Leistungsteiler der Signalweg fiir beide Pfade identisch ist und nach dem Herun-
termischen die Frequenz bei nur 1 MHz liegt, sind Abweichungen primér durch
Asymmetrien der Mischer bzw. der LO-Signale bedingt.

Auf den Abschluss der beiden ZF-Ausgéinge mit 50 €2 wird aufgrund der nied-
rigen Frequenz, und um den Arbeitspunkt nicht zu beeinflussen, verzichtet. Da
gemafl Abbildung 3.77 bei Frequenzen unter 10 GHz eine hervorragende Aus-
gangsanpassung vorliegt, wird der resultierende Amplitudenfehler durch Mul-
tiplikation der gemessenen Ausgangsspannungen mit dem Faktor 1/2 kompen-
siert. Aus den Amplituden werden die Ausgangsleistungen in eine symmetrische
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100-92-Last berechnet. Die Phase ergibt sich aus dem Zeitversatz der Nulldurch-
giange beider Signale bezogen auf die Signalfrequenz. Aufgrund dieses Messver-
fahrens ist mit Messfehlern im einstelligen Gradbereich zu rechnen.

Abbildung 3.81 ist zu entnehmen, dass die erzielte Phasengenauigkeit bei
5°¢ iiber den gesamten Eingangsleistungsbereich liegt. Dies liegt in derselben
Groflenordnung wie die erwartete Messunsicherheit. Zwischen beiden Pfaden
wird dabei eine Amplitudengleichheit bis auf etwa 0,15 dB erzielt.

3.12.6 Rauschmessungen

Die Rauschmessungen werden mit einem 67-GHz-Spektrumanalysator (Roh-
de & Schwarz FSU 67) mit Softwareoption zur Rauschzahlmessung durchge-
fithrt. Da eine kalibrierte Rauschquelle im Frequenzbereich von 50 GHz bis
75 GHz zur Verfiigung steht (Noisecom NC 5115), wird die Y-Faktormethode
angewandt [1]. Dabei wird aufgrund des hohen Mischgewinns des Empfingers
auf eine Korrektur des Eigenrauschens der Messanordnung (2"? stage correc-
tion) verzichtet. Wegen der grofieren spektralen Reinheit im Vergleich zu den
Quellen im Netzwerkanalysator wird das Oszillatorsignal von einem 67-GHz-Si-
gnalgenerator (Agilent E8257D) erzeugt, dessen Ausgangsleistung so eingestellt

wird, dass sich am Schaltkreis Pr,oav,q = —7 dBm ergibt.
30 , , —
; i —— Messung
IC2 ; i ——=— Simulation, G_, 5 = 43 dB
25 R b T SRaas SIS
T 20 ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
o) ‘
3 \
2 15 LGeap=20dB __
%
= G(:A,dB =27 dB
10 f '
G(:,(iB - 4q dB
0 . S
0 1 1 1 1
45 50 55 60 65 70

f/GHz —

Abbildung 3.82: Zweiseitenband-Rauschzahl bei Variation der Verstarkung. IC 2, fio =
61,44 GHz, Proav,aB = —7dBm.
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3.13 Vergleich mit anderen Arbeiten

Abbildung 3.82 fasst die Ergebnisse zusammen. In der Betriebsart mit héchs-
ter Verstiarkung liegt die gemessene Zweiseitenband-Rauschzahl zwischen 7dB
und 8dB fiir Frequenzen im Bereich von +3,5 GHz um die Tréagerfrequenz fi,0,
was der Signalbandbreite entspricht. Dieser gemessene Wert der Rauschzahl
liegt etwas iiber dem simulierten Wert von 6,5 dB. Verringert man die Verstér-
kung des Eingangsverstérkers, steigt die Rauschzahl erwartungsgeméaf an. Da
sie jedoch weniger stark ansteigt, als die Verstarkung verringert wird, verbessert
sich der Signal-Rauschabstand am Ausgang des Empféngers bei wachsendem
Eingangspegel dennoch.

3.13 Vergleich mit anderen Arbeiten

Konnten 60-GHz-Empfianger bis etwa 2005 ausschliellich in ITI-V-Halbleiter-
technologien wie GaAs oder InP gefertigt werden, finden sich seitdem auch
Veroffentlichungen iiber Empfangerschaltkreise in siliziumbasierten Technolo-
gien. Zwei Trends sind dabei erkennbar: Einige Forschungsgruppen verwenden
CMOS-Technologien, die perspektivisch die Integration von Hochfrequenzteil
und Digitalteil eines Empfangers auf ein- und demselben Substrat erlauben. Zu-
sammen mit den bei der Produktion sehr hoher Stiickzahlen geringen Kosten
solcher Technologien zielen diese Ansétze auf extrem preiswerte Produkte fiir
den Massenmarkt. Erkauft wird dieser Vorteil mit Technologieeigenschaften,
die nicht fiir Analog- oder Hochfrequenzentwiirfe optimiert sind. Es kommen
meist diinne Metalllagen mit ebenso diinnen Isolatorschichten dazwischen zum
Einsatz, die den Entwurf verlustarmer Streifenleitungen mit hohem Wellenwi-
derstand unméglich machen. Spulen haben durch den geringen Abstand zum
Substrat mit hoher Leitfdhigkeit eine niedrige Giite, und ein spezielles Dielek-
trikum fiir Kondensatoren fehlt zumeist. Zudem liegt bislang die maximale
Transitfrequenz der modernsten CMOS-Technologie stets unter der maximalen
Transitfrequenz einer zum selben Zeitpunkt aktuellen SiGe-BiCMOS-Techno-
logie. Der Entwurf wird weiterhin erschwert durch die fiir den Digitalentwurf
optimierten Transistormodelle, die im zweistelligen Gigahertzbereich nur noch
eine sehr eingeschrinkte Genauigkeit haben.

Tabelle 3.8 fasst einige Veroffentlichungen von Empféngerschaltkreisen in ver-
schiedenen CMOS-Technologien in den vergangenen sechs Jahren zusammen.
Kompressionspunkt und Intermodulationsinterceptpunkt wurden nur fiir die
Betriebsart mit hochster Verstiarkung angegeben, da sich in keiner der Arbeiten
Angaben zur Abhéngigkeit von der eingestellten Verstédrkung finden. Deswegen
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3 Entwurf des Empfiangers

wurde der Intermodulationsinterceptpunkt auch eingangsbezogen angegeben.
Ebenso sind die oft voneinander abweichenden Randbedingungen der Band-
breitenmessung genannt.

Allen Arbeiten ist gemeinsam, dass vergleichsweise wenige Baugruppen inte-
griert wurden, die erzielten Schaltungseigenschaften moderat sind und es héiufig
zu deutlichen Abweichungen vom vorhergesagten Verhalten kommt. So liegen
Mischgewinn und Rauschzahl in [416] 8 dB unter bzw. 4dB {iber den simulier-
ten Werten, der maximale Mischgewinn tritt in [1] bei 53 GHz anstatt 60 GHz
auf, und die 3-dB-Bandbreite in [71] betrdgt nur 200 MHz, was den Vorteil der
groflen verfiigharen Bandbreite im 60-GHz-Band verschwinden lésst. Die meist
herausgestellte geringe Leistungsaufnahme ist zumindest zum Teil eher der ge-
ringen Anzahl an realisierten Baugruppen als technologischen Eigenschaften
geschuldet.

Aus Sicht des Schaltungsentwicklers wesentlich giinstiger und bis hin zu mitt-
leren Stiickzahlen kaum teurer sind SiGe-BiCMOS-Technologien, die ebenfalls
Grundlage fiir zahlreiche Empfangerschaltungen bei 60 GHz sind. Der Vergleich
in Tabelle 3.9 ldsst erkennen, dass mit diesen Technologien Schaltungseigen-
schaften zu erzielen sind, die denen der in GaAs gefertigten Schaltungen gleich-
wertig sind. Vermutlich aufgrund der zuverldssigeren Modellierung haben sich
viele Arbeitsgruppen fiir die Integration von deutlich mehr Baugruppen ent-
schieden als in den CMOS-Technologien. Besonders bemerkenswert ist die be-
reits 2006 vorgestellte Arbeit [43], in deren Rahmen vollstiandig integrierte Sen-
der- und Empfingerschaltkreise entwickelt wurden und Dateniibertragungen in
verschiedenen Szenarien mit Datenraten bis zu 2 Gbit/s demonstriert wurden.

Aus den Ubersichten in den Tabellen 3.8 und 3.9 geht hervor, dass die Band-
breite der meisten Empfénger geringer ist als die im Standard IEEE 802.15.3c
angegebenen Frequenzbinder mit etwa 8 GHz Gesamtbandbreite. Bei [13], [29],
[13] und [1] lduft bei der Frequenzgangmessung zudem stets die Oszillatorfre-
quenz mit der Frequenz des Eingangssignals mit, so dass die Bandbreite nach
dem ersten Mischer nicht beurteilt werden kann. Damit ist es zwar mdglich, den
Empfanger auf verschiedenen Frequenzbandern zu betreiben, jedoch lassen sich
keine Signale mit entsprechend hoher Bandbreite empfangen. In diesem Punkt
liegt der grofite Vorteil der mit “e. A gekennzeichneten vorliegenden Arbeit.
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4 Zusammenfassung und Ausblick

In der vorliegenden Arbeit wurde der systematische Entwurf eines Empféangers
zur drahtlosen Datentibertragung bei 60 GHz erlautert. Aufgrund der Komple-
xitét des Problems wurden zunéchst allgemeine Entwurfsprinzipien aufgestellt,
die die Grundlage fiir Rausch- und Bandbreitenoptimierung sowie die Abschét-
zung der Ausgangsleistung einer Transistorstufe bilden. Bei den Rauschbetrach-
tungen wurde gezeigt, dass das Rauschmaf} nach ROTHE und DAHLKE ein geeig-
netes Kriterium ist, um die Topologie sowie den Arbeitspunkt einer Eingangs-
stufe festzulegen. Im Gegensatz zur Rauschzahl beinhaltet das Rauschmafl auch
den Gewinn der Eingangsstufe, so dass der Rauschbeitrag von Folgestufen in
die Optimierung einflieft. Weiterhin wurde dargelegt, wie die Quellimpedanz
sinnvoll festgelegt wird und welchen Einfluss das zur Realisierung der Quellim-
pedanz erforderliche Eingangsanpassnetzwerk auf das Rauschverhalten hat.

Aus der Literatur ist der Zusammenhang zwischen der Bandbreite eines An-
passnetzwerks und den im SMITH-Diagramm {iberstrichenen Linien konstanter
Giite bekannt. Dass dieser Zusammenhang nur als grober Anhaltspunkt dienen
kann, ergab sich aus der beispielhaften Untersuchung vier méglicher Topologien
zweistufiger Anpassnetzwerke zwischen einer symmetrischen Kaskodestufe und
einem nachgeschalteten Differenzpaar. Eine geeignete Startlosung fiir die Di-
mensionierung eines breitbandigen Anpassnetzwerks ist die Auslegung als zwei-
kreisiges Kopplungsbandfilter nach [75]. Anschlieende Optimierungen fithrten
zu einer weiteren Verbesserung des Verhaltens. Das theoretische Optimum der
BODE-FANO-Grenze diente dabei als Referenz.

Um die Aussteuerbarkeit von Transistorstufen zu untersuchen und eine Opti-
mierung vorzunehmen, wurde die Methode der Lastkurve nach CrIPPS auf die
haufig vorkommende Kaskodestufe erweitert. Dieses Vorgehen erlaubte die Aus-
legung von Arbeitspunkt und Ausgangsanpassnetzwerk durch einfache Hand-
rechnung. Ein Vergleich mit Ergebnissen aus einer load-pull-Simulation belegte
die Richtigkeit der getroffenen Vorhersagen.

Ein weiterer Schwerpunkt innerhalb der allgemeinen Entwurfsprinzipien lag
in der Modellierung von Verdrahtungsstrukturen, die erwiinschte oder uner-
wiinschte Impedanztransformationen verursachen. Entscheidend fiir die Ein-
setzbarkeit der Modelle zum Schaltungsentwurf sind deren Genauigkeit, Fle-
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4 Zusammenfassung und Ausblick

xibilitdt, Einfachheit und die Unterstiitzung der unterschiedlichen Simulati-
onsarten im Entwurfssystem. Aus diesem Grund wurden sechs Varianten der
Modellierung erldutert und ihre Eignung hinsichtlich der genannten Aspekte
untersucht. Zum Vergleich dienten praktisch vorkommende Leitungsgeometri-
en.

Grundlage fiir den eigentlichen Entwurf bildeten Betrachtungen zum gesam-
ten Ubertragungssystem, aus denen sich Anforderungen hinsichtlich der Band-
breite und den zu verarbeitenden Pegeln ergaben. Aus diesen Uberlegungen
wurde ein Empfingerkonzept entwickelt. Dem Schaltungsentwurf gingen Un-
tersuchungen an Teilschaltungen voraus, die der Uberpriifung der aufgestellten
Entwurfsprinzipien dienten. Im Zuge dieser Voruntersuchungen wurde ein V-
Band-Eingangsverstarker mit einem Gewinn im 50-Q2-System von So; = 22dB,
einer Rauschzahl NF' = 6dB und einem ausgangsbezogenen 1-dB-Kompressi-
onspunkt P_j4Bo,ap = —1,5dBm entwickelt, der sich mit einer Leistungsauf-
nahme von nur Ppc = 11 mW unter den Arbeiten anderer Forschungsgruppen
behaupten kann.

Die Entwurfsprinzipien zu breitbandigen Anpassnetzwerken wurden mit ei-
nem breitbandigen Treiberverstérker experimentell iiberprift. Die dabei beob-
achteten Abweichungen im Absolutwert von Ss; und P_j 4B, gegeniiber den
Simulationsergebnissen unterstrichen die Notwendigkeit einer sehr sorgfiltigen
Leitungsmodellierung. Ebenfalls auf hohe Bandbreite optimiert wurde ein sym-
metrischer Abwértsmischer, der als Doppelgegentaktmischer ausgefiihrt ist. Mit
einer 3-dB-ZF-Bandbreite von mehr als 10 GHz erlaubt er es, sehr breitbandige
Signale in das Basisband herunterzumischen. Vergleichbare Arbeiten weisen oft
nur eine hohe Bandbreite des HF-Teils auf und limitieren deswegen die mogliche
Signalbandbreite.

Die Gesamtschaltung des Empfangers wurde ausgehend vom Mischer und
Basisbandverstéirker entworfen. Dem schloss sich die Diskussion verschiedener
Varianten zur Quadraturphasenerzeugung und die Analyse der Schaltung mit
einer 90°-Verzogerungsleitung sowie deren Dimensionierung an. Daraus ergaben
sich die Anforderungen an den LO-Treiberverstérker, welcher eine Transistor-
stufe mit einstellbarer Verstarkung beinhaltet, so dass unterschiedliche Pegel
am Oszillatoreingang verarbeitet werden kénnen. Der Eingangsverstirker als
flichenméBig groBter und schaltungstechnisch komplexester Teil des Empfan-
gers wurde zuletzt entworfen. Alle Schaltungsblocke beinhalten Referenzspan-
nungs- und -stromquellen. Daher bildete deren Dimensionierung den Abschluss
des Entwurfsprozesses. Erlduterungen zu Details im Layout des Empfanger-
schaltkreises und zum Gesamtlayout vervollsténdigten den Abschnitt.
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Der Empfanger wurde messtechnisch vollstédndig charakterisiert und die Er-
gebnisse den Daten aus Simulationen gegeniibergestellt. In der fast durchge-
hend hervorragenden Ubereinstimmung von Simulations- und Messergebnissen
spiegelt sich die Eignung der eingangs erarbeiteten Entwurfs- und Modellie-
rungskonzepte fiir die Hochfrequenzschaltungsentwicklung wider. Der Empfan-
gerschaltkreis weist eine +3-dB-Bandbreite von Brp > 15 GHz bei einem Kon-
versionsgewinn von G 4p ~ 40 dB in der Betriebsart hochster Verstarkung auf.
Die gemessene Phasen- und Amplitudenungleichheit zwischen I- und Q-Pfad
liegt mit Apiq < 5° und AP, g5 ~ 0,15dB iiber den gesamten Eingangspe-
gelbereich in derselben Groéflenordnung wie die erwartete Messunsicherheit. Die
gemessene Zweiseitenband-Rauschzahl betriagt NFpsg = 7,5 dB und liegt damit
geringfiigig iiber dem aus Simulationen erwarteten Wert von NFpgp = 6,5 dB.
Auch die in Form des 1-dB-Kompressionspunktes gemessene Aussteuerbarkeit
des Empfingers ist um (2...6)dB geringer als erwartet. Eine sichere Ursache
dafiir wurde nicht gefunden. Dennoch ist anhand der Gesamtergebnisse davon
auszugehen, dass der vorgestellte Empféanger hervorragend fiir die Datentiber-
tragung mit mehreren Gbit/s geeignet ist. Die Leistungsaufnahme des gesamten
Empfangerschaltkreises ist mit Ppc = 360 mW moderat.

Als weiterer Schritt wird die Integration des Empfangerschaltkreises zusam-
men mit dem Synthesizer und den A/D-Wandlern auf einem hochfrequenzge-
eigneten Substrat angestrebt. Zu diesem Zweck miissen auf dieses Substrat Me-
tallisierungsstrukturen aufgebracht werden, die die Verbindung zu den anderen
Komponenten realisieren. Besondere Aufmerksamkeit kommt dabei den Verbin-
dungen zwischen Schaltkreis und Substrat zu, die voraussichtlich in Drahtbond-
technik ausgefithrt werden. Da eine breitbandige Leistungsanpassung auch bei
Vorhandensein dieser Verbindungen unabdingbar ist, miissen Metallisierungs-
strukturen entworfen werden, die die Impedanztransformation durch den Bond-
draht kompensieren. Zudem muss ein geeigneter Ubergang zur Antenne geschaf-
fen werden, die ihrerseits giinstigstenfalls als planare Struktur auf demselben
Substrat angeordnet werden kann. Schlielich ist ein umfangreicher digitaler
Schaltungsteil erforderlich, der die eigentliche Demodulation des digitalisierten
Basisbandsignals durchfithrt und die immensen Datenmengen parallelisiert mit
niedrigerer Taktfrequenz zur Verfiigung stellt.

Auch wenn der Aufwand des Digitalteils betrachtlich ist, verglichen mit ei-
nem Empféngerschaltkreis, in dem eine analoge Symboldetektion umgesetzt ist,
bietet dieser Ansatz perspektivisch die Moglichkeit, hoherwertige Modulations-
verfahren einzusetzen. Dadurch ldsst sich die Ausnutzung des zur Verfligung
stehenden Frequenzbandes steigern, und es kénnen mehrere Ubertragungssys-
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4 Zusammenfassung und Ausblick

teme, die auf unterschiedlichen Frequenzbereichen arbeiten, parallel betrieben
werden. Die Messergebnisse der entworfenen Schaltung lassen eine solche M6g-
lichkeit realistisch erscheinen.
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Abbildung A.1: Gesamtschaltung des Empfingers.
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Abbildung A.3: LO-Treiberverstarker. Alle Leitungen: Topmetal 1 iiber Metal 1, w = 2 pm,
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Abbildung A.6: Basisbandverstarker.
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Abbildung A.10: Einstellbare 1,7-V-Referenzspannungsquelle.
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Abbildung A.11: 2,1-V-Referenzspannungsquelle.
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B Verfiigbarer Gewinn in Leitwertdarstellung

Entsprechend Abbildung B.1 gilt

I, =Y U, +Y,U, (B.1)
L, =Y U, +Y5U, (B.2)
Us-U;
1, =% -U (B.3)
1 Ze

Aus den Gleichungen (B.1) und (B.3) folgt

Ug —UyYyZg
U. B.4
U, YiZe +1 (B.4)

und schlieBlich mit Gleichung (B.2)
Y Y..Y

I.=U—=21 .y (vy,6 —_—=12=21 B5
2EOY 26+ 1 T <22 Y +1/Z¢g (B:5)

—_———

120 Xo

Das Zweitor wird ausgangsseitig als Stromquelle mit Kurzschlussstrom I, und
Paralleladmittanz Y betrachtet. Fiir diese gilt

Py = % (B.6)
= 4Re(Y,) |
Zc I I

Uc (@ * E&

Abbildung B.1: Zweitor mit Quelle und Last.
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B Verfiigbarer Gewinn in Leitwertdarstellung

sowie dquivalent fiir die eingangsseitige Quelle

Ug/?

Paav = .
€~ 4Re(Zg)

(B.7)

Setzt man I, und Y aus den Gleichungen (B.5) in (B.6) ein, erhilt man

2 Yo, [
Prav = Ul 2 Y, Y (B.8)
Yo+ 17 - 4Re(Yon ~ 7577
und mit Gleichung (B.7) sowie Gay = Poay/Pgay schlielich
2 Re(Zs)
Gav = |XQl| 5 G —— . (Bg)
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