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Kurzzusammenfassung

Die vorliegende Arbeit behandelt die Optimierung und Entwicklung analoger Multiplexer
(AMUX) in SiGe-Bipolar-Technologie fiir breitbandige Ubertragungssysteme.

Die Anforderungen an AMUX-Schaltungen beinhalten nicht nur hohe Bandbreiten und
Baud-Raten, sondern auch eine hohe Linearitdt und effektive Auflésung, um grofitmog-
liche Datenraten zu erreichen. Der AMUX dient der Verdoppelung der Abtastrate und
Bandbreite zweier Digital-Analog-Wandler (DAC). Das Ziel der Arbeit ist die Entwick-
lung neuer Methoden zur Analyse und Kalibrierung von AMUX-Schaltungen, um das
Erreichen der Anforderungen zu ermoglichen.

Um die Optimierung und Analyse der effektiven Auflésung eines AMUX systematisch zu
erleichtern, wird ein funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell mit einem Ablaufschema
aus den mathematischen Modellgleichungen hergeleitet. Auf Grundlage dieses Frequenz-
bereichsmodells werden Nichtidealitdten in einem AMUX-DAC-Aufbau analysiert und
charakteristische Verlaufe der effektiven Auflésung zugeordnet. Dies dient als Grundla-
ge der Herleitung einer Kalibrationsroutine zur Optimierung und Charakterisierung der
effektiven Auflosung von AMUX-DAC-Aufbauten. Aulerdem werden Topologie-Konzep-
te der AMUX-Kernschaltung und des Gesamt-Schaltungskonzepts untersucht und die
Vor- und Nachteile erlautert. Des Weiteren wird die Linearitdt der in den realisierten
AMUX-Varianten verwendeten Teilschaltungen beziiglich der Dimensionierung und des
Layouts untersucht.

Die Anwendung der in dieser Arbeit vorgestellten Modelle und Konzepte werden am
Beispiel der Entwicklung zweier AMUX-Schaltungen demonstriert. Beide realisierten
AMUX-Varianten erreichen Rekorde beziiglich der effektiven Auflésung und der erreich-
ten Abtastraten von AMUX-Schaltungen in SiGe-Bipolar-Technologien.



Abstract

This thesis deals with the optimization and development of analog multiplexers (AMUX)
in SiGe-Bipolar technology for broadband transmission systems.

The targeted specifications for AMUX circuits not only include high bandwidths and
baud rates, but also high linearity and effective resolution in order to achieve the highest
possible data rates. The AMUX is used to double the sampling rate and bandwidth of
two digital-to-analog converters (DAC). The aim of this work is the development of
new methods for the analysis and calibration of AMUX circuits to achieve the targeted
specifications.

In order to systematically facilitate the optimization and analysis of the effective reso-
lution of an AMUX, a function-based frequency domain model with a process script is
derived from mathematical model equations. Based on this frequency domain model,
non-idealities in an AMUX-DAC-setup are analyzed and characteristic curves of the ef-
fective resolution are assigned. This serves as the basis for deriving a calibration routine
to optimize and characterize the effective resolution of AMUX-DAC-Setups. In addition,
topology concepts of the AMUX core circuit and the overall circuit are examined and
the advantages and disadvantages are explained. Furthermore, the linearity of the sub-
-circuits used in the realized AMUX-variants is examined with regard to dimensioning
and layout.

The application of the models and concepts presented in this work are demonstra-
ted using the example of the development of two AMUX circuits. Both implemented
AMUX-variants achieve records in terms of the effective resolution and the sampling
rates achieved by AMUX circuits in SiGe-Bipolar technologies.
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Verwendete Abkiirzungen und FormelgroBen

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



Abkiirzungen

AMUX analoger Multiplexer

BS Basisstufe

CG Conversion Gain

clocked-SEL getaktete Selektorstufe
clocked-TAS getaktete Transadmittanzstufe
CML Current Mode Logic

CMRR Gleichtaktunterdriickungsverhéltnis
DAC Digital-Analog-Wandler

dc Gleichstrom (direct current)

DSP Digitaler-Signal-Prozessor

DTFT zeitdiskrete Fourier-Transformation
EF Emitterfolger

ENoB effektive Anzahl von Bits

ESB Ersatzschaltbild

FBV Frequenzbereichsverschachtelung
FR-DAC full-rate Digital-Analog-Wandler
HD harmonische Verzerrung

HR-DAC half-rate Digital-Analog-Wandler
IF Mischsignalausgang

IMD Intermodulationsverzerrung

LO lokaler Oszillationseingang

LV Linearitédtsverschachtelung

NRZ non-return-to-zero

OOK on-off-keying



P-AMUX analoger Leistungsmultiplexer
PAM Pulsamplitudenmodulation

PMUX Leistungsmultiplexer

QAM Quadraturamplitudenmodulation
RF Radiofrequenzeingang

SEL Selektorstufe

SINAD signal-to-noise-and-distortion ratio
SPWD Spitzenwert-Detektorschaltung

SS Stromschalter

TARANTO TowARds Advanced bicmos NanoTechnology platforms for rf and thz
applicatiOns

TAS Transadmittanzstufe

THD Oberschwingungsgesamtverzerrung
TML Ubertragungsleitung (transmission line)
TOI Third-Order-Intercept

VNA Vektor-Netzwerk-Analysator

ZOH Zero-Order Hold Funktion

Verwendete FormelgroBen und Notation

In der nachfolgenden Tabelle sind sémtliche in der Arbeit verwendeten Formelgréfien
aufgefiihrt. Im Falle von Signalen, Spannungen und Strémen an einer Schnittstelle gelten
durchgéingig folgende Konventionen:

e Fiir die Darstellung im Zeitbereich werden Kleinbuchstaben verwendet.
e Gleichgroflen werden durch Groflbuchstaben gekennzeichnet.

o Komplexe Spektren werden durch unterstrichene Grofibuchstaben gekennzeichnet,
wie zum Beispiel X. Einzelne komplexe Toéne der komplexen Spektren werden
durch unterstrichene Kleinbuchstaben gekennzeichnet, wie zum Beispiel s. Real-
und Imaginérteil werden mit Re{s} und Im{s} referenziert.

o Im Falle von zeitlichen Spannungen und Stromen u(t), i(t) werden die zugehorigen
Spitzen-Werte bzw. im Falle von sinusiodalen Signalen die Amplituden mit i, ¢
bezeichnet.



Gegentaktgroflen werden durch ein hochgestelltes — markiert.

Strome und Spannungen am Eingang und Ausgang von Schaltungsteilen werden
mit einem tiefgestellten e bzw. a gekennzeichnet. Differentielle Strome und Span-
nungen werden mit einem tiefgestellten d gekennzeichnet. Die single-ended Stréme
und Spannungen einer differentiellen Schnittstelle werden mit einer tiefgestellten p
bzw. n gekennzeichnet. Der differentielle Eingangsstrom eines Schaltungsteils wird
demnach beispielhaft mit icq = tep — %en gekennzeichnet.

Signale und Groflen mit den folgenden Indizes stehen im Zusammenhang mit:
— A fir AMUX,
— D fur DAC,

M fiir Mischer,

BS fiir Basisstufe,

— EF fir Emitterfolger,

— TAS fir Transadmittanzstufe,
— SFEL fiir Selektorstufe,

— S8 fiir Stromschalter.

Komplexe Spektren bzw. Téne werden mit dem hochgestellten Index b fiir das
Basisband, i fiir das gespiegelte Abbild und y fiir das Ausgangsspektrum gekenn-
zeichnet. Spektren und Toéne im Bezug zum Dummy-Ausgang der AMUX-Kern-
schaltung des clocked-SEL-Konzeptes werden mit einer Wellenlinie (z.B. 3) ge-
kennzeichnet.

In der folgenden Tabelle werden die Formelgrofien, welche sowohl im Zeitbereich als auch
im Frequenzbereich in dieser Arbeit vorkommen, nur die Zeitbereichsgréfien aufgelistet.
Die dazugehorigen Formelgrofien im Frequenzbereich besitzen dieselbe Indizierung, sind
aber mit Grolbuchstaben und einem Unterstrich fiir komplexe Gréflen gekennzeichnet.

Gr

ofle Bedeutung

Ag

Emitterflache eines Transistors
Skalierungsfaktor des Ausgangshubes des DAC2
Abbildton im zweiten Nyquistband des DAC
Abbildton im dritten Nyquistband des DAC
Abbildton im vierten Nyquistband des DAC

Kleinsignal-Stromverstarkung eines Transistiors fiir niedrige
Frequenzen



xi

CA(t)

CBE
Che
CBE,o:c
CBE,j
cp(t)
Ce,d
cG
Cr
cm(t)

CsEL
Cspw

0Dy
ADy
AENoB,
AENoBy 1
Ag
Age A
A¢e,p
Ade p1,2
AGER
N
A¢e,m
Dy

At

At A
Atep
Atepi2
Atem

AT

)

Taktsignal des AMUX

Basis-Emitter-Kapazitét bestehend aus Oxid-, Sperrschicht- und
Diffusionskapazitét eines Transistors

Basis-Emitter-Kapazitit bestehend aus Oxid- und
Sperrschichtkapazititen eines Transistors

parasitidre Basis-Emitter-Oxidkapazitit des Transistors
Basis-Emitter-Sperrschichtkapazitét des Transistors
Taktsignal eines DAC

Eingangskapazitit der Spitzenwert-Detektorschaltung
die Wandlungsverstarkung

Lastkapazitit

Taktsignal eines Mischers des AMUX
Ausgangskapazitat der SEL

Lastkapazit des geschalteten Emitterfolgers

Tastgrad des Taktsignals des AMUX

absoluter Tastgradfehler des Taktsignals des AMUX
prozentualer Tastgradfehler des Taktsignals des AMUX
gesamter ENoB-Verlust

ENoB-Verlust aufgrund des ersten Verstérkers
allgemeine Phasenverschiebung

Phasenverschiebung des Taktsignals des AMUX
Phasenverschiebung der Taktsignale beider DACs
Phasenverschiebung des Taktsignals des DAC1 bzw. des DAC2
Phasenverschiebung des Taktsignals eines FR-DAC
Phasenverschiebung des Taktsignals eines HR-DAC
Phasenverschiebung des Taktsignals des Mischerl
Tastgrad des Taktsignals des Mischerl

allgemeine Zeitverzogerung

Zeitverzogerung des Taktsignals des AMUX
Zeitverzogerung der Taktsignale beider DACs
Zeitverzogerung des Taktsignals des DAC1 bzw. des DAC2
Zeitverzogerung des Taktsignals des Mischerl

realtive Zeitverzogerung des Taktsignals des Mischerl



xii

At Zeitverzogerung des Taktsignals aufgrund von parasitdren Elementen
L,a

' in der SEL
Zeitverzogerung des Taktsignals aufgrund von parasitdren Elementen
At Lb .
in der SEL
Aty Zeitverzogerung der Eingangssignale
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AVz12 Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung
11, (t) Dirac-Kamm mit der Periodendauer a (vgl. Gleichung 2.14)

ENoBp ENoB des DAC
ENoB, Gesamt-ENoB
ENoBy1 ENoB des ersten Verstarkers

JeA Taktfrequenz des AMUX
fe.n Taktfrequenz des DAC
f CF B Taktfrequenz eines FR-DAC
fDR Taktfrequenz eines HR-DAC
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I Intermodualtionsverzerrung
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fm maximale Signalfrequenz
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fm,D maximale Signalfrequenz des DAC

fn Nyquistfrequenz
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fr Transitfrequenz eines Transistors
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1 Motivation und Ziel der Arbeit

Im Zuge der Digitalisierung und des steigenden Datenverkehrs im Internet wéchst die An-
forderung an die Geschwindigkeit der Ubertragungstechnik. Dazu gehéren nicht nur die
Geschwindigkeiten der Technologien der Produkte der Endverbraucher wie zum Beispiel
Mobiltelefone, sondern auch die Steigerung der Geschwindigkeit der breitbandigen, op-
tischen Ubertragungsstrecken. Die Steigerung der Geschwindigkeiten der breitbandigen,
optischen Ubertragungssysteme fordert die Weiterentwicklung der eingesetzten Hardwa-
re und die ErschlieBung schnellerer Ubertragungskonzepte. Zwei dieser Konzepte stellen
das sogenannte Wavelength Division Multiplexing (WDM) [1-5] und das Digital Sub-
carrier Multiplexing (DSCM) [6-8] dar. Diese Konzepte verwenden eine Vielzahl von
Datenkanélen auf einer einzigen Glasfaser, wodurch die Dateniibertragung parallelisiert
wird. Mit Hilfe dieser Konzepte und der Verwendung von geeigneten Sendern (engl.
transmitter) und Empfinger (engl. receiver) konnen in bereits vorhandenen Glasfaser-
strecken die Datenraten gesteigert werden. Um bestmogliche Trennung der Datenkanéle
zu ermoglichen, werden als Sender Digital-zu-Analog-Wandler (DAC) [9, 10] verwendet.
Je grofler die effektive Auflésung dieser DACs, desto besser kénnen die Datenkanéle im
Frequenzbereich voneinander getrennt werden und desto geringer ist die Interferenz zwi-
schen den einzelnen Kanélen. Dies erhoht die potenzielle Auflésung der Modulation der
einzelnen Datenkanile und damit die erreichbare Datenrate.

Die fiir diese Arbeit relevanten Digital-zu-Analog-Wandler mit Abtastraten und Band-
breiten im Gigahertz-Bereich sind in BiCMOS-Technologie wie zum Beispiel Silizium-
Germanium(SiGe)-Technologie hergestellt. Diese Technologie erméglicht die Entwick-
lung des digitalen (langsamen) Schaltungsteils mit Hilfe leistungseffizienter CMOS-Tran-
sistoren und den analogen Hochgeschwindigkeits-Schaltungsteil mit Hilfe schneller Bipo-
lar-Transistoren. Die Komplexitédt, der Entwicklungsaufwand und die Leistungsaufnah-
me solcher DACs mit Bandbreiten, welche relevant sind fiir optische Hochgeschwindig-
keits-Ubertragungsstrecken, ist hoch. Hier wird das Konzept des analogen Multiplexers
(AMUX) relevant. Das Konzept des AMUX erlaubt das verschachteln (multiplezing) von
zwei oder mehreren DAC-Signalen. Der AMUX bewirkt somit die Verdoppelung bzw.
Vervielfaltigung der Abtastrate und der Signalbandbreite der ansteuernden DACs, wo-
durch die Abtastraten und Signalbandbreiten der DACs nicht die limitierenden Faktoren
der erreichbaren maximalen Datenrate sind. Das AMUX-DAC-Konzept erlaubt die Ver-
wendung von leistungseffizienten DACs in reiner CMOS-Technologie, deren Abtastraten
und Signalbandbreiten iiblicherweise nicht relevant sind fiir optische Glasfaseriibertra-
gungssysteme.

AMUX-Schaltungen sowie DACs sind sogenannte Mized-Signal-Schaltungen, da diese
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Abbildung 1.1: Ablaufdiagramm der erkenntnis-orientierten Optimierung.

sowohl analoge als auch digitale Signale beinhalten. Im Gegensatz zu DACs besitzen
AMUX-Schaltungen iiblicherweise nur Bipolar-Transistoren und besitzen eine deutlich
geringe Komplexitdt und Entwicklungsaufwand. Dadurch bieten sich fiir die Entwick-
lung solcher Schaltungen sowohl SiGe-Technologien als auch ITI-V-Verbindungshalblei-
ter-Technologien wie zum Beispiel Indium-Phosphid (InP) und Gallium-Arsenid (GaAs)
an. Technologien mit III-V-Verbindungshalbleiter erreichen iiblicherweise hohere Tran-
sitfrequenzen als die SiGe-Technologien, besitzen jedoch auch schlechtere Ausbeuten.

In der vorliegenden Arbeit wird die Optimierung von AMUX-Schaltungen behandelt.
Neben der Erzielung hoher Daten- und Abtastraten ist das Kriterium der Linearitét
und der damit verbunden erreichbaren effektiven Auflésung von zentraler Bedeutung
fiir den Einsatz von AMUX-Schaltungen in Sendern fiir Glasfaseriibertragungsstrecken.
Eine AMUX-Schaltung soll die Daten- und Abtastraten der ansteuernden DACs verdop-
peln bzw. vervielfachen ohne effektive Aufldsung gegeniiber den DAC-Signalen zu verlie-
ren. Dazu werden im Rahmen dieser Arbeit Methoden und Vorgehensweisen untersucht
mit denen die Kriterien der AMUX-Schaltung optimiert werden kénnen. Abbildung 1.1



1.1 Gliederung der Arbeit 3

zeigt den in dieser Arbeit angewandten erkenntnis-orientierten Optimierungsansatz. Als
Grundlage dient die AMUX-Theorie, auf deren Basis die Modellgleichungen und dar-
auf aufbauend ein funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell hergeleitet werden. Dieses
funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell erleichtert mit Hilfe des dazugehorigen Ablauf-
schemas die Untersuchung von typischen Nichtidealititen in AMUX-DAC-Aufbauten.
Parallel werden verschiedene Schaltungstopologien verglichen und auf ihre Anwendbar-
keit beziiglich der Entwicklungsziele bewertet. Basierend auf den Topologieuntersuchun-
gen und den Erkenntnissen des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells kann eine
Schaltung entwickelt, sowie Dimensionierungs- und Layoutschlussfolgerungen hergelei-
tet werden. Darauf hin folgen numerische Simulationen der Schaltung und weitere Schal-
tungsoptimierungen. Die optimierte und simulierte Schaltung wird gefertigt und gemes-
sen. Aufbauend auf den Beschreibungen der Effekte des AMUX-Konzepts kann eine
Kalibrationsroutine zur Optimierung der Mess- und Simulationsergebnisse hergeleitet
werden.

Im Fokus dieser Arbeit steht der Erkenntnisgewinn der Zusammenhénge zwischen der
gewiinschten AMUX-Funktion und den Eigenschaften der realisierten Schaltung sowie de-
ren Dimensionierung. Um Abhéngigkeiten zwischen bestimmten Effekten und Elemente
des Transistormodells zu untersuchen, wird an einigen Stellen ein reduziertes Transistor-
modell verwendet. Dies fithrt zu einer Vereinfachung der Problemstellung und erleichtert
das Verstdndnis des grundlegenden Effektes. Die in dieser Arbeit gewonnen Erkenntnisse
lassen sich allgemein auf beliebige AMUX-Schaltungen unabhéngig der Transistortech-
nologie und der Entwicklungsziele anwenden.

1.1 Gliederung der Arbeit

Die Arbeit ist wie folgt strukturiert. In Kapitel 2 wird das Funktionsprinzip des AMUX-
Konzepts sowie die Modellgleichungen des AMUX und das darauf basierende funkti-
onsbasierte Frequenzbereichsmodell vorgestellt. Basierend auf dem funktionsbasierten
Frequenzbereichsmodell wird der fiir den AMUX spezifische Effekt der Frequenzbereichs-
verschachtelung eingefiihrt, welcher zusétzlich als Untersuchungswerkzeug in der Arbeit
verwendet wird. Des Weiteren folgt eine allgemeine Abschétzung der Linearitdt von
kaskadierten Schaltungen bzw. Teilschaltungen. Dies dient als Grundlage fiir die Ent-
wicklung der Dimensionierungsvorschriften der in dieser Arbeit verwendeten Teilschal-
tungen.

Kapitel 3 untersucht auf Basis des hergeleiteten funktionsbasierten Frequenzbereichsmo-
dells die Effekte von Nichtidealitdten auf die effektive Auflésung des AMUX-Konzeptes.
Die effektive Auflésung wird im Rahmen dieser Arbeit mit Hilfe der effective number
of bits (ENoB) bewertet. Dazu werden die Modellgleichungen des AMUX mit Hilfe der
Skript-Programmiersprache Python ausgewertet. Im Zuge dieser Untersuchungen kénnen
den in dieser Arbeit betrachteten Nichtidealitdten spezifische ENoB-Charakteristiken zu-
geordnet werden.



1.1 Gliederung der Arbeit 4

Diese ENoB-Charakteristiken konnen verwendet werden, um eine Kalibrationsroutine zu
entwickeln. Mit Hilfe der Kalibrationsroutine kann die Simulation und die Messung von
AMUX-Schaltungen vereinfacht werden. Anhand der ENoB-Charakteristiken kénnen die
Nichtidealitdten identifiziert werden, welche potenziell zu Verlusten der effektiven Auf-
16sung fithren. Zusédtzlich kann durch das Verstdndnis dieser Effekte Dimensionierungs-
und Layoutvorschriften getroffen, sowie Einstellungsmoglichkeiten in der Schaltung vor-
gesehen werden, um die Nichtidealitdten zu kompensieren.

In Kapitel 4 werden die Dimensionierungs- und Layoutvorschriften beziiglich der Linea-
ritdt fir die in dieser Arbeit verwendeten Teilschaltungen vorgestellt. Zusédtzlich wer-
den verschiedene Schaltungstopologien auf Ebene der Gesamtschaltung sowie auf der
Ebene der AMUX-Kernschaltung verglichen. Auf Ebene der Gesamtschaltung wird die
Schaltungstopologie des analogen Leistungsmultiplexers (P-AMUX) mit der Schaltungs-
topologie der AMUX-Kernschaltung mit linearen Ausgangsverstiarker verglichen. Beide
Topologievarianten werden im Rahmen der in dieser Arbeit entwickelten Schaltungen
realisiert. Auf Ebene der AMUX-Kernschaltung werden das Konzept der getaktete Trans-
admittanzstufe (clocked-TAS) und der getaktete Selektorstufe (clocked-SEL) verglichen.
Beide dieser Konzepte finden Anwendungen in bereits veroffentlichten Schaltungen, das
clocked-TAS-Konzept in [11-13] und das clocked-SEL-Konzept unter anderem in [14—
18]. Mit Hilfe dieser Vergleiche lassen sich geeignete Schaltungstopologien je nach Ent-
wicklungsziel finden. Des Weiteren wird eine Spitzenwert-Detektorschaltung und eine
Methode vorgestellt, welche zur Erzeugung eines dc-Kalibrationssignal bei Verwendung
des clocked-SEL-Konzeptes genutzt werden kann. Mit Hilfe dieses dc-Kalibrationssignals
und einem geeigneten Verfahren kann das Timing zwischen den Eingangssignalen und
dem Taktsignal des AMUX zunéchst grob eingestellt werden. Diese Einstellung dient als
Ausgangspunkt fiur die Feinjustage des Timings durch Messung des Ausgangssignals mit
Hilfe eines Sampling-Oszilloskops.

Kapitel 5 stellt die im Rahmen dieser Arbeit hergeleitete Kalibrationsroutine vor. Diese
Kalibrationsroutine beruht auf den Erkenntnissen aus Kapitel 3 und dient der Feinjus-
tage der auftretenden Nichtidealitdten im AMUX-DAC-Aufbau. Dazu gehdren Abwei-
chungen vom idealen Timing, Fehlanpassungen der Signalpfade und Tastgradfehler im
Taktpfad. Die Kalibrationsroutine kann zur Optimierung der effektiven Auflésung des
AMUX sowohl in der Simulation als auch in der Messung verwendet werden. Zur An-
wendung der Kalibrationsroutine in der Messung des AMUX-DAC-Aufbaus, wird eine
Messung des Spektrums des AMUX-Ausgangssignal mit Hilfe eines Sampling-Oszillo-
skops benétigt. Die Kalibrationsroutine beschleunigt die Optimierung der Entwicklung
und Messung einer AMUX-Schaltung und spart dem Entwickler wertvolle Arbeitszeit.

Kapitel 6 stellt die beiden im Rahmen dieser Arbeit realisierten AMUX-Varianten vor.
Bei diesen Schaltungen handelt es sich jeweils um 2:1 AMUX-Schaltungen. Die Simulati-
ons- und Messergebnisse der realisierten AMUX-Varianten bestétigen die in der Arbeit
entwickelten Methoden und Vergleiche.
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1.2 Vergleich mit dem Stand der Technik

In Tabelle 1.1 sind alle zum Zeitpunkt der Abgabe dieser Arbeit publizierten AMUX-
Schaltungen in Bipolar-Transistortechnologien aufgefiihrt und geben einen Uberblick
iiber den Stand der Technik. Die im Rahmen der Arbeit realisierten Schaltungen sind
fett gedruckt.

Das vornehmliche Ziel der Entwicklung von Treiberschaltungen fiir optische Ubertra-
gungssysteme liegt in der Erzielung einer moglichst hohen Datenrate. Hohe Datenraten
kénnen durch hohe Baud-Raten und durch eine méglichst hohe Auflésung des verwende-
ten Modulationsverfahrens erreicht werden. Da der AMUX in einem AMUX-DAC-Auf-
bau einem DAC entspricht, werden im Folgenden die Leistungskriterien eines DAC ver-
wendet, um den AMUX zu charakterisieren. Die Leistungskriterien eines DAC beinhal-
ten vornehmlich die erreichbare Abtast- und Baud-Rate, die Signalbandbreite und die
erreichbare effektive Auflosung bzw. den ENoB. Da das Ziel dieser Arbeit die Entwick-
lung einer AMUX-Schaltung mit einer Abtastrate von mindestens 100 GHz ist, werden
zum Vergleich des Standes der Technik nur AMUX-Schaltungen betrachtet, welche eine
Abtastrate von 80 Hz oder héher besitzen. Um Vergleiche zwischen den verschiedenen,
veroffentlichten AMUX-Schaltungen durchfithren zu kénnen, wird im Folgenden das Kri-
terium der theoretischen Datenrate eingefiihrt. Idealerweise ergibt sich dieses Kriterium
aus der Multiplikation der effektiven Auflosung (ENoB) mit der Signalbandbreite der
Schaltung. Die in der Tabelle 1.1 aufgefiihrten Veroffentlichungen geben jedoch keine
Angabe iiber die erreichten Signalbandbreiten der AMUX-Schaltungen. Dadurch ist die
Berechnung der theoretischen Datenrate mit Hilfe der Signalbandbreite nicht moglich.
Im Folgenden wird deshalb die theoretische Datenrate durch Multiplikation der maxima-
len Baud-Rate mit dem minimalen ENoB der AMUX-Schaltung bei dieser Baud-Rate
berechnet. Falls bei einer AMUX-Schaltung keine Angaben zum ENoB gemacht werden,
wird die maximale Auflésung der Pulsamplitudenmodulation verwendet. Beispielswei-
se entspricht die Auflésung einer PAM-4 bzw. einer PAM-8 Pulsamplitudenmodulation
2bit bzw. 3 bit. Wie die Tabelle in 1.1 zeigt, werden die hochsten theoretischen Daten-
raten von den AMUX-Schaltungen mit einer hohen effektiven Auflésung erreicht. Die
AMUX-Schaltung [16, 23] erreicht bei einer Baud-Rate von 100 GBd einen minimalen
ENoB von 4,25 bit, wodurch eine theoretische Datenrate von < 425 Gbit/s erreicht wird.
Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte AMUX-Variante 1 und AMUX-Variante 2
erzielen theoretische Datenraten von 492 Gbit/s und 473,6 Gbit/s. Beide AMUX-Vari-
anten verwenden das clocked-SEL-Konzept der Kernschaltungstopologie zur Maximie-
rung der erreichbaren Linearitdt und effektiven Auflosung. AMUX-Variante 1 [17, 18]
erzielt die hochste effektive Auflésung von 7,7 bit bis 4,1 bit eines AMUX in allen Bi-
polar-Halbleitertechnologien bei einer Abtastrate von 120 GS/s. AMUX-Variante 2 er-
reicht eine etwas geringere effektive Auflésung von 7,1 bit bis 3,7 bit bei einer Abtastrate
von 128 GS/s. AMUX-Variante 1 wurde mit der Zielspezifikation der Ansteuerung mit
8-bit DAC-Signalen und AMUX-Variante 2 mit der Zielspezifikation der Ansteuerung
mit 6-bit DAC-Signalen entwickelt. Zur besseren Vergleichbarkeit wurden der beiden
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Varianten mit den gleichen 8-bit DAC-Modulen charakterisiert. Die AMUX-Variante 1
erreicht zum Zeitpunkt der Verdffentlichung eine Rekord-Abtastrate von 120 GS/s fiir
AMUX-Schaltungen in SiGe-Bipolar-Transistortechnologien. Diese Abtastrate wurde fiir
ein PAM4-moduliertes Ausgangssignal mit einer Baud-Rate von 120 GBd gemessen. Seit
der Verdffentlichung wurde der Rekord der Abtastrate in SiGe-Technologien von [15]
mit einer Abtastrate von 150 GS/s offiziell eingestellt. Die AMUX-Variante 2 erzielt eine
maximale Abtastrate von 140 GS/s. Diese Abtastrate wurde fiir ein PAM2-moduliertes
Ausgangssignal mit einer Baud-Rate von 140 GBd gemessen. Bei einer PAM4-Ampli-
tudenmodulation erreicht die AMUX-Variante 2 eine maximale Baud-Rate bzw. Ab-
tastrate von 128 GBd bzw. 128 GS/s. Die Messergebnisse der AMUX-Variante 2 sind
zum Zeitpunkt der Abgabe dieser Arbeit noch nicht veréffentlicht. Alle in dieser Arbeit
prasentierten Messergebnisse wurden ohne Vorverzerrung der Eingangsdaten gewonnen,
wodurch die Messergebnisse die inhédrente Leistungsfdhigkeit ohne Kompensation von
Unzuldnglichkeiten der aufgebauten AMUX-Varianten représentieren.

Die hochsten Abtast- und Baud-Raten erreichen [13] mit 168 GS/s/160 GBd in InP-
Technologie und [22] mit 150 GS/s/150 GBd in SiGe-Technologie. Die AMUX-Schaltung
[13] wurde mit Hilfe des clocked-TAS-Konzepts entwickelt. Dieses Konzept optimiert,
wie Abschnitt 4.3.1 zeigt, die AMUX-Schaltung beziiglich der erreichbaren Baud- und
Abtastraten, besitzt jedoch im Vergleich zum clocked-SEL-Konzept eine deutlich niedri-
gere Linearitdt. Das gemessene PAM-4 modulierte Ausgangssignal wurde mit Hilfe einer
Vorverzerrung der Eingangsdaten gewonnen. Es werden keine Angaben zur maximalen
Baud-Rate eines unkompensierten PAM-4 Ausgangssignals gemacht. Zur Berechnung
der theoretischen Datenrate wird die maximale Baud-Rate der kompensierten PAM-4
Messung verwendet. Damit erreicht die AMUX-Schaltung [13] eine theoretische Daten-
rate von 320 Gbit/s. Die AMUX-Schaltung [22] verwendet ein clocked-SEL-Konzept mit
einem Ausgangsverstiarker. Das gemessene PAM-4 modulierte Ausgangssignal mit einer
Baud-Rate 150 GBd wurde mit Vorverzerrung der Eingangsdaten und mit Hilfe eines
Tastkopfes auf dem Chip gemessen. Durch die starke Vorverzerrung der Eingangssigna-
le betrégt der Ausgangshub des PAM-4 modulierten Ausgangssignals lediglich 0,18 V,,
im Vergleich zu dem maximalen statischen Ausgangshub der Schaltung von 1,2V,,.
Im Vergleich dazu liegt der Ausgangshub der PAM-4 modulierten Ausgangssignale der
AMUX-Variante 1 und 2 bei 0,5V, und 0,9 V.. Die theoretische maximale Datenrate
der AMUX-Schaltung [22] liegt bei 360 Gbit/s. Dieser Wert wurde fiir eine PAM-8 Pul-
samplitudenmodulation bei einer Baud-Rate von 120 GBd erreicht.

Die in Tabelle 1.1 aufgefithrten Ergebnisse zeigen, dass die AMUX-Schaltungen mit ei-
ner hohen effektiven Auflésung die hochsten Werte des Kriteriums der theoretischen
Datenrate erreichen. Besonders fiir WDM- bzw. DSCM-Ubertragungsverfahren spielt
die effektive Auflésung des Senders eine zentrale Bedeutung fiir die Maximierung der
Datenrate. In dieser Arbeit werden deshalb Methoden und Verfahren zur Optimierung
der effektiven Auflosung von AMUX-Schaltungen présentiert. Diese erweisen sich als
zielfithrend zur Maximierung der theoretischen Datenrate von AMUX-Schaltungen.



2 AMUX Theorie und Erklarungsmodell

Das folgende Kapitel stellt die Ansteuerung und die Funktionsweise eines AMUX vor.
Zur Beschreibung der Funktionsweise des AMUX werden Modellgleichungen fiir den
AMUX hergeleitet. Fiir einen AMUX-DAC-Aufbau werden die Zusammenhénge zwi-
schen den Abtastraten von Ein- und Ausgangssignalen des AMUX, sowie die benétigten
Taktfrequenzen fiir den AMUX und die DACs erldutert. Des weiteren wird ein funktions-
basiertes Frequenzbereichsmodell fiir den AMUX hergeleitet. Mit Hilfe dieses Frequenz-
bereichsmodells und des dazu gehorigen Ablaufschemas kénnen in den nachfolgenden
Kapiteln die Ursachen fiir charakteristische Effekte, welche die effektive Auflosung des
AMUX-DAC-Aufbaus beeintrichtigen, analysiert werden und Optimierungsentscheidun-
gen beziiglich der AMUX-Schaltung getroffen werden. Basierend auf dem funktionsba-
sierten Frequenzbereichsmodell wird der Effekt der Frequenzbereichsverschachtelung ein-
gefiihrt. Des Weiteren wird der Zusammenhang der Linearitét einzelner Teilschaltungen
auf die Linearitét einer gesamten Schaltungskaskade abgeschétzt.

2.1 Funktionsprinzip des AMUX

Die Funktion des AMUX ist das getaktete Schalten von zwei analogen Eingangssigna-
len auf einen einzigen Ausgang. Durch Kaskadierung mehrerer 2:1 AMUX-Schaltungen
kann ein N:1 AMUX aufgebaut werden, wobei N der Anzahl der Eingénge des AMUX
entspricht. Das Funktionsprinzip eines AMUX kann als getakteter Schalter modelliert
werden. Entspricht das Verhalten des AMUX dem Modell des getakteten Schalters, wird
der AMUX im Folgenden als ideal bezeichnet. In Abbildung 2.1a ist ein 2:1 AMUX als ge-
takteter Schalter dargestellt. Der Schalter schaltet in Abhéngigkeit des Taktsignals c4(t)
entweder das Eingangssignal x;(t) oder das Eingangssignal zo(t) auf den Ausgang. Bei
den analogen Eingangssignalen in Abbildung 2.1b handelt es sich um Zero-Order-Hold-
Funktionen (ZOH), welche iiblicherweise von DACs erzeugt werden. Abbildung 2.1b
zeigt das zeitliche Verhéltnis von Eingangssignalen, Taktsignal und Ausgangssignal im
AMUX. Die Eingangssignale x1 2(t) besitzen eine Abtastrate von fs p, womit ein Daten-
wert eine Abtastdauer von Ts p = ﬁ besitzt. Ts p entspricht damit der Abtastdauer.
Im Bereich der Taktperiodendauer TC: A in der das Taktsignal c4(t) > 0 ist, wird das Ein-
gangssignal z1(t) auf den Ausgang geschaltet, womit in diesem Zeitbereich y(t) = x1(t)
gilt. Analog dazu wird bei einem Taktsignalwert c4(t) = 0 das Eingangssignal xo(t) auf
den Ausgang geschaltet und ergibt in diesem Zeitbereich y(t) = x2(t). Damit der AMUX
nur die fiir die Abtastdauer T p quasi-statischen Abtastwerte des Eingangssignals z2(t)
abtastet und nicht die Flanken des Eingangssignals, ist das Eingangssignal xo(t) um
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(b)

Abbildung 2.1: Funktionsprinzip eines idealen 2:1 AMUXs als getakteter Schalter (a) und ein
Beispiel des AMUXs-Schaltvorgangs im Zeitbereich (b).

TsD

5~ gegeniiber dem Eingangssignal x1(t) verzogert. Durch das Schalten des AMUX mit
der Taktfrequenz f. 4o = TiA = ﬁ wird ein Ausgangssignal y(¢) mit einer Abtastrate
von
1
fs,A: T :2'fs,D (21)
s,A

erzeugt. Der AMUX verdoppelt somit die Abtastrate. Die Funktionsweise des AMUX
stellt eine zeitliche Verschachtlung (engl. time interleaving) der Eingangssignale dar.

Mit Hilfe des AMUX-DAC-Aufbaus in Abbildung 2.2 kann die digitale Datenfolge x[l]
in das gewtinschte analoge Signal y(¢) mit der Abtastrate des AMUX fs 4 gewandelt
werden. Um das gewiinschte Signal am Ausgang des AMUX zu generieren, wird die
Datenfolge z[l] mit Hilfe eines Digitalen-Signal-Prozessors (DSP) in zwei Datenfolgen
x1[k] und x2[k] aufgeteilt. Fiir die Datenfolgen gilt

z1[k] = x[l], fir | =2k — 1 mit k € Z, (2.2)
xo[k] = z[l], fur | = 2k, mit k € Z. (2.3)

Die Datenfolge z[l] und die daraus resultierenden Datenfolgen z1 2[k] des DAC1,2 kon-
nen je nach Auflésung b (Anzahl der physikalischen Bits) der DAC maximal 27 — 1
Werte im Bereich von [—1;1] annehmen. DAC1,2 erzeugt aus den Datenfolgen x1 2[k]
jeweils die analogen Eingangssignale 1 2(t) fiir den AMUX. Durch das Schaltverhalten
des AMUX werden die Eingangssignale x12(t) im analogen Bereich zum gewiinschten
analogen Ausgangssignal y(t) verschaltet. Das Ausgangssignal y(¢) entspricht somit einer
Digital-Analog-Wandlung der urspriinglich, gewiinschten Datenfolge x[l].

Zum Wandeln der Datenfolgen benétigen die DACs jeweils ein Taktsignal c¢p(t) mit
einer Taktfrequenz f. p. Je nach Aufbauart der DACs, wandeln diese ihr analoges Aus-
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Abbildung 2.2: Blockdiagramm eines AMUX-DAC-Aufbaus. Fir FR-DAC gilt ff B=foa
und fir HR-DAC gilt gg = fe.a/2.

gangssignal mit Hilfe einer ,half-rate” (engl. half-rate clock) oder einer ,full-rate“-Takt-
signal-Funktionsweise (engl. full-rate clock). Ein DAC welcher mit einem full-rate-Takt-
signal-Funktionsweise operiert, im Folgenden mit FR-DAC bezeichnet, erzeugt Daten-
werte exklusiv bei steigenden oder fallenden Flanken des Taktsignals ¢p(t). Ein DAC
welcher mit einem half-rate-Taktsignal-Funktionsweise operiert, im Folgenden als hal-
f-rate Digital-Analog-Wandler (HR-DAC) bezeichnet, erzeugt Datenwerte sowohl bei
den steigenden als auch bei den fallenden Flanken. Die in dieser Arbeit untersuchten
Schaltungskonzepte des AMUX resultieren ausschliellich in einer ,half-rate“-Taktsignal-
Funktionsweise des AMUX.

Das Ausgangssignal eines FR-DAC besitzt eine Abtastrate von

1
fop = fob = Zrm- (2.4)
c,D

Besteht der AMUX-DAC-Aufbau aus FR-DAC, miissen die Taktsignalfrequenzen der
FR-DAC mit der des AMUX f. 4 = CF g identisch sein. Die Abtastrate des Ausgangs-
signals des AMUX ist aufgrund der AMUX-Funktionsweise doppelt so grofl wie die der
Ausgangssignale der DAC f; 4 = 2- f; p. Damit der AMUX nicht auf der Flanke eines der
Eingangssignale abtastet, miissen die Eingangssignale x12(t) um die halbe Abtastdauer
Atep2 = TST’D zeitlich zueinander verzogert sein (vgl. Abbildung 2.1b). Diese zeitliche
Verzogerung zwischen den Eingangsignalen wird durch eine zeitliche Verzogerung des
Taktsignals des DAC2 erreicht. Der allgemeine Zusammenhang zwischen einer Phasen-

verschiebung A¢ und einer zeitlicher Verzogerung At ist gegeben durch
A¢p =21 f At. (2.5)

Da fiir einen FR-DAC1,2 die Taktfrequenz gleich der Abtastrate ist (vgl. Gleichung 2.4),
kann die Phasenverschiebung zwischen den Taktsignalen der FR-DAC berechnet werden
zZu

TS,D

FR __ FR
Ad)c,DQ =27 D Ty

= . (2.6)
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Eine Phasenverschiebung von Agf)g gz = m entspricht einer Verschiebung um 180°. In
Tabelle 2.2 sind die Abtastraten und Taktfrequenzen fiir einen AMUX-DAC-Aufbau
mit FR-DAC fiir eine beispielhafte Ausgangsdatenrate des AMUX von fs 4 = 100 GS/s
dargestellt. Die Taktansteuerung der FR-DAC und des AMUX erfolgt mit der selben
Taktfrequenz von ff g = fe,a = 50 GHz. Der AMUX verdoppelt folglich die Datenraten
der ansteuernden FR-DAC von f, p =50GS/s zu f, 4 = 100 GS/s.

AMUX | FR-DAC1,2

y(t) ca(t) | wi(t)  w2(t)  ep(t)  Atepe A¢IT,
100GS/s 50GHz | 50GS/s 50GS/s 50GHz  10ps 180°

Tabelle 2.1: Abtastraten und Taktfrequenzen fiir den DAC-AMUX-Aufbau mit FR-DAC fiir
eine beispielhafte Ausgangsdatenrate des AMUX von f; 4 = 100 GS/s.

Das Ausgangssignal eines HR-DAC besitzt eine Abtastrate von

fop=2-fIF = % (2.7)

¢,D
Besteht der AMUX-DAC-Aufbau aus HR-DAC, miissen die Taktfrequenzen der Takt-
signale der HR-DAC halb so grof sein wie die des AMUX f. 4 = 2 - fIIF. Auch bei
dieser Variante des AMUX-DAC-Aufbaus miissen die Eingangssignale des AMUX um
eine halbe Abtastdauer der DACs At p2 = T52,D zueinander verschoben sein. Analog
zum AMUX-DAC-Aufbau mit FR-DACs, kann mit Hilfe der Gleichung 2.4 die Phasen-

verschiebung des Taktsignals des HR-DAC2 berechnet werden

TS,D ™
5 =3 (2.8)
Eine Phasenverschiebung von 7 entspricht einer Verschiebung um 90°. In Tabelle 2.1

sind analog zur Tabelle 2.2 die Abtastraten und Taktfrequenzen fir einen AMUX-

DAC-Aufbau mit HR-DAC fiir eine beispielhafte Ausgangsdatenrate des AMUX von

fs,a = 100GS/s dargestellt. Die HR-DAC miissen mit einer Taktsignalfrequenz von

chéz = 25 GHz und der AMUX mit einer Taktsignalfrequenz von 50 GHz angesteuert wer-
den. Der AMUX verdoppelt die Abtastraten der einzelnen HR-DAC von f; p = 50 GS/s

zu fs 4 = 100GS/s. In beiden Varianten sind die Abtastraten und Abtastdauern des

HR _ HR
A¢>C,D2 = 2T Je D

AMUX | HR-DAC1,2

y(t) ca(t) x1(t) zo(t) ep(t)  Atepr  A¢HE,
100GS/s 50CGHz | 50GS/s 50GS/s 25GHz  10ps 90°

Tabelle 2.2: Abtastraten und Taktfrequenzen fiir den DAC-AMUX-Aufbau mit HR-DACs fiir
eine beispielhafte Ausgangsdatenrate des AMUX von f, 4 = 100 GS/s.

AMUX-DAC-Aufbaus identisch. Auch die Zeitverzégerung At. po ist in beiden Vari-
anten gleich. Einzig die Frequenz des Taktsignals der DACs und die Phasendifferenz
zwischen den Taktsignalen der DAC1,2 sind unterschiedlich.
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wlTea=2-Tual |
Zeit: TsA “a v Tea=Tsp
Fr fs - A f, f.
equenz: =
q s, A ~a . v cA s.D
fsp=%

Abbildung 2.3: Ubersicht der allgemeingiiltigen Verhéltnisse zwischen zwischen der Abtast-
dauer des AMUX und der DAC und der Periodendauer des Taktsignals des
AMUX, sowie der dazugehorigen Abtastraten des AMUX und der DAC und
der Taktsignalfrequenz des AMUX.

Die maximale Ausgangsfrequenz f,,, eines ZOH-Signals mit einer Abtastrate von f ist
durch das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem [24] bestimmt

Die Frequenz f, wird folglich als Nyquistfrequenz bezeichnet und ist definiert als die
Halfte der zugehorigen Abtastrate fs. Mit Hilfe des Nyquist-Shannon-Abtasttheorems
kénnen die maximalen Signalfrequenzen des AMUX-DAC-Aufbaus hergeleitet werden.

Die maximale Signalfrequenz der Eingangssignale x; 2(t) betragt f,, p < fST’D und die

maximale Signalfrequenz des AMUX betrégt f, 4 < ! %%, In Abbildung 2.3 sind die
Verhéltnisse zwischen der Abtastdauer des AMUX und der DACs und der Periodendauer
des Taktsignals des AMUX, sowie die Verhéltnisse der dazugehorigen Abtastraten und
der Taktsignalfrequenz des AMUX aufgetragen. Diese Verhéltnisse sind unabhéngig von
dem Aufbau des AMUX-DAC-Systems mit HR-DAC oder FR-DAC und gelten fiir alle
AMUX-DAC-Aufbauten, welche die Verdopplung der Abtastrate der einzelnen DAC
bewirkt. Da die Abtastrate des AMUX doppelt so grof3 ist wie die Abtastraten der DACs
(vgl. Abbildung 2.3) ist die maximale Frequenz des AMUX-Ausgangssignals doppelt so
grofl wie die maximale Frequenz der Eingangssignale x1 2(?)

fm,A=2" fm.D. (2.10)

Der AMUX-DAC-Aufbau verdoppelt somit die Abtastrate und die damit verbundene
maximal erreichbare Signalfrequenz im Vergleich zu den ansteuernden DACs. In dieser
Arbeit wird im Folgenden immer von HR-DAC ausgegangen. Aus diesem Grund kann
zusammenfassend angenommen werden:

 Die Taktfrequenz f. 4 des AMUX entspricht der Nyquistfrequenz f,, 4 des AMUX-
Ausgangssignals: fo 4 = fpn A.

« Die Taktfrequenz f.p der DACs entsprechen der Nyquistfrequenz f,, p der DAC-
Signale: f.p = fn,D-
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« Die Abtastrate f; 4 des AMUX entspricht der doppelten Taktfrequenz f. 4 des
AMUX: foa =2 fca.

« Die Abtastrate f; p der DACs entsprechen der doppelten Taktfrequenz f.p der
DACs: fsp=2-fop=2- ﬁ

o Die Abtastrate bzw. die Nyquistfrequenz des AMUX entspricht der doppelten Ab-
tastrate bzw. Nyquistfrequenz der DACs: fs 4 =2 fsp und fr, 4 =2+ fu p.

2.2 Funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell des AMUX

Mathematische Modellgleichungen fiir den AMUX wurden bereits in [13, 25-28] aus-
fithrlich vorgestellt. Das im Folgenden hergeleitete funktionsbasierte Frequenzbereichs-
modell basiert auf diesen mathematischen Modellgleichungen. Jedoch reduziert das funk-
tionsbasierte Frequenzbereichsmodell im Rahmen der Genauigkeit die Komplexitéit der
mathematischen Modellgleichungen und liefert ein Ablaufschema, wodurch die Analyse
des AMUX vereinfacht wird. Mit Hilfe dieses Frequenzbereichsmodells kann die Opti-
mierung, Kalibrierung und Charakterisierung von AMUX-Schaltungen vereinfacht und
beschleunigt werden.

Die in diesem Abschnitt hergeleiteten mathematischen Modellgleichungen und die dar-
aus resultierende AMUX-Funktion wird im Folgenden als ideal bezeichnet. Die getaktete
Schaltfunktion des AMUX wird durch das Blockdiagramm in Abbildung 2.4 dargestellt,
das im Folgenden als Grundlage der mathematischen Beschreibung dient. Das Block-
diagramm besteht aus zwei ,,unbalancierten“ Mischern (engl. unbalanced mizer), welche
mit den jeweiligen Eingangssignalen x12(t) und den Taktsignalen der Mischer cps2(t)
angesteuert werden. Die Taktsignale der Mischer cps2(t) werden aus dem Taktsignal
ca(t) gewonnen. Das Taktsignal des Mischers 2 wird um 180° gegeniiber dem Taktsi-
gnal cpr1(t) verschoben. Durch die Addition der Ausgangssignale der Mischer /()

180°
Phasenver.
CMQ(t) XI\/Iz(t)

x(t) Mischer 2

Abbildung 2.4: Blockdiagramm der idealen getakteten Schaltfunktion des AMUX.
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Taktsignale im Zeitbereich Taktsignale im Frequenzbereich
O A
T s () T0.5A — _ Cmi(f)
M1 = ~
1 _g. A ~ o
= 3f, 4f
| T S T o
, S, ¢ g ‘ A 2fc,A - — Yy -
— —t =
(]
f Ca(t) Sosk - _ Cua(F)
1 p= ~
a > o -
Tc,A TS,A S: fC A S < 3fc,AA 4fc A
S 5 L 5 L Py ‘o A ——
» v
(a) (b)

Abbildung 2.5: Taktsignale der beiden Mischer cpsq1(t) und cpso(t) im Zeitbereich (b), sowie
deren Spektren im Frequenzbereich (b).

und xop/(t) wird das Ausgangssignal y(t) erzeugt. Um das funktionsbasierte Frequenz-
bereichsmodell des AMUX auf Basis des in Abbildung 2.4 gezeigten Blockdiagramms
aufzustellen, werden im Folgenden die Modellgleichungen der Eingangs- und Taktsigna-
len vorgestellt.

Fiir das ideale Taktsignal wird eine Rechteckschwingung angenommen

ca(t) = 9A<t) * HITC,A (t) = <|_| (TjA )) * IHTC,A (t). (2-11)

2

Die Rechteckschwingung kann als Faltung eines Dirac-Kamms ITI(¢) mit einer Perioden-
dauer von T, 4 und einer Rechteckfunktion M(#) mit einer skalierten Breite von TCZ’A

dargestellt werden. Die Rechteckfunktion wird in dieser Arbeit wie folgt definiert

t 1 |t <%,
M () = <3 : (2.12)
T 0 |t >3

Die Aperturfunktion des AMUX

gat) =1 <TjA>O—oGA(f) _ sinc (fi;) (2.13)

2

stellt im Zetbereich eine Rechteckfunktion mit einer skalierten Breite 7 = TCT‘A und im
Frequenzbereich eine skalierte Sinc-Funktion dar. In dieser Arbeit wird als Definition
der Sinc-Funktion sinc(x) := %;m) verwendet. Der Dirac-Kamm wird definiert als

ML, (t) == fj 5(t — ka), (2.14)

k=—o00
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mit einer Laufkonstanten k£ und der Periodendauer a. Die idealen Taktsignale der Mischer
im Zeitbereich (vgl. Abbildung 2.5a) unterscheiden sich durch eine Phasenverschiebung
von 180°. Diese Phasenverschiebung lésst sich fiir ideale Rechteckschwingungen als Zeit-

. . T
verschiebung des Dirac-Kammes um CZ’A

earn(t) = <|—| <T3A )) « Iy, (1), (2.15)

2

CMQ(t) = (l_l <T3A >) * LUTC,A (t — T027A> (2.16)

2

darstellen. Die Phasenbeziechung der Taktsignale cpsi2(t) zu dem Taktsignal ca(t) ist
beliebig, so lange die Phasenbezichung zwischen cps1(t) und cpro(t) 180° entspricht. Zur
Vereinfachung entspricht das Taktsignal cpzq(¢) des Mischers 1 in dieser Arbeit dem Takt-
signal c4(t) des AMUX. Mit Hilfe der Fourier-Transformation kénnen die Taktsignale
der Mischer im Frequenzbereich berechnet werden

Cun(f) = % sinc (fT;A> ) HITclA (f), (2.17)
Cua(f) = 5 sine (F752 ) e ™Mt MLy (1). (2.18)

Mit Hilfe der Definition des Dirac-Kammes (vgl. Gleichung 2.14) kénnen die Spektren
der Taktsignale alternativ mit

Con(f)= Y 8(f=h-fea): %sinc (;L)), (2.19)
h=—o00

Cua(f) = Z 5(f—h-fea)- %sinc (Z) e~ Imh (2.20)
h=—o

dargestellt werden. In Abbildung 2.5 sind die Taktsignale sowohl im Zeitbereich (a) als
auch im Frequenzbereich (b) abgebildet. Im Frequenzbereich stellen die Taktsignale einen
Dirac-Kamm dar, welcher jedoch mit dem Faktor % und einer Sinc-Funktion skaliert ist.
Der Faktor % resultiert aus dem zeitlichen Mittelwert der Taktsignale im Zeitbereich,
welcher ebenfalls bei % liegt. Die skalierte Sinc-Funktion resultiert aus der skalierten
Rechteckfunktion im Zeitbereich. Sowohl die Sinc-Funktion als auch die Rechteckfunkti-
on sind durch den Faktor TC2‘A bzw. ﬁ skaliert. Durch die Multiplikation des Dirac-
Kammes mit der Sinc-Funktion entfallen alle Frequenzanteile fiir gerade Vielfache mit
der Taktfrequenz f. a4 ausgenommen des Gleichanteils, da die Sinc-Funktion an diesen
Stellen den Wert Null besitzt. Die Zeitverschiebung des Taktsignals des Mischers 2 resul-
tiert in einer Phasenverschiebung im Frequenzbereich, welche mit dem Term e=77/Te.a
ausgedriickt wird. Durch diese Phasenverschiebung des Mischers 2 entsteht ein Vorzei-
chenwechsel bei allen ungeraden Vielfachen der Taktfrequenz f. 4. Dadurch besitzen die
Taktsignale C'y/q o(f) im Frequenzbereich mit Ausnahme des Gleichanteils ausschliefilich

unterschiedliche Vorzeichen.
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A .
a(t) x|,
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e ~ '}
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Abbildung 2.6: Das Hilfssignal Z;(¢) und das abgetastete ZOH-Signal 1 (¢) des DACI.

Die idealen Eingangssignale des AMUX

z1(t) = (#1() - T, (1)) % g (8), (2.21)

= ( io: xl[k} (S(t— kT57D)> *gD(t), (222)
k=—o00

ea(t) = (a0 i1, (£ 752) ) w00 (2.23)

_ ( S wafk] 5 (t KT — Tf)) ¥ gn(t) (2.24)

k=—o00

werden als ZOH idealer DACs modelliert [25, 29, 30]. Dabei sind z;[k] und x2[k] diskre-
te Datenfolgen, gp(t) beschreibt die Aperturfunktion und T p das Abtastintervall der
DACs. Bei den Hilfssignalen #15(¢) in Gleichung 2.21 und 2.23 handelt es sich um die
idealen analogen Zeitsignale mit einem Wertebereich [—1;1]. Diese idealen Signale besit-
zen einen idealen flachen Frequenzgang bis zur Nyquistfrequenz f,, p, ab dieser Frequenz
besitzen die idealen Signale keine Frequenzanteile mehr. Die idealen Signale entsprechen
demnach Signale, welche von idealen DACs mit unendlich hoher Auflésung, Abtastrate
und Bandbreite generiert und mit einem idealen Low-Pass-Filter mit der Grenzfrequenz
fn,p gefiltert wiirden. Diese Signale dienen als Hilfsgréen, um die Eigenschaften der rea-
len Eingangssignale 1 2(t) zu erlautern. Die Multiplikation der analogen Hilfssignale mit
dem Dirac-Kamm IIl7, ,,(t) stellt die Diskretisierung der Eingangssignale dar, wihrend
die Rechteckfunktion die Haltefunktion bzw. Aperturfunktion des DAC darstellt. In Ab-
bildung 2.6 ist das analoge Hilfssignal %1 (t), sowie das von DAC1 generierte ZOH-Signal
x1(t) dargestellt. Fiir die Aperturfunktion gp(t) des idealen DAC wird eine Rechteck-
funktion mit dem Ausgangsspannungshub U, des DAC und einer Zeitskalierung mit
dem Abtastintervall Ty p angenommen

gp(t) == U;w -1 (T:D> o—e Gp(f) = U;w - sinc <ij

Wie bereits in Abschnitt 2.1 beschrieben, benétigt das zweite Eingangssignal z4(t) eine

Zeitverschiebung um ein halbes Abtastintervall TSQ’D . Diese Zeitverschiebung wird durch

eine Phasenverschiebung des Taktsignals cpa(t) des DAC2 erreicht. Im Frequenzbereich

) . (2.25)
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Spektrum der Eingangssignale

Ly X Rl
| £, o+ 2f, o,
\  3fp \
o fi fap fy fop =¥ 2fp

A &/ B
?T*\']( ! 2f, o-f,
| l;fi/ L A\

1 - 2. T " 3 7.
Nyquistband

Sinc-Amplitude Sinc-Amplitude

Abbildung 2.7: Spektren der Eingangs- und Hilfssignale mit einer auf eins normierten Sinc-
Amplitude.

werden die Eingangssignale durch die Faltung der Spektren der Hilfssignale X 12(f)
mit dem Fourier-transformierten Dirac-Kamm und Multiplikation mit der Aperturfunk-
tion dargestellt. Alternativ konnen durch Interpretation der Klammer-Terme in Glei-
chung 2.22 und 2.24 die Eingangssignale auch durch die Multiplikation der zeitdiskreten
Fourier-Transformation (DTFT) der zeitdiskreten Datenfolge mit der fourier-transfor-
mierten Aperturfunktion dargestellt werden

Usw /¢ .
X (f) = =52 (Xa(f) # Ly, (f)) - sine ( ff D) , (2.26)
_ % (kizoxl[k]ej%fkﬂ,p) . sinc (fjp) , (2.27)
Xo(f) = 22 (Ra(f) # 111y, (1) - 7)) - sine - (2.28)
9 5 fs,D fs,D ’ ’
_ U;w (kz_:oo m[k]eﬂfrf(m;)np) . sine (ij> ) (2.29)

Die Fourier-Transformation der Aperturfunktion gp(t) liefert eine in der Frequenz skalier-
te Sinc-Funktion im Frequenzbereich. In Abbildung 2.7 sind die Eingangssignale X; o(f),

sowie die Hilfssignale X 12(f) mit einem beispielhaften Signalton s; bei der Frequenz f;
im Frequenzbereich dargestellt. Die Sinc-Amplituden der Spektren sind zur Vereinfa-
chung im Folgenden mit einem Faktor ﬁ auf die Amplitude eins skaliert. Die Spektren
der Hilfssignale besitzen keine Frequenzanteile oberhalb der Frequenz f,, p und besitzen
somit bestehen somit nur aus einem Ton bei der Frequenz f;. Die beiden Signalspektren
X1,2(f) sind mit der Sinc-Funktion (der fourier-transformierten Aperturfunktion Gp(f))
multipliziert. Zusétzlich entstehen durch die Abtastung der DACs Abbilder der Spektren
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der Hilfssignale X o(f) bei Vielfachen m der Abtastrate
fli=m- fsp=x fi, fir meN, (2.30)

Das Abbild im zweiten Nyquistband der Spektren der Eingangssignale bei der Frequenz
[y = fu= fsp— fi wird im Folgenden als a,, bezeichnet. Die Spektren kénnen in Nyquist-
bédndern mit einer jeweiligen Bandbreite in Hohe der Nyquistfrequenz aufgeteilt werden.
Das erste Nyquistband verlauft von Null bis zur Nyquistfrequenz des DACs f,, p = ! 52,13 .
Die Spektralbeitriage von X;(f) und X,(f) im zweiten und dritten Nyquistband be-
sitzen ein Phasenverhiltnis von 180° zueinander, welche durch den Term e 77750 in
Gleichung 2.28 hervorgerufen wird. Die 180° Phasendrehung der Spektralbeitrige im
zweiten und dritten Nyquistband von X,(f) im Vergleich zu X (f) ist das Resultat der
zeitlichen Verzogerung des zweiten Eingangssignals zo(t) um die Hélfte der Abtastdauer
des DAC TSZ’D . Die 180° Phasendrehung wird in Abbildung 2.7 durch die Spiegelung der
Spektralbeitrage an der Frequenz-Achse des zweiten Eingangssignals X, (f) dargestellt.
Die Auflésung von DAC-Signalen (hier der Eingangssignalen) und von AMUZX-Schaltun-

gen, wird in dieser Arbeit in

SINAD|4p — 1.76
6.02

ENoB =

(2.31)

(engl. effective number of bits) angegeben [31, 32]. Der ENoB bewertet die effektive
Auflésung des Ausgangsspektrums eines monofrequenten, sinusférmigen Signals eines
DAC bzw. eines AMUX. Der ENoB ist dabei abhéngig von dem SINAD (engl. signal-to-
noise-and-distortion ratio)[31] des Ausgangsspektrums, welcher bis zur Nyquistfrequenz
fn,p des DAC bzw. f,, 4 des AMUX ausgewertet wird. Der ENoB wird iiber der gesamten
Signalbandbreite [0, f, p[ des DAC bzw. [0, f, 4] des AMUX fiir jeweils monofrequente,
sinusférmige Ausgangssignale ausgewertet. Diese Untersuchung wird im Folgenden als
Sinussynthese bezeichnet.

Wie Abbildung 2.4 zeigt, multiplizieren im Zeitbereich die ,unbalancierten* Mischer das
jeweilige Taktsignal cpsy 2(t) mit dem jeweiligen Eingangssignal z1 2(t). Im Frequenzbe-
reich entspricht die Multiplikation der Mischer einer Faltung. Das jeweilige Taktsignal
Chrna(f) (vel. Gleichung 2.19 und 2.20) wird demnach mit dem jeweiligen Eingangssi-
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Mischerausgang
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Abbildung 2.8: Spektren X,/ 5(f) an den Mischerausgéingen (vgl. Abbildung 2.4) fiir die Sum-
menanteile h = 0 (Basisband) und h = 1 (gespiegeltes Abbild) der Gleichungen
2.32 und 2.34.

gnal X o(f) im Frequenzbereich gefaltet

> h
Xyn(f) = Xa(0) # Con(f) = 30 X = b fun) -y sine (3 ). (232)
h=—00
1 1 1
— ot N5 XK~ fea) - gsine (5 ) s (2.33)
h<0 N——r h>1
::X?\dl(fﬂh:o 1=§§\41(f)|h:1
- L. h —jmh
Xop(f) =Xo(f)*Cra2(f) = Y, Xo(f —h- fen)- 5 sine (2) e I (2.34)
h=—oc0
— ot Xof) g A Xa(f  fon) gsine (5 )T (23)
h<0 ——— h>1
:ZX?WQ(JC)‘,L:O ::KZMQ(f)’hzl

Die daraus resultierenden Spektren der Ausgangssignale der Mischer X,/ o(f) iiberla-
gern sich zu dem AMUX-Ausgangsspektrum

Y(f) == Xpn (f) + X (f)- (2.36)

Die Spektren der Ausgangssignale der Mischer X/ o(f) fiir die Summenanteile h = 0
(Basisband) und h = 1 (gespiegeltes Abbild) der Gleichungen 2.32 und 2.34 sind in
Abbildung 2.8 dargestellt. Im Folgenden wird das Ablaufschema, welches als Erklarungs-
modell des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodell des AMUX dient, anhand der
Abbildung 2.8 hergeleitet. Dazu wird zunéchst folgende Nomenklatur eingefiihrt:
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o Das untere AMUX-Band liegt im Frequenzbereich [0, f,, p|.

o Das obere AMUX-Band liegt im Frequenzbereich [f, p, fe a[.

« Die Frequenz f; liegt ausschliefSlich im unteren AMUX-Band von 0 < f; < fy, p.

« Die Frequenz f, liegt ausschliefilich im oberen AMUX-Band von f, p < fu < fe A.

o Das Basisband bezeichnet die Spektren X' lj’m’z( f), welche aufgrund der Faltung
der Eingangssignale X 5(f) mit den Taktsignalen Cy o(f) fiir h = 0 (vgl. Glei-
chung 2.32 und 2.34) entstehen.

e Das gespiegelte Abbild bezeichnet die Spektren KﬁVIL?( f), welche aufgrund der
Faltung der Eingangssignale X o(f) mit den Taktsignalen Cy/5(f) fiir h = 1
(vgl. Gleichung 2.32 und 2.34) entstehen.

o Als Signalténe werden die gewiinschten Téne im Ausgangsspektrum bezeichnet.
Signaltone werden mit der Variable s versehen. Der erste Index ,,1* bzw. ,,2“ ver-
weist auf die Mischer, der zweite Index ,,1* bzw. ,,u® verweist auf die Signalfrequenz
fi bzw. f, und der Exponent ,b“ bzw. ,i“ verweist auf das Basisband bzw. das
gespiegelte Abbild. Signaltone besitzen eine Signalamplitude |s|.

o Als Residualtone werden die durch die Mischung entstehenden unerwiinschten To6-
ne im Ausgangsspektrum bezeichnet. Residualténe werden mit der Variable r ver-
sehen. Der erste Index ,,1 bzw. ,,2“ verweist auf den Mischer, der zweite Index ,1“
bzw. ,,u“ verweist auf die Residualfrequenz f; bzw. f,, und der Exponent ,,b* bzw.
L1 verweist auf das Basisband oder das gespiegelte Abbild. Residualténe besitzen
eine Residualamplitude |r|.

o Signal- und Residualténe bestehen jeweils aus zwei Komponenten 5%, bzw. si o,
und fﬁ’zu bzw. ﬂ’%.

— Signaltone besitzen in dem in diesem Abschnitt beschriebenen Idealfall Kom-
ponenten mit einer Phasendifferenz von 0° und der gleichen Signalamplitude,
wie zum Beispiel |§I{’21| = [sb,| = |4 -

— Residualtone besitzen in dem in diesem Abschnitt beschriebenen Idealfall
Komponenten mit einer Phasendifferenz von 180° und der selben Residualam-
plitude, wie zum Beispiel [r] o, | = [r],| = [5,].

e Als ,,Gesamt-Signalton“ wird der gewtlinschte Ton im AMUX-Ausgangsspektrum
Y (f) mit der Signaltonfrequenz f; bzw. f, und der ,Gesamt-Signalamplitude*
|s?(f1)| bzw. |s%(fu)| bezeichnet.

e Als ,Gesamt-Residualton® wird der unerwiinschte Ton im AMUX-Ausgangsspek-
trum Y (f) mit der ,Residualfrequenz“ f; bzw. f, und der ,Gesamt-Residualam-
plitude® |r}(f;)| bzw. |r¥%(f.)| bezeichnet.
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Abbildung 2.9: Superpositioniertes Spektrum am AMUX-Ausgang Y (f). Fiir den in diesem
Abschnitt beschriebenen Idealfall sind die Residualamplituden gleich Null.

Im Verlauf der Arbeit wird lediglich der Frequenzbereich des unteren und oberen AMUX-
Bandes betrachtet. Dies fithrt zu einem maximalen Fehler von 4,19% im mittleren Fre-
quenzbereich des Ausgangsspektrums fiir eine Frequenz von f, p. Fiir niedrige und ho-
he Frequenzen ist der Fehler gleich Null. Der maximale Fehler von 4,19% ist zur Ver-
einfachung des Modells eine vertretbare Ungenauigkeit. Das untere und obere AMUX-
Band bilden zusammen das erste Nyquistband des AMUX-Ausgangssignals. Die Spek-
tren X' ?\41’2( f) im Basisband (vgl. Abbildung 2.8) entsprechen den Spektren der Ein-
gangssignale X, o(f), welche aufgrund der Faltung mit den Taktsignalen (vgl. Glei-

chung 2.32 und 2.34) mit dem Gleichungssterm %sinc (%) = % fiir h = 0 skaliert sind.

Die Spektren X 3\4172( f) im gespiegelten Abbild im unteren und oberen AMUX-Band
entsprechen den Spektren der gespiegelten Eingangssignale X, o(f), welche aufgrund
der Faltung mit den Taktsignalen (vgl. Gleichung 2.32 und 2.34) mit dem Gleichungs-

sterm § sinc (%) ~ 0,32 fiir h = 1 skaliert sind. Das Spektrum X',,(f) ist aufgrund

des Gleichungsterms e9™1 = —1 (vgl. Gleichung 2.34) im Vergleich zu X%,,(f) um
180° phasenverschoben. Es werden im Folgenden zur Vereinfachung des Erklarungsmo-
dells nur die Beitrdge von X o(f) fiir h = 0 (Basisband) und h = 1 (gespiegeltes
Abbild) zur Generierung der Ausgangsspektrums betrachtet. Alle anderen Beitrage von

X 2(f) sind aufgrund der Frequenzverschiebung des Gleichungsterms der Eingangs-

signale Xy o(f — h - fe,a) und der Skalierung mit dem Gleichungssterm %sine (%) fiir

|h| > 1 fur das funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell vernachlédssigbar und fiithren
einem maximalen Fehler von 4,19%. Die Superposition der in Abbildung 2.8 dargestell-
ten Spektren am Mischerausgang entspricht dem AMUX-Ausgangsspektrum in Abbil-
dung 2.9. Alle Frequenzbereichsbetrachtungen in dieser Arbeit sind fiir den Fall der
Generation eines iiber der Frequenz steigenden Signaltones im unteren, das heifit fiir



2.2 Funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell des AMUX 22

f =t fi, bzw. im oberen AMUX-Band fir f =: f, beschrieben. Das Ablaufschema des
funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX entsprechend der Abbildung 2.8
und Abbildung 2.9 lautet:

A Generation eines Signaltons im unteren AMUX-Band:

1)

2)

Die Signaltone §I{’21 und §Zi,2[ liegen bei der Signalfrequenz f; und die Resi-
dualtone ﬂzu und ﬂ’% liegen bei der Residualfrequenz f,, = f. 4 — fi.

Basisband: Signalfrequenz f; steigt und die Signalamplitude \§l{721\ fallt. Die
Residualfrequenz f, fillt und die Residualamplitude |[Zl’72u| steigt von Null
beginnend.

Gespiegeltes Abbild: Signalfrequenz f; steigt und die Signalamplitude |§i’2l|
steigt von Null beginnend. Die Residualfrequenz f, fillt und die Residualam-
plitude |r] ,,| fallt.

Die Signaltone §l{’2[ und §Z'1721 addieren sich bei Superposition der Spektren
aufgrund der 0° Phasenverschiebung ihrer Komponenten konstruktiv.

Die Residualtone zl{Qu und ﬂgu heben sich bei Superposition der Spektren
aufgrund der 180° Phasenverschiebung ihrer Komponenten auf.

Im Ausgangsspektrum Y (f) wird ein Gesamt-Signalton sj bei der Signalfre-
quenz f; erzeugt. Der Gesamt-Signalton folgt der Sinc-Aperturfunktion des

AMUX mit G4(f) = sinc (ﬁ%)

B Generation eines Signaltons im oberen AMUX-Band: Das Eingangsspektrum X, (f)
ist um 180° phasenverschoben im Vergleich zur Generation eines Tones im unteren

AMUX-Band.

1) Die Signaltone §l{72u und s} 5, liegen bei der Signalfrequenz f, und die Resi-
dualtone zl{ﬂ und f’ml liegen bei der Residualfrequenz f; = f.. a4 — fu.

2) Basisband: Signalfrequenz f, steigt und die Signalamplitude |s} ,, | fillt. Fiir
fu — fea féllt die Signalamplitude auf Null. Die Residualfrequenz f; fallt
und die Residualamplitude ’ﬂlizl‘ steigt.

3) Gespiegeltes Abbild: Signalfrequenz f,, steigt und die Signalamplitude \§§72u|
steigt. Die Residualfrequenz f; fallt und die Residualamplitude ‘Kil,Ql’ fallt.
Fir f, — fc 4 fallt die Residualamplitude auf Null.

4) Die Signaltone §}{72u und §z1’72u addieren sich bei Superposition der Spektren
aufgrund der 0° Phasenverschiebung ihrer Komponenten konstruktiv.

5) Die Residualtone fl{zl und ﬂ,Ql heben sich bei Superposition der Spektren

aufgrund der 180° Phasenverschiebung ihrer Komponenten auf.
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6) Im Ausgangsspektrum Y (f) wird ein Gesamt-Signalton s¥ bei der Signalfre-
quenz f, erzeugt. Der Gesamt-Signalton folgt der Sinc-Aperturfunktion des

AMUX mit Ga(f) = sine ().

In dem in diesem Abschnitt beschriebenen Idealfall wird am AMUX-Ausgang ein Spek-
trum Y (f) erzeugt (vlg. Abb. 2.9), welches dem eines DAC entspricht mit einer Abta-
strate von fs 4 = 2 fs.p = 2 fc 4. Die Superposition der mit f; p skalierten Sinc-Aper-
turfunktionen im Basisband und im gespiegelten Abbild erzeugt in erster Naherung eine
resultierende Sinc-Aperturfunktion, welche mit f; 4 = 2f. 4 skaliert ist. Dies kann durch
eine numerische Auswertung der Gleichungen 2.32,2.34 und 2.36 gezeigt werden. Damit
besitzt der AMUX eine analoge Signalbandbreite, welche doppelt so grof ist, als die der
ansteuernden DACs. Der AMUX ist in der Lage Signalfrequenzen bis zur Taktfrequenz
fe.a des AMUX-Taktsignals ca(t) zu generieren. Mit Hilfe des Ablaufschemas kénnen
drei besondere Frequenzbereiche herausgestellt werden:

I Niedrige Frequenzen im ersten Nyquistband des AMUX-Ausgangsspektrums: Die
Signalfrequenz f; — 0.

e Punkt A des Ablaufschemas.

o Punkt A2/3: Die Signalamplitude |s} | ist verglichen mit ’ﬁlf,zl’ vernachlas-
sigbar klein. Der Beitrag des Basisbandes iiberwiegt bei der Generation des
Gesamt-Signaltones s;.

o Der Signalton im ersten Nyquistband der Spektren der Eingangssignale (vgl.
Abbildung 2.7) liegt bei der Frequenz f;. Die Eingangssignale besitzen dem-
nach eine niedrige Signalfrequenz f; — 0.

II Mittlere Frequenzen im ersten Nyquistband des AMUX-Ausgangsspektrums: Die
Frequenz f; — fn.p und fy, = fea — fi = fu.D-

o Ubergang zwischen Punkt A und Punkt B des Ablaufschemas.

e Das Basisband und das gespiegelte Abbild besitzen Signalamplituden |s?72l|
und \33721\ (Punkt A) bzw. \sl{gul und |5} 5,| (Punkt B) in der selben Grofen-
ordnung.

o Der Signalton im ersten Nyquistband der Spektren der Eingangssignale (vgl.
Abbildung 2.7) liegt bei der Frequenz f; — f, p. Die Eingangssignale besitzen
demnach eine hohe Signalfrequenz, da sich die Signalfrequenz der Nyquistfre-
quenz fy, p der Eingangssignale néhert.

IIT Hohe Frequenzen im ersten Nyquistband des AMUX-Ausgangsspektrums: Die Si-
gnalfrequenz f, — f. A.

e Punkt B des Ablaufschemas.
° lim fl:fc,A_fu_>0-

fu_)fc,A
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Abbildung 2.10: Die Signalamplitude (Spitze-Spitze-Wert) der 8-bit Eingangssignale von
DAC1,2 fiir eine Abtastrate von fs p = 50GS/s (a) sowie die effektive Auf-
16sung von DAC1,2 in ENoB (b).

« Punkt B2/3: Die Signalamplitude |s} ,,| ist verglichen mit |sj ,,| vernachlés-
sigbar klein. Der Beitrag des gespiegelte Abbildes iiberwiegt bei der Genera-
tion des Gesamt-Signaltones s¥.

o Der Signalton im ersten Nyquistband der Spektren der Eingangssignale (vgl.
Abbildung 2.7) liegt bei der Frequenz f;. Die Eingangssignale besitzen dem-
nach eine niedrige Frequenz f; — 0.

Bei Vergleich der Punkte I und III zeigt sich, dass der wesentliche Unterschied bei der
Erzeugung eines Gesamt-Signaltones mit einer niedrigen bzw. hohen Signalfrequenz ledig-
lich in der 180° Phasendrehung des Spektrums des Eingangssignals X, ( f) liegt. Fiir diese
beiden Frequenzbereiche werden Eingangssignale mit Signalténen bei niedrigen Frequen-
zen f; — 0 benotigt. Dies bedeutet, dass der niedrige Frequenzbereich der Eingangssigna-
le in den niedrigen und in den hohen Frequenzbereich des AMUX-Ausgangsspektrums
abgebildet werden. Der mittlere Frequenzbereich (vgl. Punkt II) des AMUX-Ausgangs-
spektrums wird mit Eingangssignalen mit Signalténen bei der Frequenz f; — f, p er-
zeugt. Dies entspricht den Eingangssignalen mit den héchsten Signalfrequenzen. Dadurch
zeigen sich Hochfrequenzeffekte der AMUX-Kernschaltung im mittleren und nicht im ho-
hen oder niedrigen Frequenzbereich des AMUX-Ausgangsspektrums. Die Beziehung der
Frequenzbereiche der Eingangsignale zum AMUX-Ausgangssignal wird in dieser Arbeit
als Frequenzbereichsverschachtelung (FBV) bezeichnet. Die Folgen dieses FBV-Effektes
werden in Abschnitt 2.3 erklart.

Im Folgenden werden die in diesem Abschnitt vorgestellten Modellgleichungen anhand
eines Beispiels veranschaulicht. Die Modellgleichungen werden mit Hilfe eines Python-
Skriptes ausgewertet. Als Beispiel wird eine Abtastrate der DACs von fs p = 50 GS/s
und eine Auflésung von 8-bit gewéhlt. Das Resultat der Modellgleichungen entspricht
dem Ausgangssignal eines idealen AMUX mit der doppelten Abtastrate von f, 4 =
100 GS/s. In Abbildung 2.10(a) sind die Signalamplituden von DAC1,2 iiber der Fre-



2.2 Funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell des AMUX 25

1.00
—~0.75 ~_
& m !
— (@]
—$0.50 Z

| 6
0.25
—— idealer AMUX 5 —— idealer AMUX
0.00 I I I I

0 10 20 30 40 £/GHz 0 10 20 30 40 f/GHz
(a) (b)

Abbildung 2.11: Die Signalamplitude (Peak-to-Peak) des AMUX-Ausgangssignals mit einer
Abtastrate von fs 4 = 100 GS/s (a) und die effektive Auflésung des AMUX
in ENoB (b).

quenz bis zur Nyquistfrequenz von f, p = 25 GHz aufgetragen. Der Amplitudenverlauf
der Signalténe beider DAC-Signale startet bei einem Wert von 1V, und folgt der Sin-
c-Aperturfunktion. Bei Erreichen der Nyquistfrequenz sind die Signalamplituden beider
DACs auf den Wert sinc (Zf};’; ) ~ 0,65 Vy, abgefallen. Abbildung 2.10(b) zeigt den
ENoB beider DACs iiber der Frequenz bis zur Nyquistfrequenz f, p = 25 GHz. Aufgrund
der Definition des ENoB (vgl. G1.2.31), welche fiir eine Abtastung mit Dirak-Impulsen
definiert ist, startet der ENoB eines 8-bit DAC mit einer Zero-Order-Holdfunktion auf-
grund der Sinc-Aperturfunktion bei einem Wert von etwa 8,1 bit. Die Aperturfunktion
filtert den iiber dem ersten Nyquistband integrierten Wert des Quantisierungsrauschens
des DAC wodurch der SINAD bei niedrigen Signaltonen leicht erhoht wird. Durch den
Abfall der Signalamplitude bei steigender Frequenz aufgrund der Sinc-Aperturfunktion,
fallt der SINAD und damit der ENoB bei steigender Frequenz auf einen Wert von ca.
7,5bit ab. Fiir die hier betrachteten idealen DACs sind die Rausch- und Storleistun-
gen im Spektrum durch das Quantisierungsrauschen der DAC bestimmt und bleiben
dadurch tiber der Frequenz konstant. In Abbildung 2.11(a) ist der Amplitudenverlauf
des Gesamt-Signaltones s¥ des Ausgangssignals des idealen AMUX bei einer Abtastra-
te von 100 GS/s aufgetragen. Der Amplitudenverlauf des Gesamt-Signaltones s¥ des
AMUX verlduft analog zu dem der Eingangssignale, besitzt jedoch durch die doppelte
Abtastrate eine im Vergleich zu den Eingangssignalen doppelt so grofle Nyquistfrequenz
fr,a =2+ fr,p = 50 GHz und analoge Signalbandbreite. Abbildung 2.11(b) zeigt den
ENoB-Verlauf des AMUX-Ausgangssignals {iber der Frequenz bis zur Nyquistfrequenz
fn,a bzw. Taktfrequenz f. 4 = fp 4. Der ENoB-Verlauf des idealen AMUX ist analog
zu dem ENoB-Verlauf der Eingangssignale, besitzt jedoch die doppelte Signalbandbrei-
te bis zu f, 4 = 50 GHz. Der ENoB fillt bei steigender Frequenz ebenfalls von 8,1 bit
auf einen Wert von ca. 7,5bit ab. Der abfallende ENoB-Verlauf begriindet sich beim
AMUX-Ausgangssignal iiber den abfallenden SINAD aufgrund der abfallenden Gesamt-
Signalamplitude aufgrund der Sinc-Aperturfunktion. Fiir den hier betrachteten idealen
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AMUX sind die Rausch- und Stoérleistungen im Spektrum durch das Quantisierungsrau-
schen der DACs bestimmt und bleiben dadurch iiber der Frequenz konstant.

Das im Rahmen dieses Abschnittes vorgestellte funktionsbasierte Frequenzbereichsmo-
dell des AMUX und das dazu gehorige Ablaufschema dient im Folgenden als Grundlage
zur Erklarung der Effekte verschiedener Nichtidealitdten auf die effektive Auflésung und
den Amplitudenverlauf der Signalténe des AMUX.

2.3 Frequenzbereichverschachtelung

Der Effekt der Frequenzbereichsverschachtelung (FBV), wie in Abschnitt 2.2 mit Hil-
fe des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX erldutert, tritt aufgrund
der Mischung der Eingangssignale 1 2(t) mit den Taktsignalen cps 2(t) auf. Der nied-
rige Frequenzbereich der Eingangssignale wird aufgrund der FBV in den niedrigen und
hohen Frequenzbereich des AMUX-Ausgangsspektrum abgebildet, wie in Punkt I und
IIT auf S.23 gezeigt. Der hohe Frequenzbereich der Eingangssignale wird aufgrund der
FBYV in den mittleren Frequenzbereich des AMUX-Ausgangsspektrum abgebildet, wie
in Punkt IT auf S.23 erldutert. Durch den FBV-Effekt bildet sich in erster Nadherung
ein iiber der Frequenz charakteristischer ENoB-Verlauf der Eingangssignale in das un-
tere AMUX-Band und in gespiegelter Form in das obere AMUX-Band ab. Ein charak-
teristischer ENoB-Verlauf der Eingangsignale kann zum Beispiel durch Intermodulati-
onsverzerrung (IMD) der DACs hervorgerufen werden. Das qualitative Abbilden des
ENoB-Verlaufs der Eingangssignale in den ENoB-Verlauf des AMUX wird im Folgenden
als Linearitatsverschachtelung bezeichnet (LV) bezeichnet. Die Linearitatsverschachte-
lung stellt einen Sonderfall der Frequenzbereichsverschachtelung dar und kann tritt auf,
falls der Abtastvorgang des AMUX als ideal angenommen werden kann. Der FBV-Effekt
tritt unabhéngig von Nichtidealitdten auf.

Um den Effekt der LV zu veranschaulichen, kénnen die Modellgleichungen der Eingangs-
signale modifiziert werden. Mit Hilfe einer nichtlinearen Kennlinie (in diesem Fall einer
Tangenshyperbolikusfunktion, vgl. Gleichung 3.9) werden die idealen Eingangssignale
abhéngig von der Signalfrequenz f; verzerrt, wodurch Oberwellen (Intermodulationsver-
zerrungen) im ersten und zweiten Nyquistband der Eingangssignale entstehen und ein
charakteristischer ENoB-Verlauf entsteht. Der Einfluss nichtlinearer Kennlinien auf die
Eingangssignale und damit auf die effektive Auflésung des AMUX wird in Abschnitt 3.1.1
ausfithrlich untersucht. Als Abtastrate des AMUX wird fs 4 = 100 GS/s gewéhlt. Die

Abtastraten der DACs sind durch das Verhéltnis fs p = fs?"“ = 50 GS/s festgelegt. Ab-
bildung 2.12 zeigt sowohl den ENoB-Verlauf der idealen DAC12-Eingangssignale (a), als
auch den ENoB-Verlauf der durch die Verzerrung modifizierten nichtidealen Eingangs-
signale (b). Zusétzlich sind die ENoB-Verlaufe der idealen und nichtidealen Eingangs-
signale an der Taktfrequenz f. 4 gespiegelt aufgetragen. Der AMUX wird weiterhin als
ideal betrachtet. Aufgrund der idealen Eingangssignale und des idealen AMUX in Abbil-
dung 2.12a entsteht der ideale ENoB-Verlauf aus Abbildung 2.11b. Der ENoB-Verlauf
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Abbildung 2.12: Vergleich zwischen ENoB-Verldufen von idealen (a) und nichtidealen DACs
(b) und des idealen AMUX.

des AMUX, welcher mit den nichtidealen Eingangssignalen angesteuert wird, folgt in
Abbildung 2.12b zunéchst in erster Ndherung dem Verlauf des ENoB der nichtidealen
DACs bis zur Mitte des Ausgangsfrequenzbereiches von ! CQ’A = 25 GHz. Ab dieser Fre-
quenz folgt die ENoB-Kurve des AMUX in erster Naherung dem Verlauf der gespiegel-
ten ENoB-Kurve der nichtidealen DACs. Der ENoB des AMUX-Ausgangssignals folgt
zwar qualitativ der ENoB-Charakteristik der DAC-Eingangssignale bzw. der gespiegelten
DAC-Eingangssignale, jedoch weichen die absoluten Werte in einigen Frequenzbereichen
ab. Die Ursache dafiir liegt hauptséchlich an den unterschiedlichen Sinc-Aperturfunktio-
nen des AMUX und der Eingangssignale, welche sowohl die Signalamplitude als auch die
Amplituden der Oberwellen der Intermodulationsverzerrung skalieren. Dieses Verhalten
wird in Abschnitt 3.1.1 genauer untersucht. Trotz diesen Abweichungen in den Absolut-
werten, ist der qualitative Verlauf der nichtidealen Eingangssignale sowohl im unteren
als auch im oberen AMUX-Band des ENoB-Verlaufs zu erkennen.

Zusétzlich zum LV-Effekt, kénnen aufgrund des FBV-Effektes Annahmen zur Art des
Verlaufs der effektiven Auflosung des AMUX-DAC-Aufbaus in Abhéngigkeit der Wir-
kung einer Nichtidealitat auf die verschiedenen Spektren am Mischerausgang des AMUX
getroffen werden. Tritt eine Nichtidealitdt in den Signalpfaden noch vor dem Mischvor-
gang im AMUX auf, wirkt sich diese sowohl auf die Spektren im Basisband als auch im
gespiegelten Abbild aus. Ist die Nichtidealitdt zusétzlich frequenzunabhéngig entsteht
ein abgeflachter und vertikal verschobener ENoB-Verlauf (vgl. t-Typ ENoB-Charakteris-
tik). Fiir frequenzabhéngige Nichtidealitdten in den Signalpfaden entsteht ENoB-Verlauf
mit einer qualitativen Spiegelsymmetrie bei ! °2’A (vgl. Abschnitt 3.1.1.2,Abschnitt 3.2.2,
Abschnitt 3.1.2.2). Mit einer qualitativen Spiegelsymmetrie wird im Folgenden eine Spie-
gelsymmetrie bezeichnet, bei der der ENoB-Verlauf im unteren AMUX-Band in erster
Néherung dem gespiegelten ENoB-Verlauf im oberen AMUX-Band entspricht (vgl. Ab-
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bildung 2.12b). Betrifft eine Nichtidealitdt den Mischvorgang im AMUX, wirkt sich diese
im Regelfall entweder auf die Basisbandspektren oder die Spektren des gespiegelten Ab-
bildes aus. Dadurch, dass nicht das Basisband und das gespiegelte Abbild gleichzeitig
von der Nichtidealitidt betroffen wird, entsteht ein asymmetrischer ENoB-Verlauf (vgl.
Abschnitt 3.2.3, Abschnitt 3.3.1). Beispiele fiir Nichtidealitdten und deren ENoB-Cha-
rakteristiken werden in Kapitel 3 untersucht.

2.4 Abschatzung der Linearitat von kaskadierten Schaltungen

Die im vorliegenden Abschnitt durchgefiihrte Untersuchung dient einer Abschétzung der
Auslegung der Linearitét der Schaltungsteilen im Signalpfad des AMUX. Die Schlussfol-
gerung dieses Abschnittes dient als Grundlage zur Dimensionierung der Teilschaltungen
der AMUX-Kernschaltung sowie des Ausgangsverstiarkers in Abschnitt 4.2. Um einen
Ansatz zur Auslegung der Linearitdt von Schaltungsteilen innerhalb des Signalpfades
zu erhalten, kann die Theorie der nichtkohdrenten Summation von TOI-Gleichungen
(engl. Third-Order-Intercept) herangezogen werden [33]. Die Anwendbarkeit der nicht-
kohérenten Summation wird in dieser Arbeit nicht bewiesen, jedoch zeigen die Simula-
tionsergebnisse aus Abschnitt 4.2 eine gute Ubereinstimmung mit den hier gewonnen
FErkenntnissen. In dieser Theorie wird die Auswirkung der Linearitdt von kaskadierten
Verstéarkerstufen analysiert. Dies kann analog auf die kaskadierten Teilschaltungen des
AMUX-Signalpfades angewandt werden. Bei der nichtkohdrenten Summation wird davon
ausgegangen, dass die Phasen der Oberwellen der Intermodulationsverzerrung der einzel-
nen kaskadierten Verstérkerstufen beliebig sind und nicht korrelieren. Die Theorie der ko-
hérenten Summation geht davon aus, dass die jeweiligen Intermodulationsprodukte aller
kaskadierten Verstérkerstufen in Phase sind und sich konstruktiv iiberlagern. Wie in [33]
geschrieben, handelt es sich bei den meisten Verstérkerkaskaden um eine nichtkohérente
Summation der Intermodulationsprodukte. Durch die unterschiedliche Phasenverschie-
bungen der einzelnen Verstirkerstufen im AMUX-Signalpfad kann im Folgenden von
einer nichtkohédrenten Summation ausgegangen werden. Im Folgenden wird die Leistung
der Oberwellen der Intermodulationsverzerrung als Storleistung bezeichnet. Die Storleis-
tungen einer M-stufigen Verstirkerkaskade, welche mit einem DAC-Signal angesteuert
wird, konnen einfach addiert werden (vgl. [33])

PgIM = [VuiVuz - Vu,M]Plle + [Va2Vus - Vu,M]P\ﬂJ 4.
o Vo P+ PEY (2.37)

Die Leistung PéM ist die Storleistung der Intermodulationsverzerrung, welche von dem
DAC erzeugt wird. Diese beeinflusst die Gesamtstorleistung ng M Qurch die Gewichtung
mit der gesamten Verstdrkung der Verstirkerkaskade. Die Storleistungen Péj‘f A sind
die Storleistungen aufgrund von Intermodulationsverzerrung der Verstérker am Verstér-
kerausgang, falls diese mit einem idealen Signal ohne Intermodulationsverzerrung an-
gesteuert werden. Diese Storleistungen werden jeweils durch die Restverstdrkung der
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Teilkaskade gewichtet. Eine dquivalente Uberlegung kann auch fiir die Rauschleistung
der Stufen getroffen werden (vgl. [33])

PN = [VuiVuz - V) PD + VazVaus -+ V] PP + -+
e Vo Py + POy (2.38)

Fiir jedes Element in der Signalkette kann ein SINAD definiert werden, wobei P*g die
Signalleistung des DAC darstellt. Fiir den DAC ergibt sich ein SINAD von

Pp
SINADp = —7——=, 2.39
P PP (2.39)
und fiir den m-ten Verstérker in der Kaskade ergibt sich ein SINAD von
Vi VumlP3
SINADy, = | wl “’j‘v] D. (2.40)
PV,m + PV,m

Der SINAD des Ausgangssignals der Verstarkerkaskade kann mit Hilfe der Gleichungen
2.37 und 2.38 zusammen gefasst werden zu

Vi Va2 - VauulP3
Vi Vi - Vsl (P + PR) 4 -+ + (PEY, + Py)

SINAD, = (2.41)

Im Folgenden wird ein einfacher Signalpfad aus nur einer Verstérkerstufe bzw. Teilschal-
tung (M = 1) und dem treibenden DAC gewéhlt. Dadurch kann die Gleichung 2.41
vereinfacht werden

Vu,lpg
Va1 (PEM + PR + (P + PR

SINAD, = (2.42)

Mit Hilfe des Anhangs A.1 kann eine Gleichung fiir die effektive Auflésung des Signal-
pfades mit M = 1 bestimmt werden
ENoB, = ENoBp — AENoB,, (2.43)

wobei

10log (1 + 100,602-(AEN0BV71)>
6,02 ’

AENoB, = (2.44)
dem Gesamtverlust des ENoB des Verstarkers entspricht. Die Variable AENoBy ¢

= ENoBp — ENoBy,; entspricht der Differenz der Auflésung des DAC und der effektiven
Auflésung des Verstiarkers. Abbildung 2.13 zeigt wie die Linearitdt des Verstédrkers den
Gesamt-ENoB (a) und den gesamten ENoB-Verlust (b) des Signalpfades fiir verschiedene
Auflésungen des DAC beeinflusst. Ist der ENoB des Verstarkers um 2 bit kleiner als die
Auflésung des DAC, kann die Gleichung 2.43 zu

ENOBg ~ ENOBD — AENOBVJ = ENOBVJ (2.45)



2.4 Abschéitzung der Linearitdt von kaskadierten Schaltungen 30

2 —— 8bit DAC  —-= 4-bit DAC
——- 6bit DAC
0

0 2 4 6 8 10 12
ENoBy1

(a)

8
— 8-bit DAC —-= 4-bit DAC
6 \__ = 6-bit DAC

ENoBy;
(b)

Abbildung 2.13: Einfluss der Linearitit eines Verstirkers auf den Gesamt-ENoB eines Signal-
pfades mit einer einstufigen Verstiarkerkaskade (M = 1), welcher mit einem
8-bit, 6-bit oder 4-bit DAC angesteuert wird.

vereinfacht werden. Der Gesamt-ENoB folgt in diesem Bereich dem ENoB des Verstér-
kers. Der gesamte ENoB-Verlust AENoB, in Abbildung 2.13b steigt fiir sinkende Auflé-
sung des Verstérkers linear an. Der maximale Verlust entspricht der Auflésung des DAC
bei einer effektiven Auflosung des Verstérkers von 0bit. Ist der ENoB des Verstéirkers
um 2 bit groBer als die Auflésung des DAC, kann die Gleichung 2.43 zu

10log (1)

ENoB, ~ ENoBp — —

= ENoBp (2.46)
vereinfacht werden. Der Gesamt-ENoB folgt in diesem Bereich dem Wert der Auflo-
sung des DAC. Der gesamte ENoB-Verlust AENoB, lduft in diesem Bereich gegen den
Wert Null (vgl. Abbildung 2.13b). Liegt der ENoB des Verstarkers im Bereich zwischen
ENoBp — 2bit < ENoBy,;; < ENoBp + 2bit, liegt der gesamte ENoB-Verlust zwischen
2bit > AENoB, > 0bit.
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Aquivalent zur Gleichung 2.43 kann im Anhang A.1 die Gleichung

ENoB, = ENoBp
101log (1 + 100,602:(AENoB1) o .. 4 1007602‘(AEN0B]\J)>
N 6,02

(2.47)

des Gesamt-ENoB fiir eine beliebige Verstirkerkaskade mit M Verstéarkerstufen herge-
leitet werden. Um die Gesamtauflésung des Eingangssignals durch die Teilschaltungen
im Signalpfad des AMUX nicht zu beeintréchtigen, miissen folglich Gleichung 2.47 alle
linearen Schaltungsteile im Signalpfad eine effektive Auflésung von mindestens 2 bit gro-
Ber besitzen als die des Eingangssignals des AMUX.

Die in diesem Abschnitt gefundene Abschéitzung gilt nur fiir die Annahme einer nichtko-
hérente Summation der Leistung der Storanteile durch Intermodulationsverzerrung und
der Rauschleistung der Verstéirkerkaskade und stellt nicht das Worst-Case-Szenario der
Summation der Storleistung dar. Die in diesem Abschnitt gewonnene Abschétzung fiir
die Auslegung der Linearitéit von Teilschaltungen zeigt eine gute Ubereinstimmung mit
den Simulationen der Teilschaltungen des Signalpfades in Abschnitt 4.2.

2.5 Fazit

In diesem Kapitel wurde die allgemeine Theorie des AMUX, sowie der allgemeine Aufbau
eines AMUX-DAC und dessen Funktionsweise und Ansteuerung erldutert. Das in Ab-
schnitt 2.2 hergeleitete funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell dient in dieser Arbeit
als Grundlage zur Beschreibung der Effekte von Nichtidealitdten im AMUX-DAC-Aufbau
auf die Linearitat und die effektive Auflésung des AMUX-Ausgangssignals. Das funktions-
basierte Frequenzbereichsmodell ldsst sich allgemein giiltig auf alle AMUX-Schaltungs-
konzepte anwenden und ldsst sich auf 2V:1 AMUX-Konzepte erweitern. Mit Hilfe des
funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells ldsst sich das Verhalten der effektiven Auf-
16sung des AMUX-Ausgangssignals einfach und systematisch erkldren und einen direk-
ten Bezug zwischen Nichtidealitdt und ENoB-Charakteristik herleiten. In Abschnitt 2.3
wurde der Begriff der Frequenzbereichsverschachtelung eingefiihrt und mit Hilfe des
funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells erldutert. Mit Hilfe des Effektes der Fre-
quenzbereichsverschachtelung lassen sich im allgemeinen Vorhersagen auf die Auswir-
kung von Nichtidealitdten auf die Form des ENoB-Verlaufs herleiten. Zudem wurde in
Abschnitt 2.4 eine Abschétzung fiir den Einfluss der Linearitét jeder einzelnen Teilschal-
tung auf die Gesamtlinearitét eines Signalpfades hergeleitet.



3 Herleitung der ENoB-Charakteristiken von
Nichtidealitaten

Um neben der Verdopplung der Abtastrate eine moéglichst hohe Datenrate des AMUX
zu garantieren, benétigt der AMUX eine méglichst hohe effektive Auflésung. Mit Hilfe
einer hohen effektiven Auflésung kénnen Modulationsverfahren wie die Quadraturampli-
tudenmodulation (QAM) oder die Pulsamplitudenmodulation (PAM) héherer Ordnung
generiert werden, wodurch mehrere Bits in einem Symbol iibertragen werden kénnen [6,
7, 34]. Durch die Ubertragung mehrerer Bits pro Symbol lisst sich die effektive Datenrate
erh6hen. Eine hohere effektive Auflésung steht damit im direkten Zusammenhang mit ei-
ner hoheren Datenrate. Daraus schliefit sich, dass neben der Abtastrate auch die effektive
Auflésung des AMUX optimiert werden sollte. Die Analyse des Verhaltens der effekti-
ven Auflosung eines AMUX-DAC-Aufbaus, sowohl in Simulation als auch in Messung,
kann jedoch Aufgrund der komplexen Funktionsweise des AMUX sehr zeitaufwéndig und
ineffektiv sein. Deshalb wurde in Abschnitt 2.2 ein funktionsbasiertes Frequenzbereichs-
modell mit einem Ablaufschema hergeleitet, welches als Grundlage dient, um verschie-
dene Nichtidealitdten des AMUX-DAC-Aufbaus einer spezifischen ENoB-Charakteristik
zuzuordnen.

In dieser Arbeit werden vier spezifische ENoB-Charakteristiken unterschieden. Abbil-
dung 3.1a zeigt eine im Bezug zum idealen ENoB-Verlauf , divergierende® d-Typ ENoB-
Charakteristik und eine ,zusammentreffende® j-Typ (,,join-type“) ENoB-Charakteris-
tik. Abbildung 3.1b zeigt eine ,,Badewannen“ b-Typ ENoB-Charakteristik und eine ,,ge-
neigte® t-Typ (,,tilted-type*) ENoB-Charakteristik. Die ENoB-Charakteristiken wurden
erstmalig in [18] eingefiihrt und erldutert. Die ideale Referenzcharakteristik in Abbil-
dung 3.1 entspricht einem ENoB-Verlauf eines idealen AMUX-Ausgangssignals, wie in
Abbildung 2.11 dargestellt. Im folgenden Kapitel werden die wichtigsten Nichtidealitdten
des AMUX-DAC-Aufbaus erldutert und deren spezifische ENoB-Charakteristik herge-
leitet. Die Herleitung der ENoB-Charakteristik erfolgt mit Hilfe des funktionsbasierten

A . A )
e F} ?ferenz (|dea_lz_ @l Referenz (ideal)
e T N -
p= -7 S —— = Sl et
L L -- J d ''''' ., L \b t .
0 fao fe,A 0 foo fen
(a) (b)

Abbildung 3.1: Spezifische ENoB-Charakteristiken {iber der Frequenz im Vergleich zu einer
idealen Referenzcharakteristik.
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Frequenzbereichsmodells aus Abschnitt 2.2. Die Verifikation der ENoB-Charakteristik er-
folgt mit Hilfe der skript-basierten Programmiersprache Python. In dem Python-Skript
werden die entsprechenden Nichtidealitdten modelliert und das Verhalten der effekti-
ven Auflésung des AMUX simuliert. Um die Ergebnisse untereinander und mit den
Ergebnissen des experimentellen Teiles vergleichen zu kénnen, werden die folgenden Ef-
fekte fiir eine gewiinschte Abtastrate des AMUX von fs 4 = 100 GS/s generiert. Daraus
folgt entsprechend der Theorie des AMUX, dass die DAC-Signale eine Abtastrate von
fs,p = 50 GS/s besitzen miissen. Die physikalische Auflésung der DACs betrédgt in den
Beispielsimulationen 8 bit betragen.

3.1 Nichtidealitaten im Signalpfad

Im Folgenden wird die Nichtidealitét der Intermodulationsverzerrung und der Fehlanpas-
sung der Signalpfadverstirkung im Signalpfad des AMUX-DAC-Aufbaus untersucht.

3.1.1 Intermodulationsverzerrung

Die Intermodulationsverzerrung (engl. intermodulation distortion, IMD) bezeichnet die
Entstehung von Mischfrequenzen, falls ein Signal mit zwei oder mehreren Frequenzténen
durch ein System mit nichtlinearer Ubertragungsfunktion iibertragen wird [35]. Da in
dieser Arbeit von digital-analog-gewandelten Eingangssignalen ausgegangen wird, kann
aufgrund des Nyquist-Shannon-Abtasttheorems [24] immer von multifrequenten Signa-
len ausgegangen werden. Wie in Abschnitt 2.2 beschrieben, besitzt ein DAC-Signal bei
Generation eines Tones bei der Frequenz f; durch die Abtastung Abbilder bei den Fre-
quenzen f;* =m - fsp £ fi (vgl. Gleichung 2.30). Die Variable m beschreibt das ganz-
zahlige Vielfache der Abtastrate. Direkt verkniipft mit der Intermodulationsverzerrung
ist die harmonische Verzerrung (engl. harmonic distortion, HD) von Systemen mit nicht-
linearen Ubertragungsfunktionen. Bei der harmonischen Verzerrung entsteht durch die
Nichtlinearitéit des Systems bei Ubertragung eines monofrequenten Signals zusitzliche
Frequenzanteile bei Vielfachen der Signaltonfrequenz f;

fup=k- fi, fir k € N. (3.1)

Die Mischfrequenzen durch IMD von zwei Frequenzen f; und f, kénnen allgemein be-
schrieben werden

fIM:]ﬁ'fl—l-k‘Q'fu, fur ki, ko € 7Z. (3.2)
Die Ordnung O der IMD wird anhand der Summe der beiden Variablen k1, ko bestimmt

O = |ky| + |ka)- (3.3)
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Die Frequenzen der harmonischen Verzerrungen in Gleichung 3.1 kann mit Hilfe der
Gleichung 3.2 beschrieben werden. Deshalb werden im Folgenden die Frequenzen der
harmonische Verzerrung als Sonderfall der IMD angesehen. Mit Hilfe der Gleichung 3.2
konnen die Mischfrequenzen im einseitigen Spektrum (ausschliefflich positiver Frequenz-
bereich) fiir f,, > f; fiir die ersten drei Ordnungen O in Tabelle 3.1 bestimmt werden.
Da im funktionsbasierten Frequenzbereichsmodell des AMUX aus Abschnitt 2.2 nur ein-

Ordnung Mischfrequenzen
0=1 fis fu
0=2 (211), (2fu),

(fu = f1), (J1 + fu)
0=3 (3/1), Bfu),

|2fl - fu|7 (2fu - fl)7
(2fl + fu)a (2fu + fl)

Tabelle 3.1: Mischfrequenzen der ersten drei Ordnungen im einseitigen Spektrum, es gilt f, >

Ji-

seitige Spektren betrachtet werden, miissen die Mischfrequenzen 2f; — f, und f, — 2f;
gesondert betrachtet werden. Diese Mischfrequenzen fallen je nach Verhéltnis 2f; > f,
bzw. 2f; < f, in den positiven oder negativen Frequenzbereich. Da nur die einseitigen
Spektren (im positiven Frequenzbereich) betrachtet werden, wird der Mischfrequenz-
term

fu - 2fl fiir 2fl < fua

. (3.4)
2fy — fu fiir 2f; > fu

|2fl - fu| = {

eingefiihrt, welcher durch die Betragsbildung nur die Anteile im positiven Frequenzbe-
reich darstellt. Zu Intermodulationsverzerrungen der Eingangssignale des AMUX kann
es in Folge von nichtidealen (realen) DACs oder durch schwach nichtlinearen Teilschal-
tungen im Signalpfad des AMUX kommen. Da keine idealen DACs existieren, muss
die IMD immer als Einflussfaktor auf die effektive Auflésung des AMUX-DAC-Aufbaus
betrachtet werden. Um die grundlegende Untersuchung dieses Effektes zu vereinfachen,
werden im Folgenden nur ungerade Ordnungen der IMD betrachtet. Diese Annahme wird
getroffen, da in der Hochgeschwindigkeitsschaltungsentwicklung in der Regel ein symme-
trisches Schaltungskonzept gepaart mit differentieller Signalansteuerung verwendet wird
(vgl. Abschnitt 4.1). Durch die Differenzbildung der differentiellen Ausgangssignale und
der Symmetrie der Schaltung kénnen die IMD-Stoérsignale der geradzahligen gegeniiber
den ungeradzahligen Ordnungen der IMD {iblicherweise vernachléssigt werden. Die fol-
genden Untersuchungen koénnen jedoch analog fiir geradzahlige Ordnungen der IMD
erweitert werden. Zusétzlich wird im weiteren Verlauf der Arbeit nur die dritte Ordnung
der Mischfrequenzen als zusétzliche Storanteile betrachtet, da diese in der Regel den
Hauptanteil der Storleistung im Ausgangssignal darstellen.
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3.1.1.1 Frequenzunabhiangige IMD

Um den Effekt den die IMD auf den ENoB besitzt zu erklaren, wird zunéchst von einer
frequenzunabhéngigen Nichtlinearitit des Signalpfade ausgegangen. Dies dient zunéchst
der Vereinfachung der Problemstellung. Um dieses Verhalten zu modellieren, werden ein
Eingangssignale z; 5(t) auf eine frequenzunabhéingigen, nichtlinearen Ubertragungsfunk-
tion gegeben. Das Resultat x{l\f (t) stellt Eingangssignale mit Intermodulationsverzer-
rung dar. Als nichtlineare Ubertragungsfunktion wird eine Tangenshyperbolikusfunktion
verwendet

x{]\g(t) = K - tanh (:m;ft)) , (3.5)
— K; - tanh <(x1’2(’5)}){;‘ 9D(t)> , (3.6)

welche die Ubertragungsfunktion der Teilschaltung der Transadmittanzstufe (TAS) dar-
stellt. Die TAS ist eine der grundlegenden Teilschaltungen, welche in Abschnitt 4.2 be-
sprochen werden und besitzt den gréfiten Einfluss auf die Linearitdt der Gesamtschal-
tung. Wodurch sich diese Ubertragungsfunktion zur Betrachtung der Auswirkung von
IMD anbietet. Die Signale @1 2(t) stellen die Eingangssignale ohne Aperturfunktion gp(t)
dar. Die Signale 21 2(t) konnen Betragswerte von maximal Eins annehmen (vgl. Glei-
chung 2.2 und 2.3 mit Nachfolgender Erlduterung). Die Funktion gp(t) stellt die Aper-
turfunktion der DACs dar. Die Faltung von #; 2(¢) mit der Aperturfunktion gp(t) ergibt
die idealen Eingangssignale x;2(t). Mit dem frequenzunabhéngigen Skalierungsfaktor
K7 kann die Nichtlinearitéit der Ubertragungsfunktion eingestellt werden. Je kleiner K
ist, desto gréfer ist die Nichtlinearitit der Ubertragungsfunktion. Fiir Werte K; > 2
wird das Argument der tanh-Funktion kleiner als |0,5|, wodurch die tanh-Funktion im
Folgenden als schwach nichtlinear betrachtet wird. Der Skalierungsfaktor vor der tanh-

Funktion dient zur Korrektur des Wertebereichs der Signale x{]\éf (t). Der Wertebereich

der x{j‘g (t) soll wie fiir 1 2(t) zwischen [—%,%] liegen. In den Auswertungen der Mo-

dellgleichungen, welche in diesem Abschnitt gezeigt werden (vgl. Abbildung 3.3), weisen
sowohl die generierten Tone als auch die Intermodulationsverzerrungen eine Skalierung
mit der Aperturfunktion gp(t) auf. Dies deutet darauf hin, dass die Aperturfunktion
gp(t) aus der tanh-Funktion in Gleichung 3.6 herausgezogen und die Eingangssignale
mit Intermodulationsverzerrung mit dem Ansatz

x{]\f(t) = [KI - tanh (W)] * gp(t), (3.7)

= [#1Y ®)] *gn(t) (3.8)

beschrieben werden konnen. Dieser Ansatz stellt eine gute Ubereinstimmung zu den Er-
gebnissen der Auswertung der Modellgleichungen aus Abbildung 3.3 dar, solange der
Skalierungsfaktor Ky > 2 ist und die tanh-Funktion als schwach nichtlinear betrachtet
werden kann. Im Rahmen dieser Arbeit konnte der Beweis fiir die Umformung von Glei-
chung 3.6 zu Gleichung 3.7 nicht belegt werden. Im Folgenden dient die Umformung der
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Modellgleichung Gleichung 3.6 zu Gleichung 3.7 der besseren Erlduterung der zugrunde-
liegenden Effekte. Das Signal :E{j\z/[ (t) beschriebt die Eingangssignale ohne Aperturfunkti-
on jedoch mit Intermodulationsverzerrung. In Gleichung 3.8 skaliert die Aperturfunktion
sowohl die Signalténe und Abbilder als auch die Oberwellen der Intermodulationsverzer-

rung. In Abbildung 3.2 sind die Spektren der ideal abgetasteten Signale X {]\2/[( f) (a) und
die Spektren der Eingangssignale X {1‘24 (f) mit Sinc-Aperturfunktion (b) unter Einfluss
der IMD abgebildet. Die Phasenbeziehung von 180° des Signals X{M(f) zu X;M(f) im
zweiten und dritten Nyquistband kann durch die Zeitverzogerung des Taktsignals cpa(t)

des DAC2 um den Wert TE’D , wie in Abschnitt 2.2 beschrieben, erkliart werden. Die
o IM
Eingangssignale X , (f) besitzen:

e Signaltone s; bei der Frequenz fj,
o Abbilder a, bei der Frequenz f, im zweiten Nyquistband,
o Abbilder a, bei der Frequenz f, im dritten Nyquistband,

o Abbilder g, bei der Frequenz f; im vierten Nyquistband.

Da die Signale X ?24( f) noch keiner Aperturfunktion unterliegen, besitzen die Signalto-
ne und die Abbilder eine Amplitude von Eins. Zu jedem Signalton bzw. Abbild kann
eine dritte Oberwelle zugeordnet werden, welche mit h bezeichnet werden. Die Zuord-
nung ist in Tabelle 3.2 aufgefiihrt. Die dritten Oberwellen weisen die selben Phasen

Signalton/Abbild dritte Oberwelle Frequenz der Oberwelle

E hg Jna =31

a, hau fhaw = |fs,.0 — 3fil
a, hay frnw = fo.p +3fi
a, Rag Jhg=2fsp — 311

Tabelle 3.2: Definition der Signalténe und Abbilder, deren dritte Oberwellen und die Frequenz
der Oberwellen.

wie die zugehorigen Signalténe bzw. Abbilder auf. Abbildung 3.2b zeigt die Spektren
der Eingangssignale X {]\24 (f), welche im Frequenzbereich mit der Sinc-Aperturfunktion
G p(f) multipliziert sind. Die Amplituden der Signalténe, der Abbilder sowie der dritten
Oberwellen folgen der Sinc-Aperturfunktion. Durch die Multiplikation mit der Aper-
turfunktion werden alle Frequenzanteile im dritten und vierten Nyquistband wegen des
negativen Vorzeichens der Aperturfunktion um 180° gedreht.

Um das Verhalten der dritten Oberwellen bei steigender Signalfrequenz f; auf den ENoB
der Eingangssignale zu beschreiben, werden folgende Frequenzbereiche herausgestellt in
Tabelle 3.3 definiert. Da fiir die Bestimmung des ENoB der Eingangssignale nur das
erste Nyquistband bewertet wird, kénnen die Oberwellen h,, und h,, vernachlissigt
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Eingangssignale ohne Aperturfunktion
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: Eingangsspektren fiir das Auftreten von IMD im Signalpfad des AMUX-DAC-
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Frequenzbereich ‘ hgy ‘ how ‘ haw ‘ Dag

FBL: 0 < f; < In2 | 1.NB | 2.NB | 3.NB | 4NB
FB2: o0 < f < Job = 2D | 9 NB | 1.NB | 4NB | 3.NB
FB3: 2/a0 < f < f,p | 3NB|1NB |5NB | 2.NB

Tabelle 3.3: Definition der Lage der Oberwellen in den Nyquistbédndern (NB) in drei Frequenz-
bereiche bis zur Nyquistfrequenz f, p der DACs. Dabei entspricht das 1.NB der
DACs dem unteren AMUX-Band und das 2.NB der DACs dem oberen AMUX-
Band.

werden. Diese befinden sich fiir Signalfrequenzen 0 < f; < f,, p nicht im ersten Nyquist-
band der Eingangssignale. Eine Besonderheit stellt die dritte Oberwelle h,, und deren
Frequenz |f, p — 3fj| dar. Zwischen FB2 und FB3 (vgl.Tabelle 3.3) (f; = 222} wiirde
die dritte Oberwelle h,,,, welche zunéchst fiir steigende Frequenzen f; fallt, aus dem ers-
ten Nyquistband in den negativen Frequenzbereich laufen. Gleichzeitig wiirde die dritte
Oberwelle analog zu h,,, welche ihren Ursprung im negativen Frequenzbereich besitzt
in das erste Nyquistband laufen. Da in dieser Arbeit zur Vereinfachung nur der positi-
ve Frequenzbereich (einseitiges Spektrum) betrachtet wird, kann angenommen werden,

dass die Oberwelle h,,, fir f; = fST’D an der y-Achse gespiegelt wird und die Frequenz

der dritten Oberwelle f},, fiir steigende Frequenzen f; > / SéD wieder steigt. Dies ist in

Tabelle 3.2 durch die Betragsbildung von fj, ., = |fs,p — 3f;| modelliert.

In Abbildung 3.3a,b,c,d sind Spektren der Eingangssignale bei 50 GS/s mit Intermodu-
lationsverzerrung fiir Signalfrequenzen von f; = 1 GHz, 2,5 GHz, 9,9 GHz und 24,5 GHz
aufgetragen. Der IMD-Skalierungsfaktor betragt dabei K; = 2. Die dritten Oberwel-
len hg, hg, und h,, bei den Frequenzen fr, fp. und f 4 sind deutlich zu erkennen.
Die Frequenz der dritten Oberwelle h,; steigt fiir eine steigende Signalfrequenz f; und
die Amplitude |hgy| der Oberwelle sinkt aufgrund der Sinc-Aperturfunktion. Die Fre-
quenzen der dritten Oberwelle h,, fillt in den ersten beiden Frequenzbereichen FB1
und FB2 fiir eine steigende Signalfrequenz f; und die Amplituden |h,,| der Oberwelle
steigt aufgrund der Sinc-Aperturfunktion. Im Frequenzbereich FB3 steigt die Frequenz
der dritten Oberwelle h,, fiir eine steigende Signalfrequenz f; aufgrund der Spiegelung
an der y-Achse und die Amplitude |h,,| der Oberwelle sinkt wieder aufgrund der Sin-
c-Aperturfunktion. Die Frequenzen der dritten Oberwellen h,, fillt fiir eine steigende
Signalfrequenz f; und die Amplitude |h,,| der Oberwelle steigt aufgrund der Sinc-Aper-
turfunktion. Der Amplitudenverlauf der dritten Oberwellen lduft entlang der Sinc-Aper-
turfunktion Gp(f) = sinc (fsip) der Eingangssignale, wie in Abbildung 3.3a,b,c,d mit
der gepunkteten Linie darges:tellt. Die Skalierung aller Frequenzanteile (einschliefflich
der dritten Oberwellen) mit der Aperturfunktion der DACs entspricht dem Ergebnis
der Gleichung 3.8. Die Spektren in Abbildung 3.3a,b stellen Beispiele fiir den ersten
Frequenzbereich FB1 dar. Das Spektrum in Abbildung 3.3c stellt ein Beispiel fiir den
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Abbildung 3.3: Spektren des Eingangssignals X! (f) mit IMD und einem Skalierungsfak-
tor K; = 2 fir Frequenzen von f; = 1GHz (a), 2,6GHz (b), 9,9GHz
(c¢) und 24,5 GHz (d) und die ENoB-Verldufe der Eingangssignale fiir IMD-
Skalierungsfaktoren K = 4, 3, 2 fir eine Abtastrate von 50 GS/s (e).
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zweiten Frequenzbereich FB2 und das Spektrum in Abbildung 3.3d fiir den dritten Fre-
quenzbereich FB3 dar. Abbildung 3.3e zeigt die ENoB-Verlaufe in Abhéingigkeit des
IMD-Skalierungsfaktors K der nichtlinearen Ubertragungsfunktion aus Gleichung 3.5.
Bei Erniedrigung des IMD-Skalierungsfaktors Ky steigt die Nichtlinearitdt der nichtlinea-
ren Ubertragungsfunktion bei gleichbleibender Amplitude der Eingangssignale x1 o(t).
Durch die steigende Nichtlinearitéit steigen die Amplituden der dritten Oberwellen auf-
grund der IMD. Die Werte des IMD-Skalierungsfaktors K; = 4, 3 bzw. 2 fithren zu einer
Nichtlinearitéit der Ubertragungsfunktion, welche in der GréBenordnung der Nichtlinea-
ritdt der, in Abschnitt 4.2.1 vorgestellten, TAS entspricht. Die Kurven in Abbildung 3.3e
weisen eine Sonderform der t-Typ ENoB-Charakteristik auf, da diese zwar vertikal ver-
schoben sind, aber nicht zu hohen Frequenzen hin nach unten geneigt sind. Zusatzlich
zeigen die ENoB-Verldufe eine Anhebung bei einem Drittel @ auf der maximalen
Ausgangsfrequenz. Im ersten Frequenzbereich FB1 der Eingangssignale sorgt die dritte
Oberwelle hy bei fp,; fir den ENoB-Verlust. Dabei folgt sowohl der Signalton s; als
auch die dritte Oberwelle fiir steigende Signalfrequenzen f; der Sinc-Aperturfunktion
der Eingangssignale. Die Amplitude der Oberwelle sinkt schneller als die Amplitude des
Signaltones aufgrund der schnelleren Steigerung der Frequenz der dritten Oberwelle ge-
geniiber der Signalfrequenz. Dies fiilhrt zu einem steigenden ENoB. Ab einer Frequenz
fi= ! ”éD wandert die dritte Oberwelle h; aus dem ersten Nyquistbandes heraus und
wird daher nicht mehr in der ENoB-Berechnung miteinbezogen. Die dritte Oberwelle
h,,, wandert in das erste Nyquistband in dem Frequenzbereich FB2. Die Frequenz der
dritten Oberwelle h,, fallt fiir eine steigende Signalfrequenz f; und die Amplitude |hg,,|
der Oberwelle steigt aufgrund der Sinc-Aperturfunktion. Durch das Steigen der Ampli-
tude von h,, und durch das Fallen der Amplitude des Signaltones fillt der ENoB in dem
Frequenzbereich FB2 ab. Bei der Frequenz f; = fST’D wird die dritte Oberwelle h,,, an der
y-Achse des Spektrums gespiegelt. Dadurch fillt die Amplitude der dritten Oberwelle
hy,, im dritten Frequenzbereich FB3 wieder und der ENoB steigt wieder leicht iiber der
Frequenz an. Dieses Verhalten erklart die abgewandelte t-Typ ENoB-Charakteristik der
Eingangssignale.

Um die Auswirkungen der Intermodulationsverzerrung auf den AMUX zu beschreiben,
wird das Ablaufschema des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX aus
Abschnitt 2.2 erweitert. Die in Tabelle 3.2 definierten Oberwellen des Signaltons bzw.
der Abbilder der Eingangssignale werden, passend zum Ablaufschema zu den Signal- und
Residualténen der Spektren am Mischerausgang zugeordnet. Oberwellen der Signalténe
und der Residualtone werden mit der Variable h versehen. Der erste Index ,,s* bzw. ,r
verweist auf die Art des Tones hin (Signalton bzw. Residualton), der zweite Index ,,1¢
bzw. ,,2“ verweist auf den Mischer, der dritte Index 1%, ,u* bzw. ,,q“ verweist auf die
»Oberwellenfrequenz® fy,;, fnu bzw. f5 4 und der Exponent ,b* bzw. ,i* verweist auf
das Basisband bzw. das gespiegelte Abbild. Oberwellen besitzen eine ,,Oberwellenampli-
tude“ |h|. Im Folgenden werden nur Signalténe und Oberwellen betrachtet welche im
unteren bzw. oberen AMUX-Band auftauchen. Da die Oberwelle h,, wie in Tabelle 3.3
gezeigt, in keinem Frequenzbereich im unteren AMUX-Band (1.Nyquistband der DACs)
bzw. im oberen AMUX-Band (2.Nyquistband der DACs) auftaucht, besitzt diese keine
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Abbildung 3.4: Spektren X,/ 5(f) am Mischerausgang mit IMD durch Nichtlinearitét der

Signalpfade.

Auswirkung auf die effektive Auflosung des AMUX. Deshalb wird die Oberwelle h,, im
Folgenden nicht weiter betrachtet. Die Abbildung 2.8 zeigt die Spektren am Mischeraus-
gang mit den resultierenden dritten Oberwellen durch die Intermodulationsverzerrung
durch eine Nichtlinearitat der Signalpfade. Das fiir Intermodulationsverzerrung erweiter-
te Ablaufschema entsprechend der Abbildung 3.4 lautet:

A* Generation eines Signaltons im unteren AMUX-Band:

1)

2)

Die Signaltone §l1),21 pnd §§’2l liegen bei der Signalfrequenz f; und die Resi-
dualtone flfzu und 7 o, liegen bei der Residualfrequenz fy, = fea — fi.

Die dritten Oberwellen der Signaltone hgygl und @21,21 liegen bei der Frequenz

fny und die dritten Oberwellen der Residualtone he und h! liegen bei
s rl,2u r1,2u
der Frequenz f, .

Die dritten Oberwellen @217% und ﬁimq der Signaltone §l{72q und §§’2q (Signal-
téne im vierten Nyquistband der Eingangssignale entsprechend a,) liegen bei
der Oberwellen fj, 4.

Basisband fiir steigende Signalfrequenz f;: die Signalamplitude ’ﬁlf@z’ und die
Amplitude ]ﬁ2172l| der dritten Oberwelle fillt. Die Residualfrequenz f, féllt
und die Residualamplitude ]zlj,gul steigt von Null beginnend. Die Amplitu-

de | hflmu\ der dritten Oberwelle des Residualtons steigt im Frequenzbereich
FB1 und FB2 von Null beginnend und féllt im Frequenzbereich FB3 aufgrund
der Spiegelung an der y-Achse (vgl. Tabelle 3.3 fiir die Frequenzbereiche FB1,
FB2, FB3). Fiir den Frequenzbereich FB3 wandert bls’wl aus dem unteren und
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oberen AMUX-Band heraus und ﬁgmq herein. ﬁgmq unterliegt einer Phasen-
drehung von 180° aufgrund der Anderung des Vorzeichens der Sinc-Apertur-
funktion in dem Frequenzbereich des unteren und oberen AMUX-Bandes. Die
Amplitude | h2172q| steigt in dem Frequenzbereich FB3.

Gespiegeltes Abbild fiir steigende Signalfrequenz f;: die Signalamplitude | §i721|
und die Amplitude der dritte Oberwelle Qiml steigt von Null beginnend. Die
Residualfrequenz f, fillt und die Residualamplitude |rf ,,| fillt. Die Ampli-
tude | ﬁfl’zul der dritten Oberwelle des Residualtons féllt im Frequenzbereich
FB1 und FB2 und steigt im Frequenzbereich FB3 aufgrund der Spiegelung
an der y-Achse von Null beginnend. Fiir den Frequenzbereich FB3 wandert
ﬁiml aus dem unteren und oberen AMUX-Band heraus und ﬁilqu rein. Die
Amplitude | Q2172q| fallt in dem Frequenzbereich FB3.

Die Signaltone §l{72l und §§,2l und die dritten Oberwellen @212“ himl, hls’mlq

aufgrund der 0° Phasenverschiebung ihrer Komponenten ideal.

und himq der Signalténe addieren sich durch Superposition der Spektren

Die Residualtone flf,zu und ﬂﬂu und die dritten Oberwellen der Residualtone

ﬁ?mu und Qimu heben sich durch Superposition der Spektren aufgrund der
180° Phasenverschiebung ihrer Komponenten ideal auf.

Im Ausgangsspektrum Y (f) wird ein Gesamt-Signalton sj bei der Signalfre-
quenz f; und eine dritte Oberwelle hY (fir den Frequenzbereich FB1 und
FB2) bzw. hy, (fiir den Frequenzbereich FB3) bei der Frequenz fj,; bzw.
fn,q erzeugt. Der Gesamt-Signalton sowie die dritten Oberwellen folgen der

Sinc-Aperturfunktion des AMUX mit G4(f) = sinc (fSLA)

B* Generation eines Signaltons im unteren AMUX-Band: Das Eingangsspektrum X (f)
ist um 180° phasenverschoben im Vergleich zur Generation eines Tones im unteren
AMUX-Band.

1)

Die Signaltone §?,2u und §§,2u liegen bei der Signalfrequenz f, und die Resi-
dualténe K?QZ und ﬂizl liegen bei der Residualfrequenz f; = fo 4 — fu.

2) Die dritten Oberwellen der Signaltone E;lgu und hél,Qu liegen bei der Frequenz

fnu und die dritten Oberwellen der Residualténe Qﬁml und ﬁilzl liegen bei
der Frequenz f, ;.

3) Die dritten Oberwellen ﬁ,limq und hfalqu der Residualtone 7§ 5, und 74 5, (Resi-

dualténe im vierten Nyquistband der Eingangssignale entsprechend g, ) liegen
bei der Frequenz f 4.
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4)

Fiir die steigende Signalfrequenz f, werden die Frequenzbereiche der dritten
Oberwellen in umgekehrter Reihenfolge aufgrund der FBV durchlaufen. Zu-
néchst wird der Frequenzbereich FB3 danach FB2 und FB1 durchlaufen (vgl.
Tabelle 3.3 fiir die Frequenzbereiche FB1, FB2, FB3).

Basisband: Signalfrequenz f, steigt und die Signalamplitude |§l17,2u’ fallt. Die
Amplitude | ﬁf;mu\ der dritte Oberwelle steigt im ersten Frequenzbereich FB3
an und fallt im Frequenzbereich FB1 und FB2 aufgrund der Spiegelung an
der y-Achse. Fiir f, — f.a fallt die Signalamplitude und die Amplitude
| ngu] der dritten Oberwelle auf Null. Die Residualfrequenz f; fallt und die
Residualamplitude |£1{721| steigt. Fiir den Frequenzbereich FB2 und FB1 lauft
die dritte Oberwelle ﬁfﬂlzq aus dem unteren und oberen AMUX-Band heraus

und ﬁ?ml herein. Fiir den Frequenzbereich FB3 fillt die Amplitude |ﬁf,1’2q|
der dritten Oberwelle und fiir den Frequenzbereich FB2 und FB3 steigt die
Amplitude |ﬁf,1721| der dritten Oberwelle .

Gespiegeltes Abbild: Signalfrequenz f,, steigt und die Signalamplitude | §§’2u|
steigt. Die Amplitude |ﬁi1’2u| fallt im Frequenzbereich FB3 und steigt im
Frequenzbereich FB1 und FB2 aufgrund der Spiegelung an der y-Achse. Die
Residualfrequenz f; fallt und die Residualamplitude \fi’2l| fallt. Far f, = fe,a
fallt die Residualamplitude auf Null. Fiir die Frequenzbereiche FB2 und FB1
lauft hf"l,Qq aus dem unteren und oberen AMUX heraus und ﬁﬁml herein. Fiir
den Frequenzbereich FB3 steigt die Amplitude der dritten Oberwelle hf;mq
und fiir den Frequenzbereich FB2 und FB3 fillt die Amplitude der dritten
Oberwelle ., 5.

Die Signaltone §l{,2u und §l{,2u und die dritten Oberwellen ﬁls’mu, ﬁil,zu der
Signaltone addieren sich durch Superposition der Spektren aufgrund der 0°

Phasenverschiebung ihrer Komponenten ideal.

Die Residualtone ﬂIin und fil,Ql und die dritten Oberwellen hﬁ’«mu, ﬁimu,
ﬁ?mlq und A4 o, der Residualtone heben sich durch Superposition der Spek-
tren aufgrund der 180° Phasenverschiebung ihrer Komponenten ideal auf.

Im Ausgangsspektrum Y (f) wird ein Gesamt-Signalton s¥ bei der Signalfre-
quenz f, und eine dritte Oberwelle hY, bei der Frequenz f, erzeugt. Der
Gesamt-Signalton sowie die dritte Oberwelle folgen der Sinc-Aperturfunktion

des AMUX mit G(f) = sinc (L)

Mit Hilfe dieser Erkenntnis lassen sich die Spektren und die ENoB-Verldufe in Abbil-
dung 3.5 erkldren. Abbildung 3.5a,b,c,d zeigt die resultierenden Ausgangsspektren des
AMUX fir Eingangssignale mit einem IMD-Skalierungsfaktor von K; = 2 analog zu
den Spektren aus Abbildung 3.3a,c,d,b. Die Spektren in Abbildung 3.5a,b,c entsprechen
der Generation eines Tones im unteren AMUX-Band (vgl. Punkt A*) bei den Signal-
frequenzen f; = 1GHz, 9,9 GHz und 24,5 GHz und das Spektrum in Abbildung 3.5d
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Abbildung 3.5: Spektren des AMUX-Ausgangssignals Y (f) mit IMD und einem Skalierungs-
faktor K; = 2 fiir Frequenzen von f; = 1GHz (a), 9,9 GHz (b) und 24,5 GHz
(¢) und f, = 47,5GHz (d) (a) und die ENoB-Verldufe des AMUX-Ausgangs
fiir IMD-Skalierungsfaktoren K; = 4, 3, 2 fir eine Abtastrate von 100 GS/s

(e).
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entspricht der Generation eines Tones im oberen AMUX-Band (vgl. Punkt B*) bei der
Signalfrequenz f, = 47,5 GHz. Aufgrund der Superposition der Sinc-Aperturfunktion
Gp(f) des Basisbandes und des gespiegelten Abbildes folgen die Amplituden der resul-
tierenden Signaltone, Residualtone und Oberwellen der Sinc-Aperturfunktion G 4(f) mit
der Abtastrate des AMUX fs 4 = 2- f5 p. Der Amplitudenverlauf der dritten Oberwellen

entlang der Sinc-Aperturfunktion G 4(f) = sinc (ﬁ) des AMUX ist in den Spektren
mit der gepunkteten Linie dargestellt. Die Félle in Abbildung 3.5a,b,c zeigen die Genera-
tion eines Tones im unteren AMUX-Band, wodurch im Vergleich zu Abbildung 3.3a,c,d
der Ton a,, bei der Frequenz f, und die Oberwelle h,, bei der Frequenz f3 , im AMUX-
Ausgangsspektrum durch die AMUX-Funktion wegfallen (vgl. Punkt A*4. und 5.). Der
Fall in Abbildung 3.5d zeigt die Generation eines Tones im oberen AMUX-Band, wo-
durch im Vergleich zu Abbildung 3.3b der Ton s; bei der Frequenz f; und die Oberwelle
hg bei der Frequenz f; im AMUX-Ausgangsspektrum durch die AMUX-Funktion weg-
fallen (vgl. Punkt B*4. und 5.). Abbildung 3.5¢ zeigt die resultierenden ENoB-Verldufe
des AMUX fiir eine IMD der Eingangssignale mit dem IMD-Skalierungsfaktor K; = 4,
3 bzw. 2. Die ENoB-Verldufe weisen die selbe abgewandelte t-Typ Charakteristik wie
die Eingangssignale auf (vgl. Abbildung 3.3e). Die Steigung des ENoB fiir Frequenzen
bis £ ”S’A = 16,67 GHz kann durch den schnelleren Abfall der Amplitude der Oberwelle
hgl gegeniiber der Signalamplitude \§?| in diesem Frequenzbereich erklart werden. Fir
den Frequenzbereich f”T’A < fi< f ’gA lauft die Oberwelle hY, aus dem unteren und obe-
ren AMUX-Band heraus und die Oberwelle hY, herein. Die Amplitude |hY | steigt fiir
steigende Signalfrequenzen f; und der ENoB fillt dadurch ab. Die folgenden Frequenz-
bereiche werden durch die Generation eines Tones im oberen AMUX-Band erzeugt (vgl.
Punkt B*). Im Frequenzbereich In.a < fu < 2/ il die Oberwellenfrequenz der

Oberwelle hY,, wodurch deren Am;htude steigt. I%er ENoB fallt weiterhin ab. Im Fre-
quenzbereich Qf# < fi < fn,a fallt die Amplitude der Oberwelle hY, aufgrund der
Spiegelung an der y-Achse und der ENoB steigt wieder leicht an. Der AMUX zeigt so-
mit das gleiche Verhalten beziiglich seiner effektiven Auflosung wie die Eingangssignale

aufgrund von frequenzunabhéngiger Intermodulationsverzerrung.

3.1.1.2 Frequenzabhiangige IMD

Da eine frequenzunabhéngige Nichtlinearitdt des Signalpfades in der Realitdt unwahr-
scheinlich ist, wird im Folgenden die Auswirkung einer frequenzabhéngigen Nichtlinea-
ritit auf die effektive Auflssung des AMUX untersucht. Das Ubertragungsverhalten
und die effektive Auflosung von DACs sind aufgrund der parasitdren Elemente der
DAC-Transistoren, des DAC-Layouts, sowie der Aufbautechnik der DAC-Module tibli-
cherweise frequenzabhéngig. Die in dieser Arbeit zur Messung verwendeten DAC5-Module
von Micram besitzen eine deutliche Frequenzabhéngigkeit der effektiven Auflosung (vegl.
Abbildung 6.24). Zusétzlich ist die Linearitét der in dieser Arbeit verwendeten Teilschal-
tungen des AMUX ebenfalls aufgrund der parasitiren Elemente der Transistoren und
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des Layouts frequenzabhéngig. Die Linearitét von Transitorschaltungen (vgl. Selektor-
stufe (SEL), Transadmittanzstufe (TAS), Basisstufe (BS), Emitterfolger (EF)), wie sie
in dieser Arbeit zum Aufbau des AMUX verwendet werden, nehmen tiblicherweise, wie
in Abschnitt 4.2 gezeigt wird, mit steigender Frequenz ab. Der Abfall der Linearitét
der Transistorschaltungen iiber der Frequenz in Abschnitt 4.2 ist bei richtiger Dimen-
sionierung im Vergleich zu der frequenzabhéngigen Intermodulationsverzerrung durch
die DACs jedoch vernachléssigbar. Um die Frequenzabhéngigkeit der effektiven Auflo-
sung der Eingangssignale zu modellieren, kann eine von der Signalfrequenz f; abhangige,
nichtlinearen Ubertragungsfunktion (einer Tangenshyberbolikusfunktion) in den Modell-
gleichungen eingefiihrt werden

IM ) _ tan x12(1)
ry5 (t) = K1(f1) - tanh <K1(fz)> . (3.9)

Diese Gleichung entspricht Gleichung 3.5, der Skalierungsfaktor K ist jedoch abhéingig
von der Signalfrequenz f;. Mit Hilfe von Gleichung 3.9 kénnen beliebige ENoB-Charak-
teristiken der Eingangssignale modelliert werden. Die ENoB-Charakteristik des AMUX-
Ausgangssignals ist aufgrund des FBV-Effektes und des damit verbundenen LV-Effektes
direkt von der ENoB-Charakteristik der Eingangssignale abhédngig. Der FBV-Effekt ist in
Abschnitt 2.3 ausfiihrlich beschrieben. Er besagt, dass der niedrige und hohe Frequenzbe-
reich des AMUX-Ausgangsspektrums durch den niedrigen Frequenzbereich der Eingangs-
signale (vgl. Frequenzbereich I (S.23) und III (S.23)) und dass der mittlere Frequenzbe-
reich des AMUX-Ausgangsspektrums durch den hohen Frequenzbereich der Eingangssi-
gnale erzeugt wird (vgl. Frequenzbereich IT (S.23)). Wird die AMUX-Funktion weiterhin
als ideal angesehen, erfolgt aufgrund des FBV-Effektes der Effekt der Linearitdtsver-
schachtelung (LV-Effekt, vgl. Abschnitt 2.3). Dieser Effekt beschreibt das qualitative
Abbilden der ENoB-Charakteristik der Eingangssignale in das untere AMUX-Band und
in gespiegelter Form in das obere AMUX-Band. Als Beispiel dient die Abbildung 2.12b.
In dem Beispiel wird mit Hilfe der Gleichung 3.9 und der Tabelle 3.4 eine fiir steigen-

fi/GHz || 0,29 | 2,49 | 4,70 | 6,90 | 9,10 | 13,50 | 15,70 | 17,90 | 20,10 | 22,31 | 24,51

Ki(f) || 8 |75 7 | 6 | 4] 3 | 3 |25/ 25| 24| 23

Tabelle 3.4: Beispiel des Skalierungsfaktors K;(f;) fur die Frequenzen f;.

de Frequenzen zunehmende Intermodulationsverzerrung der Eingangssignale modelliert.
Aufgrund dieser Modellierung und des LV-Effektes folgt der ENoB des AMUX im unte-
ren AMUX-Band qualitativ der ENoB-Charakteristik der Eingangssignale und im oberen
AMUX-Band der gespiegelten ENoB-Charakteristik der Eingangssignale. Die wesentli-
chen Abweichungen beziiglich der ENoB-Charakteristik der Eingangssignale befinden
sich im Frequenzbereich von 10 GHz bis 25 GHz und im Frequenzbereich hoher Signal-
frequenzen 40 GHz bis 50 GHz. Die Abweichungen kénnen durch die Skalierung der Si-
gnalténe und Oberwellen mit der Sinc-Aperturfunktion des AMUX erklart werden. Fiir
den Frequenzbereich hoher Signalfrequenzen von 40 GHz bis 50 GHz fallen die Signalam-
plituden aufgrund der Skalierung mit der Sinc-Aperturfunktion G 4(f) = sinc (%) des

A
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AMUX, wodurch nicht mehr der Wert der effektiven Auflésung der Eingangssignale fiir
niedrige Frequenzen erreicht wird. Die Abweichung im Frequenzbereich von 10 GHz bis
25 GHz entsteht ebenfalls durch die Skalierung der Oberwellen aufgrund der Sinc-Aper-
turfunktion des AMUX, welche analog zu dem Anstieg des ENoB-Verlaufs der frequen-
zunabhéingigen Intermodulationsverzerrung bei ca. ! ’;;A entsteht (vgl. Abbildung 3.5¢).
Fiir die Signaltone in diesem Frequenzbereich liegen die entsprechenden Oberwellen im
oberen Frequenzbereich des oberen AMUX-Bandes und werden dadurch stirker von der
Sinc-Aperturfunktion geddmpft als deren Signalamplituden. Dies fiihrt zu einem leich-
ten Anstieg des ENoB im Frequenzbereich von 10 GHz bis 25 GHz im Vergleich zu dem
ENoB der Eingangssignale.

Abgesehen von diesen Abweichungen folgt die ENoB-Charakteristik des AMUX fir fre-
quenzabhéngige Intermodulationsverzerrung der Eingangssignale im unteren AMUX-
Band in erster Ndherung der ENoB-Charakteristik der Eingangssignale und im oberen
AMUX-Band in erster Ndherung der gespiegelten ENoB-Charakteristik der Eingangssi-
gnale.

3.1.1.3 Fazit

Sowohl die frequenzunabhéngige als auch die frequenzabhingige IMD zeigen die Ab-
hingigkeit der effektiven Auflssung des AMUX gegeniiber einer nichtlinearen Ubertra-
gungsfunktion im Signalpfad. Damit die Gesamtiibertragungsfunktion des Signalpfades
die Linearitédt der Eingangssignale nicht signifikant beeinflussen, sollten die linearen Teil-
schaltungen (wie zum Beispiel TAS, SEL, EF, usw.) im Signalpfad idealerweise mit einer
Linearitdt > 2 bit der Zielauflésung des AMUX-DAC-Aufbaus entworfen werden, wie in
Abschnitt 2.4 hergeleitet wird. Die Dimensionierung der Teilschaltungen entsprechend
der gewiinschten effektiven Auflésung folgt in Abschnitt 4.2.

3.1.2 Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung

Eine weitere Nichtidealitdt des Signalpfades des AMUX-DAC-Aufbaus ist die Fehlan-
passung der Signalpfadverstiarkung [18]. Wie im Folgenden gezeigt wird, ist die effektive
Auflésung des AMUX-DAC abhiingig vom Grad der Ubereinstimmung der Signalpfadver-
starkung. Zum Signalpfad des AMUX-DAC-Aufbaus gehdren sowohl die entsprechenden
Signalpfade der AMUX-Schaltung, wie zum Beispiel Verstirkerschaltungen, Ubertra-
gungsleitungen und Verzogerungsleitungen (Delay-Lines), als auch der gesamte Signal-
pfad von den DACs bis zu den AMUX-Eingéngen. Der Signalpfad von den DACs bis zu
den AMUX-Signaleingéingen beinhalten RF-Koaxialkabel, RF-Steckverbindungen, Lei-
tungsstrukturen auf Substraten sowie Bonddrahtverbindungen.

In dieser Arbeit wird grundsétzlich zwischen zwei Arten der Fehlanpassung des Si-
gnalpfadverstdrkung unterschieden. Zum einen kann eine frequenzunabhéngige Fehl-
anpassung der Signalpfadverstirkung und zum anderen eine frequenzabhéngige Fehl-
anpassung der Signalpfadverstirkung definiert werden. Die Trennung in frequenzunab-
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héngige Fehlanpassung und frequenzabhéngige Fehlanpassung wird hier durchgefiihrt,
um die Effekte auf die effektive Auflosung des AMUX-DAC-Aufbaus eindeutig einer
ENoB-Charakteristik zuordnen zu kénnen. Eine Fehlanpassung des Signalpfades kann
durch Toleranzen im Ausgangshub der verwendeten DACs oder in Schwankungen der
Verstiarkung von Verstérkerschaltungen in der AMUX-Schaltung zum Beispiel durch
Widerstandstoleranzen hervorgerufen werden. Diese Arten der Fehlanpassung werden in
dieser Arbeit in erster Naherung als frequenzunabhéngig betrachtet. Eine frequenzab-
héngige Fehlanpassung des Signalpfadverstdrkung kann durch zahlreiche Hochfrequenz-
effekte hervorgerufen werden, unter anderem durch frequenzabhéngige Dédmpfung durch
Skin- und Proximity-Effekte in den RF-Koaxialkabeln und Leitungsstrukturen, Mehr-
fachreflexionen zwischen nicht idealen RF-Steckverbindungen, frequenzabhéngige Ver-
starkungen von Verstidrkerschaltungen durch Toleranzen der parasitdren Kapazititen
und Widerstande der Bauteile und des Layouts, etc. In diesem Abschnitt wird eine rei-
ne betragsméfiige Fehlanpassung der Signalpfadverstdrkung betrachtet. Auswirkungen
von Phasendifferenzen zwischen den Eingangssignalen werden in Abschnitt 3.2.2 unter-
sucht.

3.1.2.1 Frequenzunabhiangige Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung

Um die Auswirkung einer frequenzunabhéngigen Fehlanpassung der Signalpfadverstér-
kung zu untersuchen, wird der Spannungsshub des zweiten Eingangssignals

a - Ugy,

Xo(f) =

()“@(f)*ﬂlfw(f)-e‘j"fTS»D)-sinc( ! ) (3.10)
’ fs,D

in der Modellgleichung (vgl. Gleichung 2.28) mit dem Skalierungsfaktor o im Vergleich
zum Spannungshub des ersten Eingangssignals X (f) variiert. Mit Hilfe des Skalie-
rungsfaktors o kann eine Differenz der Signalpfadverstarkung von AV = (1 — «)

‘QXQ‘/[\/PP]

0.6 idealer DAC2 —= AV =25%
—_——— AV =125%  «eeen AV 2 =5%
0 5 10 f/GHz 15 20 25

Abbildung 3.6: Spitze-Spitze-Wert der Signalamplitude des zweiten Eingangssignals X, (f) im
Idealfall und mit einer Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von AV, o =
1.25%, 2.5% und 5% bei einer Abtastrate von f; p = 50 GS/s.
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Abbildung 3.7: Der Spitze-Spitze-Wert des Amplitudenverlaufs des Ausgangssignaltones des
AMUX bei fs 4 =100 GS/s und der entsprechende ENoB-Verlauf fiir eine fre-
quenzunabhingige Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von 1,25%, 2,5%
und 5%.

definiert werden. Die Fehlanpassung der Signalpfadverstdrkung wird im Folgenden zwi-
schen AVyi 9 = [0%;5%)] mit a = [1;0,95] variiert. Wie in [18] gezeigt wurde, konnen
Fehlanpassungen der Signalpfade in dhnlicher Gréflenordnung aufgrund von Toleranz-
schwankungen der Emittergegenkopplungswiderstidnden der Transadmittanzstufen ent-
stehen. Toleranzen in den Emittergegenkopplungswidersténden fiihren zu Schwankungen
in den Transadmittanzen der Transadmittanzstufen und damit der Verstdrkungen der
Signalpfade. Durch die richtige Auslegung der Widerstdnde kénnen Toleranzschwankun-
gen in den Teilschaltungen minimiert werden (vgl. Kapitel 6). In Abbildung 3.6 ist der
Spitz-Tal-Wert der Signalamplitude des zweiten Eingangssignals bei einer Abtastrate von
fs,p = 50GS/s im Idealfall und bei einer Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von
AVii9 = 1,25%, AV 2 = 2,5% und AV 92 = 5% dargestellt. In allen Féllen folgt die Si-
gnalamplitude der Sinc-Aperturfunktion, jedoch mit unterschiedlichen Startamplituden.
Der ENoB des zweiten Eingangssignals X (f) bleibt bei der Variation des Spannungshu-
bes ideal, wie in Abbildung 2.10b aufgetragen. Der Spitze-Spitze-Wert der resultierenden
Signalamplitude und die effektive Auflésung des AMUX-Ausgangssignals ist in Abbil-
dung 3.7 abgebildet. Die resultierende Signalamplitude des AMUX-Ausgangssignals (vgl.
Abbildung 3.7a) weist bei steigender Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung einen Ab-
fall der Signalamplitude auf. Der prozentuale Abfall der Signalamplitude des AMUX ist
dabei in erster Ndherung halb so grofl wie die prozentuale Abweichung zwischen dem
Spannungshub des ersten und zweiten Eingangssignals durch die Fehlanpassung AVyq .
Eine Fehlanpassung von AVy; 2 = 5%, welche wiederum einem Spannungshub von X, (f)
von 0,95 - U, entspricht, fiihrt am AMUX-Ausgang zu einem Signalamplitudenverlust
von ca. 2.5% im Vergleich zum Idealfall. Abgesehen von den Amplitudenverlust, folgt
der Amplitudenverlauf des AMUX weiterhin der Sinc-Aperturfunktion. Der ENoB des
AMUX-Ausgangssignals in Abbildung 3.7b zeigt bei steigender Fehlanpassung der Signal-
pfadverstédrkung eine deutliche Abweichung zum idealen Verlauf auf. Der ENoB-Verlauf
weist eine geneigte und vertikal verschobene ENoB-Charakteristik auf, welche der spe-
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zifischen t-Typ ENoB-Charakteristik entspricht (vgl. Abbildung 3.1). Diese Ergebnisse
zeigen die starke Abhéngigkeit der effektiven Auflosung des AMUX von einer Fehlanpas-
sung der Signalpfadverstédrkung.

Die zugrundeliegende Ursache, welche die t-Typ ENoB-Charakteristik erklart, kann mit
Hilfe des Ablaufschemas des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX her-
geleitet werden. In Abbildung 3.8 sind die grundlegenden Spektren an den Mischeraus-
gingen, analog zu Abbildung 2.8, mit einer Fehlanpassung der Signalpfadverstiarkung
durch den verringerten Spannungshub von X, (f) gezeigt. Die Spektren X' l]’m und X5,
welche mit Hilfe der Modellgleichung 2.34 aus dem Eingangssignal X, (f) gewonnen wer-
den, sind mit dem Skalierungsfaktor 0 < a = 1 — AV, 2 < 1 skaliert. Aufgrund der
Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung sind die Punkte A5. und B5. nicht mehr er-
fiillt. Durch die Skalierung der Spektren X§;, und X%, mit dem Skalierungsfaktor o
weisen die Residualténe r$,, 5, (Punkt A, S.22) bzw. 14, %, (Punkt B, S.22) nicht
mehr die selbe Residualamplitude auf wie die Residualtone ﬂw Kﬁu bzw. zl{l, z’iu. Da-
durch heben sich die Residualténe nicht ideal auf. Fiir den Fall eines Tones im unteren
AMUX-Band (Punkt A, S.22) verbleibt ein Gesamt-Residualton

Y = (), —a-rh,) + (1}, —a-1h) (3.11)

und fiir den Fall eines Tones im oberen AMUX-Band (Punkt B, S.22) verbleibt ein
Gesamt-Residualton

b b . ,
rf = (rh —a-1rly) + (1 — a-ry), (3.12)

im Ausgangsspektrum Y (f) des AMUX. Zusétzlich zur Generierung des Gesamt-Resi-
dualtons findet eine Reduzierung der Signalamplitude des Gesamt-Signaltones fiir den
Fall eines Tones im unteren AMUX-Band (Punkt A, S.22)

s = (1) + - ) + (s1 + - s) (3.13)
und den Fall eines Tones im oberen AMUX-Band (Punkt B, S.22)
st = (s}, +a-s8,) + (st + - sb,) (3.14)

fiir steigende Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung AVyq 2 = 1 — a statt. Aufgrund
des auftretenden Gesamt-Residualtons im Verhéltnis zu der reduzierten Signalamplitu-
de des Gesamt-Signaltones fiir alle Signalfrequenzen im Ausgangsspektrum ergibt sich
ein ENoB-Verlust am AMUX-Ausgang und damit die vertikale Verschiebung der ENoB-
Charakteristik. Je grofier die Fehlanpassung der Signalpfadverstiarkung (je kleiner der
Skalierungsfaktor «) wird, desto grofler werden die Residualamplituden im Ausgangs-
spektrum und desto grofler wird der ENoB-Verlust. Aufgrund der Superpostion des Ba-
sisbandes und des gespiegelten Abbilds folgen nicht nur die Gesamt-Signalténe sondern
auch die Gesamt-Residualtone der Sinc-Aperturfunktion des AMUX. Dadurch fallt die
Amplitude des Gesamt-Signaltons und die Amplitude des Gesamt-Residualtons steigt
bei steigender Signalfrequenz (vgl. Laufrichtungspfeile in Abbildung 2.9). Dies fithrt zur
Neigung der t-Typ ENoB-Charakteristik.
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Abbildung 3.8: Spektren X1 2(f) am Mischerausgang mit Fehlanpassung der Signalpfadver-
starkung durch den verringerten Spannungshub von X, (f).

3.1.2.2 Frequenzabhiangige Fehlanpassung der Signalpfadverstiarkung

Die Auswirkung einer frequenzabhéngigen Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung kann
analog zur Untersuchung der frequenzunabhéngigen Fehlanpassung untersucht werden.

Dazu werden die Eingangssignale X, o(f) im Frequenzbereich mit einem reinen, reel-
len Betragsfilter mit einer frequenzabhéngigen Filterfunktion aq(f) bzw. as(f) multipli-
ziert

U (30w 0) e (L) 3.15)

« f 'Usw
2()2 (

Xo(f) = Xo(f) Iy, (f) - e—j”fTSVD) - sinc (ff ) : (3.16)

s,D
Die Betragsfilter aj 2(f) beeinflussen nur die Amplituden jedoch nicht die Phasen des
Eingangssignale und kénnen Werte zwischen Null und eins annehmen. Eine Phasenver-
schiebung zwischen den Eingangssignalen wird separat in Abschnitt 3.2.2 untersucht und
deshalb hier vernachléssigt.

Die zugrundeliegende Ursache, welche zur Verringerung der effektiven Auflésung fiihrt,
entspricht der Ursache der frequenzunabhéngigen Fehlanpassung der Signalpfadverstér-
kung. Aufgrund der frequenzabhéngigen Fehlanpassung AVy 2(f) = aq(f) — aa(f) sind
die Punkte A5. und B5. (das Aufheben der Residualténe) im Ablaufschema aus Ab-
schnitt 2.2 je nach Betragsfilter «(f) nicht mehr zwingend erfiillt. Die Fehlanpassung
fiihrt zu Gesamt-Residualtone fiir Punkt A

Y = (a1(fu) -4y — a2(fu) - 1h0) + (a1 (= (fu = fea)) - Thy — a2(=(fu = fe,n)) - Thy)
(3.17)
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und fir den Punkt B

rf = (oa(fy) -1l — o fy) - rlay) + (0a(=(fi = fen)) -8y — a(=(fi = fe,n)) - Thy)-
(3.18)

Die Komponenten des gespiegelten Abbildes werden von dem an f. 4 gespiegelten Be-
tragsfilter a(—(f — fc,4)) skaliert. Mit Hilfe der Beziehung f,, = f. 4 — fi aus Punkt Al.
kénnen die Gleichungen der Gesamt-Residualtone vereinfacht werden zu

rh = (a1(fu) -1y — a2(fu) - 15,) + (1 (fi)ri, — a2(fi) - rh) (3.19)

und

rf = (a1 (fi) -y — aa(fi) - 109) + (@1 (fu) - 13y — 02 (fu) - ) (3.20)

Zusétzlich zur Entstehung der Gesamt-Residualténe wird die Amplitude der Gesamt-Si-
gnalténe durch die Filterfunktion fiir den Punkt A

= (o (f1) - 8% + c2(fy) - s5y) + (on(fu) - 85 + aa(fu) - sby) (3.21)
und den Punkt B

st = (@1(fu) - sty + @2(fu) - s5,) + (a1 (f1) - s1, + a2(fi) - sb,) (3.22)

reduziert. Die Formulierung der Gesamt-Signalténe und der Gesamt-Residualténe im un-
teren und oberen AMUX-Band gelten zunéchst fiir beliebige Betragsfilter o 2(f). Um
den Effekt einer frequenzabhéngigen Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung anschau-
lich zu machen, wird im Folgenden angenommen, dass sich ay(f) wie der Betrag eines
Tiefpassfilters erster Ordnung verhélt und der Betragsfilter a1(f) = 1 ist. Eine Tief-
passfilterung des Eingangssignals X, (f) konnte durch eine zusitzliche Dédmpfung einer
RF-Koaxiakabelverbindung bzw. einer RF-Steckerverbindung des AMUX-DAC-Aufbaus
am zweiten Daten-Eingang des AMUX entstehen. Aufgrund eines Tiefpassverhaltens des
Betragsfilters as( f) sind die Signalamplituden X, (f) fiir Frequenzen f — 0 unverandert.
Es gilt limy_,ga(f) = 1. Fiir steigende Signalfrequenzen werden die Signalamplituden
von X,(f) immer stirker geddmpft. Aufgrund des FBV-Effektes werden Signaltone der
niedrigsten und héchsten Frequenzen im AMUX-Spektrum mit niedrigen Signalfrequen-
zen der Eingangssignale erzeugt (vgl. Frequenzbereiche I (S.23) und III (S.23)). Da die
Fehlanpassung fiir niedrige Signalfrequenzen der Eingangssignale aufgrund des Tiefpass-
verhalten von as(f) gegen Null geht, sind die Punkte A5 und B5 (Aufhebung der Resi-
dualtone) weiterhin erfiillt. Die Gesamt-Residualtone fiir die niedrigsten und héchsten
Signalfrequenzen im AMUX-Spektrum besitzen somit eine Amplitude von Null. Zusétz-
lich werden die Gesamt-Signaltone fir die niedrigsten und héchsten Signalfrequenzen im
AMUX-Spektrum nicht reduziert. Dadurch entspricht der ENoB bei diesen Frequenzen
dem ENoB der Referenzkurve (vgl. Abbildung 6.15). Fiir steigende Signalfrequenzen f;
der Eingangssignale steigt die Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung aufgrund von
as(f) an. Dies fithrt im Zusammenhang mit dem FBV-Effekt zu steigenden Gesamt-Re-
sidualténen und sinkenden Gesamt-Signaltonen fiir steigende Signalfrequenzen f; fiir den
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Punkt A bzw. sinkende Signalfrequenzen f, = f. 4 — f; fiir den Punkt B. Die Gesamt-Re-
sidualténe mit den héchsten Amplituden und die stdarkste Reduzierung der Amplituden
der Gesamt-Signaltone entstehen somit im Frequenzbereich II (vgl. S.23). Dies fiihrt
zu einer Verdnderung der ENoB-Charakteristik von der t-Typ ENoB-Charakteristik
der frequenzunabhéngigen Fehlanpassung zu einer b-Typ ENoB-Charakteristik im Fall
einer frequenzabhéngigen Fehlanpassung durch ein Tiefpassverhalten. Die Form der
ENoB-Charakteristik durch eine frequenzabhéngige Fehlanpassung ist jedoch stark von
der Art der Frequenzabhingigkeit abhéingig. Der FBV-Effekt bewirkt fiir die frequenz-
abhingige Fehlanpassung eine qualitative Spiegelsymmetrie der ENoB-Charakteristik
zwischen dem oberen und dem unteren AMUX-Band, da die Nichtidealitdt sowohl Ein-
fluss auf die Basisbédnder als auch auf die gespiegelten Abbilder der Mischerspektren
besitzt.

3.1.2.3 Fazit

Beide Varianten der Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung zeigen die Abhéngigkeit
der effektiven Auflésung durch Differenzen in den Signalamplituden der beiden Eingangs-
signale der Mischer. Um diese Effekte zu minimieren wird besonderer Wert auf die Sym-
metrie der Signalpfade gelegt. Dies bedeutet, dass sowohl auf dem AMUX-Chip als auch
im AMUX-DAC-Aufbau angepasste Leitungen mit der gleichen Lénge verwendet werden.
Die Ubertragungsfunktionen der vorgeschalteten Zellen im Signalpfad des AMUX-Chips
werden so gut wie moglich angepasst. Zur Minimierung der Fehlanpassung der Verstér-
kung von Verstarkerzellen in beiden Signalpfaden werden Toleranzschwankungen von
Bauteilen (zB. Emittergegenkopplungswiderstande der TAS), welche direkten Einfluss
auf die Verstiarkung besitzen, minimiert. Zusatzlich zur Symmetrie des Layouts wird ein
thermisch symmetrisches Layout umgesetzt, um Abweichungen der Ubertragungsfunk-
tionen der Signalpfade aufgrund von Temperaturgradienten zu vermeiden. Treten durch
Toleranzen oder Temperaturgradienten Fehlanpassungen der Signalpfadverstarkung auf,
konnen diese potentiell mit Hilfe einer Kalibrationsroutine ausgeglichen werden. Die Ka-
libration der Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung ist in Kapitel 5 beschrieben.

3.2 Fehlanpassung des Timings der AMUX-Signale

Im Folgenden wird die Nichtidealitit der Fehlanpassung des Takt-zu-Signal-Timings, des
Signal-zu-Signal-Timings und des Takt-zu-Taktsignal-Timings des AMUX untersucht.

3.2.1 Takt-zu-Signal-Timing

In Kapitel 2 wurde auf die Phasenbeziehung der Taktsignale der DACs zur Generie-
rung der gewiinschten Eingangssignale, sowie auf die Verhéltnisse der Abtastdauern der
DACs und des AMUX (vgl. Abbildung 2.3) eingegangen. Der Zusammenhang zwischen
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Abbildung 3.9: Das Schaltverhalten des AMUX fiir ein ideales Timing (a) und das Worst-
Case-Timing (b) zwischen dem AMUX-Taktsignal ¢4 (¢) und den Datensignalen
.TLQ({Z).

des Timings der Eingangssignale zum Taktsignal des AMUX c4(t) wird im Folgenden
naher untersucht. Dieser Aspekt ist entscheidend fiir die Optimierung der effektiven
Auflésung des AMUX, wie in [18] erlautert. Der Amplitudenverlauf von Signal- und Re-
sidualténen und damit die effektive Auflésung des AMUX sind empfindlich gegeniiber
des Timings der Abtastung der Eingangssignale. Diese Annahme l&sst sich zunéchst ein-
mal intuitiv anhand der Abbildung 3.9 erkléren, welche das Schaltverhalten des AMUX
fiir ideales Timing und Worst-Case-Timing zwischen dem AMUZX-Taktsignal c(¢) und
den Eingangssignalen z12(t) zeigt. Als Eingangssignale sind in Abbildung 3.9 ideale
ZOH-Signale dargestellt. Das Taktsignal c4(t) des AMUX weist im Worst-Case-Fall ei-
ne zusatzliche Phasenverschiebung von A¢. 4 = 180° bzw. eine zusétzliche, zeitliche
Verzogerung von At, a4 = Tcz’A auf. Fir Taktsignalwerte c4(t) = 1 wird das Eingangssi-
gnal z1(f) und fiir Taktsignalwerte c4(t) = 0 das Eingangssignal z2(t) auf den Ausgang
des AMUX geschaltet. In Abbildung 3.9a werden durch das Taktsignal die statischen
Datenwerte von z12(t) auf den Ausgang geschaltet. Dadurch wird ein Ausgangssignal
y(t) erzeugt, welches der gewiinschten Datenfolge x[l] (vgl. Abbildung 2.2) folgt. Fiir
das Worst-Case-Timing in Abbildung 3.9b folgt das Ausgangssignal y(¢) nicht mehr der
gewiinschten Datenfolge z[l], da durch das Timing zwischen Taktsignal und Eingangssi-
gnalen, die Flanken der Daten und nicht der statischen Datenwert abgetastet werden.
Das Ausgangssignal y(t) weist dadurch Flanken innerhalb des Abtastintervalls T 4 auf
und stellt somit nicht mehr das gewiinschte Ausgangssignal dar. Dies zeigt intuitiv,
dass das Timing zwischen Taktsignal und Eingangssignalen selbst bei idealen Signalen
(perfekte ZOH-Eingangssignale, perfektes rechteckformiges Taktsignal) Einfluss auf die
AMUX-Funktionalitdt besitzt. Dadurch ist es naheliegend, dass auch die effektive Auf-
16sung des AMUX-DAC eine Abhéngigkeit gegeniiber dem Timing zwischen Takt- und
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Eingangssignalen besitzt. Das Timing zwischen Takt- und Eingangssignalen ist von dem
AMUX-DAC-Aufbau abhéngig und kann durch Verdnderung der RF-Verkablung oder
durch Anderung der Frequenz der Abtast- und Taktraten variieren. In einem unkali-
brierten AMUX-DAC-Aufbau variiert die zusédtzliche Phasenverschiebung grundsétzlich
zwischen A¢. 4 = £180°. Eine Kalibrierung dem Timing des AMUX-DAC-Aufbaus ist
deshalb entscheidend fiir eine Optimierung des Ausgangssignals [18].

Um die Auswirkung des Timings zwischen Taktsignal und Eingangssignalen zu untersu-
chen wird eine zusétzliche Phasenverschiebung A¢. 4 des Taktsignals c4(t) in den Modell-
gleichungen eingefiihrt. Diese Phasenverschiebung entspricht einer Phasenverschiebung
A¢c 4 der Taktsignale der Mischer cprq,2(t). Im Frequenzbereich fithrt dies zu der An-
passung der Modellgleichungen der Taktsignale der Mischer 2.17 und 2.18 in der Form

1 1. s
Can(f) = 5 sinc (f 2’"‘) I (f) e, (3.23)
c,A
Cua(f) = % sinc (fT;vA) e ImfTe,a mTl (f)- e IAbc,A (3.24)
c,A

Die zusétzliche Phasenverschiebung A 4 := 2w fAt. s entspricht einer Abweichung
At 4 vom idealen Timing des AMUX-DAC-Aufbaus. In Abbildung 3.10 ist die Auswir-
kung der zusétzlichen Phasenverschiebung der Taktsignale der Mischer von A¢. 4 = 45°,
90°, 135° und 180° (Worst-Case-Timing in Abbildung 3.9) auf den Amplitudenverlauf
(a) und auf den ENoB-Verlauf (b) des Ausgangssignals des AMUX im Vergleich zum
idealen AMUX-Ausgangssignal bei einer Abtastrate von 100 GS/s dargestellt. Die Am-
plitudenverldufe sinken gegeniiber dem idealen Verlauf fiir steigende Frequenzen und
steigende Phasenverschiebungen bis zu einer Frequenz von ca. 33 GHz. Bei einer zuséitz-
lichen Phasenverschiebung vom A¢. 4 = 180°, dem Worst-Case-Szenario, kommt es zu
einem maximalen Amplitudenverlust von 93% (von 0,824V, auf 0,058 V,,). Ab einer
Frequenz von etwa 33 GHz steigen die Amplitudenverldufe wieder auf den idealen Wert
bei der maximalen Ausgangsfrequenz f, — fn 4 = 50 GHz (f,, 4 ist die Nyquistfrequenz
des AMUX vgl. S.12) an.

Damit kommt es zu erheblichen Amplitudenverlusten der Signalténe der Sinussynthe-
se im Ubergang zwischen dem mittleren Frequenzbereich (vgl. Punkt IT auf S.23) und
dem hohen Frequenzbereich (vgl. Punkt IIT auf S.23) des AMUX fiir zusétzliche Pha-
senverschiebungen des Taktsignals. Der ENoB-Verlauf in Abbildung 3.10b weist eine
Sonderform der b-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl. Abbildung 3.1). Bei niedrigen so-
wie hohen Frequenzen steigt der ENoB mit steigender zuséatzlicher Phasenverschiebung
der Taktsignale der Mischer. Fiir steigende Frequenzen und steigender zusétzlicher Pha-
senverschiebung A¢,. 4 féillt der ENoB stetig bis zu einer Frequenz von ca. 33 GHz ab.
Fiir Frequenzen oberhalb von 33 GHz steigt der ENoB wieder stetig bis auf den erhoh-
ten ENoB-Wert fiir die jeweilige zusédtzliche Phasenverschiebung an. Die Besonderheit
dieser ENoB-Verlaufe im Vergleich mit der bisher definierten b-Typ-Charakteristik ist
der Anstieg des ENoB fiir niedrige und hohe Frequenzen. In der bisher definierten b-Ty-
p-Charakteristik beginnen und enden die ENoB-Verldufe in der idealen ENoB-Kurve.
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Abbildung 3.10: Spitze-Spitze-Wert des AMUX-Ausgangsamplitudenverlauf bei fs 4 =
100 GS/s und der entsprechende ENoB-Verlauf fiir eine Phasenverschiebung
A 4 der Taktsignale der Mischer.

Zusatzlich ist das Minimum der Badewannenkurve von der Mitte des Ausgangsfrequenz-

; . ) 2
bereichs hin zu héheren Frequenzen (ca. 2 54 ) verschoben.

Die Ursache dieses Verhaltens ldsst sich mit Hilfe des Ablaufschemas des funktionsbasier-
ten Frequenzbereichsmodells des AMUX aus Abschnitt 2.2 herleiten. Dazu wird zunéchst
die Auswirkung der zusétzlichen Phasenverschiebung auf die Taktsignale der Mischer
Cui2(f) (vgl. Gleichung 3.23 und 3.24 ) in Abbildung 3.11 dargestellt. Im idealen Fall,
also einer zusédtzlichen Phasenverschiebung A¢. 4 = 0°, sind die Spektren in Abbildung
2.5b und Abbildung 3.11 identisch. Beide Spektren Cy o(f) in Abbildung 3.11 wei-
sen einen Dirac-Kamm mit einer Sinc-Aperturfunktion auf. Der Frequenzanteil bei der
Frequenz f = 0 ist in beiden Spektren gleich dem Wert des Gleichanteils der zugrun-
deliegenden Rechteckfunktion und damit unabhéngig von der Phasenverschiebung. Der
Unterschied zwischen den Spektren Cj,;(f) und Cjo(f) im Idealfall liegt in der Pha-
senverschiebung des zweiten Spektrums bei dem Wert 7 f7, 4 (vgl. Gleichung 3.23 und
3.24). Dieser Phasenunterschied zwischen den Taktsignalen der Mischer fiihrt dazu, dass
die skalierten Dirac-Impulse der beiden Spektren fiir alle Frequenzen ungleich Null eine
Phasenbeziehung von 180° zueinander aufweisen. Des Weiteren sind die Frequenzanteile
von C'ypp o(f) im Idealfall alle rein reell mit einer Phase von 0° bzw. 180°. Die Abweichung
vom idealen Timing fithrt zu zusétzlichen Phasenverschiebungen A¢. 4 = 27 fAt. 4 der
Frequenzanteile von Cy o(f) fiir alle Frequenzen wie in Abbildung 3.11 fiir C/q 5(fe,4)
angedeutet. Fiir die Frequenz f = 0 ist die zusétzliche Phasenverschiebung A¢. 4 = 0,
weswegen der Gleichanteil keine Anderung erfihrt. Da die zusétzliche Phasenverschie-
bung den gleichen Einfluss auf C,,(f) als auch auf Cj4(f) besitzt, bleibt die Phasenbe-
ziehung zwischen den Frequenzanteilen fiir f # 0 von Cj;1(f) zu Cjpo(f) bei 180°. Das
Worst-Case-Szenario fiihrt, wie in Abbildung 3.11 angedeutet, zu einer Phasenverschie-
bung aller Frequenzanteile f # 0 um 180°. Das bedeutet, dass im Worst-Case-Szenario
Cn (f) identisch zu Cjrq(f) im Idealfall bzw. Cp o (f) im Worst-Case-Szenario identisch
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Abbildung 3.11: Taktsignale der beiden Mischer im Frequenzbereich.

zu Cppq (f) im Idealfall ist.

Um die Ursache fiir den Verlust der effektiven Auflésung durch das Takt-zu-Signal-Ti-
ming herzuleiten, wird das Worst-Case-Szenario betrachtet. In Abbildung 3.12 sind die
Spektren an den Mischerausgéngen flir das Worst-Case-Szenario aufgetragen. Der Unter-
schied zu den Mischerspektren X /1 5(f) in Abbildung 2.8 des Idealfalls ist die Drehung
der gespiegelten Abbilder um 180°. Diese Drehung ist durch die Spiegelung der Spektren
an der Frequenzachse dargestellt. Durch die Phasendrehung der gespiegelten Abbilder
um 180° invertiert sich die Phasenbeziehung der Signal- und Residualténe im Basisband
zu den Signal- und Residualtonen im gespiegelten Abbild. Fiir das ideale Timing setzen
sich die Gesamt-Signaltone des Ausgangsspektrum in Punkt A (vgl. S.22)

s) = (sh + b)) + (sh + sy) (3.25)
und Punkt B (vgl. S.22)
4 = (s%, +55,) + (sh, + sh,) (3.26)

zusammen. Fir das Worst-Case-Szenario setzen sich die Gesamt-Signaltone des Aus-
gangsspektrum aufgrund der 180° Phasenverschiebung des gespiegelten Abbildes in Punkt
A (vgl. S.22)

sf = (sh + s5)) — (sh; + sy) (3.27)
und Punkt B (vgl. S.22)
s = (s}, + s5,) — (i, + s5,) (3.28)

zusammen. Die Verdnderung betrifft dabei nur das Vorzeichen der Phasorpaare §§ 9

und §i1,2u im gespiegelten Abbild. Dieser Vorzeichenwechsel fiihrt zu dem Amplituden-
verlust, welcher in Abbildung 3.10a zu erkennen ist. Fiir die niedrigsten Frequenzen
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Abbildung 3.12: Spektren X,/ »(f) am Mischerausgang fiir das Worst-Case-Szenario mit ei-
ner Taktphasenverschiebung von A¢. 4 = 180°.

im unteren AMUX-Band sind die Signalamplituden ’ﬁi,m’ wegen der gespiegelten Sin-
c-Aperturfunktion im gespiegelten Abbild vernachldssigbar gering, wodurch bei dieser
Frequenz kein nennenswerter Amplitudenverlust des Gesamt-Signaltones des AMUX zu
erkennen ist. Bei steigender Frequenz f steigt die Signalamplitude | §’i72l] im gespiegelten
Abbild aufgrund der Sinc-Aperturfunktion wie in Punkt A3. (vgl. S.22) beschrieben.
Gleichzeitig sinkt die Signalamplitude ]§’{72l| (vgl. Punkt A2., S.22). Insgesamt fiihrt dies
zu einer Verringerung der Amplitude des Gesamt-Signaltones s} fiir steigende Signalfre-
quenz f;. Diese Tendenz setzt sich fiir niedrige Frequenzen des oberen AMUX-Bandes
(vgl. Punkt B, S.22) fort. Fiir die Signalfrequenz f, des Gesamt-Signaltones im oberen
AMUX-Band bei der die Signalamplitude | §l{’2u| des Basisbandes gleich grof§ ist wie die
der Signalamplitude | §i172u| des gespiegelten Abbildes, erreicht die Amplitude des Gesam-
t-Signaltones s¥ im oberen AMUX-Band den Wert Null. Diese Frequenz kann numerisch
bestimmt werden zu f, ~ 0,611 - f. 4 = 0,611 - f,, 4. Steigt die Signalfrequenz weiter,
dominiert der Signalton s} ,, die Amplitude des Gesamt-Signaltones s¥, welcher dadurch
eine Phasendrehung von 180° im Vergleich zu dem gewiinschten Ton im Idealfall (vgl.
Abbildung 2.8) besitzt.

Tritt eine Phasenverschiebung A¢. 4 < 180° d.h. kleiner als im Worst-Case-Szenarios
auf, drehen sich die Signal- und Residualténe im gespiegelte Abbild um Ag. 4 < 180°.
Dadurch summieren sich die Signaltone des Gesamt-Signaltones weder rein konstruktiv
(Gleichung 3.25 und 3.26) noch rein destruktiv (Gleichung 3.27 und 3.28). Beispielhaft
ist in Abbildung 3.13 die Summation der komplexen Signalténe im gespiegelten Abbild
§i172l mit den reellen Signaltonen §Zf’2l im Basisband im unteren AMUX-Band in der
komplexen Ebene dargestellt. Es wird deutlich, dass der Betrag des Gesamt-Signaltones
s{ durch die zusitzliche Phasenverschiebung zunéchst verringert wird. Den minimalen
Betrag besitzt der resultierende Signalton im Worst-Case-Szenario bei einer Phasenver-
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§i1,2| (mit Phasenverschiebung)
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Abbildung 3.13: Summation der Signaltone §l{,2l, §§72l im unteren AMUX-Band in Abhéngig-
keit der Phasenverschiebung A¢. 4 in der komplexen Ebene.

schiebung von A¢. 4 = 180°. Bei Phasenverschiebungen A¢. 4 > 180° steigt der Betrag
von s{ wieder an. Daraus resultiert, dass der Amplitudenverlust fiir Phasenverschiebun-
gen bis 180° stetig steigt, bei 180° ihr Maximum besitzt und fiir A¢, 4 > 180° wieder
abnimmt. Die Residualtone fl{gu bzw. gl{,m im Basisband fiir Punkt A bzw. B sowie die
Residualtone ﬂgu und ziml im gespiegelten Abbild fiir Punkt A bzw. B heben sich auf-
grund der unverdnderten 180° Phasenverschiebung zueinander weiterhin auf. Es treten
somit keine Gesamt-Residualtone durch ein nicht ideales Takt-zu-Signal-Timing auf. Der
Grund fiir den Verlust an effektiver Auflésung liegt rein bei dem Verlust der Signalampli-
tude des Gesamt-Signaltones, wodurch der SINAD und damit der ENoB verringert wird.
Die Anhebung des ENoB {iber den zu erwartenden Idealwert bei niedrigen und hohen
Frequenzen riihrt von der Erniedrigung des Quantisierungsrauschens im Frequenzbereich
des maximalen Amplitudenverlustes her. Fiir das Quantisierungsrauschen am Ausgang
des AMUX gelten die selben Uberlegungen beziiglich der Amplitudenverlustes wie fiir die
Signal und Residualténe. Durch diese Erniedrigung des Quantisierungsrauschens und der
nicht reduzierten Signalamplituden der niedrigen und hohen Frequenzen erhéht sich der
SINAD und damit der ENoB bei diesen Frequenzen. Durch die Anhebung des ENoB bei
diesen Frequenzen und der Verschiebung des maximalen ENoB-Verlustes zu Frequenzen
grofler als ! “Z’A weist der ENoB eine spezielle, verschobene b-Typ ENoB-Charakteristik
auf. Der FBV-Effekt bewirkt fiir das Takt-zu-Signaltiming keine qualitative Spiegelsym-
metrie zwischen dem oberen und dem unteren AMUX-Bandspektrum, da die Nicht-
idealitdt nur Einfluss auf die Abbilder, jedoch keinen Einfluss auf die Basisbander der
Mischerspektren besitzt.

Zur Optimierung der effektiven Auflosung des AMUX-DAC-Aufbaus ist die Kalibrie-
rung des Takt-zu-Signal-Timings essentiell. Als Kalibrierungsgréfie kann entweder die
Signalamplitude im kritischen Frequenzbereich von f ~ 0.611 - f,, 4 oder eine durch die
in Abschnitt 4.4 vorgestellte Spitzenwert-Detektorschaltung erzeugte dc-Kalibrationss-
pannung dienen. In Abschnitt 4.4 wird ein Kalibrationsverfahren vorgestellt, welches
mit Hilfe der Spitzenwert-Detektorschaltung eine rudimentére Kalibration des Takt-zu-
Signal-Timings ermdglicht. Falls keine Spitzenwert-Detektorschaltung in der AMUX-
Schaltung vorgesehen wurde, kann durch Maximieren der Signalamplitude im kritischen
Frequenzbereich das ideale Timing zwischen dem Taktsignal und den Eingangssignalen
eingestellt werden. Mit der Erkenntnis dieses Abschnittes lasst sich das Kalibrations-
verfahren aus Abschnitt 4.4 herleiten und damit jeder AMUX-DAC-Aufbau fiir jegliche
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Abtastrate anhand einer dc-Kalibrations-spannung kalibrieren. Auftretende Residualto-
ne konnen fiir die Kalibrierung des Takt-zu-Signal-Timings vernachléssigt werden, da
diese eine andere Ursache aufweisen miissen.

3.2.2 Signal-zu-Signal-Timing

In Kapitel 2 wurde das ideale Timing und damit die ideale Phasenbeziehung zwischen
den Eingangssignalen zur Generierung der gewiinschten Ausgangssignale hergeleitet.
Zu diesem Zweck wurde eine Zeitverschiebung At. ps = TSQ'D = 02"4 des Taktsignals
cpa(t) von DAC2 festgelegt (vgl. Abbildung 2.2). Damit ergibt sich eine Phasenver-
schiebung zwischen den Taktsignalen der DACs von A¢. p2 = 27 f, DTST’D = 5. Diese
Phasenverschiebung fiithrt zu der Phasenverschiebung von 180° des zweiten und drit-
ten Nyquistbandes des Eingangssignals von DAC2 gegeniiber dem Eingangssignal von
DACI (vgl. Abbildung 2.7 sowie Gleichung 2.26 und 2.28). Erst durch diese Phasenbe-
ziehung eliminieren sich die Residualtone ﬁl{gu, ﬁmu (vgl. Punkt A, S.22) bzw. zll),2l7
ﬂﬂ (vgl. Punkt B, S.22) im Ausgangsspektrum des AMUX. Die Phasenverschiebung
des Taktsignals cps(t) des zweiten DAC wird in dem, in dieser Arbeit verwendeten,
Messaufbau durch eine interne Verzogerungsleitung des DAC5-Moduls von Micram er-
zeugt (vgl. Abbildung 6.23). Ohne die Einstellung dieser Verzogerungsleitung befinden
sich die beiden Taktsignale der DACs zunéchst in Phase. Die Phasenbeziehung der Ein-
gangssignale kann zusétzlich durch Zeitverzogerungsdifferenzen zwischen den beiden Si-
gnalpfaden im AMUX-DAC-Aufbau beeinflusst werden. Der Signalpfad von den DACs
zu der AMUX-Kernschaltung beinhaltet den Signalpfad des AMUX-Chips als auch den
Signalpfad von den DACs zu den Daten-Eingéngen des AMUX-Moduls, welche sich aus
RF-Koaxialkabeln, RF-Steckverbindungen, Leitungsstrukturen auf dem Substrat sowie
Bonddrahtverbindungen zusammensetzt. Toleranzen in diesen Schaltungselementen, wie
zum Beispiel in der Linge der RF-Koaxialkabel, der Lange der Bonddrahtverbindungen
koénnen eine zusatzliche Zeitverzogerung und damit eine zusatzliche Phasenverschiebung
zwischen den Eingangsignalen hervorrufen. Eine nicht ideale Einstellung des Timings
zwischen den Eingangssignale fiihrt zu einer Beeinflussung der effektiven Auflésung des
AMUX-DAC-Aufbaus [18].

Um die Auswirkungen des Signal-zu-Signal-Timings zu untersuchen, wird eine Abwei-
chung des, in Abschnitt 2.2 eingefiihrten, idealen Signal-zu-Signal-Timings in den Mo-
dellgleichungen eingebracht. Dies kann mit Hilfe einer zusétzlichen Zeitverzogerung in
einem der beiden Eingangsignale umgesetzt werden. Im Folgenden wird eine zuséatzliche
Zeitverzogerung At,1 in der Modellgleichung des Eingangssignals

U v .
X,(f) = 22 (X0() 111y, (1) - 72750 ) sine (3.29)
2 ’ f s,D
eingefithrt. Die Modellgleichung des Eingangssignals X, (f) bleibt fiir die Folgenden Un-
tersuchungen unverandert (vgl. Gleichung 2.28). Ohne Kalibration des Timings der Ein-
gangssignale des AMUX-DAC-Aufbaus liegt die zusétzliche Zeitverzogerung zwischen
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Abbildung 3.14: Zeitliche Ansicht der Abtastung der Eingangssignale x; 5(t) mit einer Zeit-
verzogerung Aty fir ideal ZOH- (a) und bandbreiten-begrenzte ZOH-
Eingangssignale (b).

den Eingangssignalen zwischen At,; = :l:Tsz’D , mit der Annahme, dass die Phasen-

verschiebung zwischen den Taktsignalen der DACs ohne Kalibration zunéchst arbitrér
ist. Um die Abhéngigkeit der effektiven Auflosung des AMUX-DAC-Aufbaus beziiglich
des Signal-zu-Signal-Timings unabhéngig von absoluten Werten ausdriicken zu kénnen,
wird eine relative Zeitverzogerung Art,; vom idealen Timing eingefithrt. Die relative
Zeitverzogerung wird als das Verhéltnis von At;; zur Periodendauer T, 4 des Taktsi-
gnals c4(t) des AMUX definiert. Dies bedeutet, dass zusétzliche Zeitverzogerungen von

Aty = 4,5ps, 4,75 ps bzw. 5 ps relativen Zeitverzogerungen von A7, = m%ﬁ‘ = 22,5%,
23,75% bzw. 25% fiir eine Periodendauer von T, 4 = 20ps entsprechen: Diese Peri-
odendauer entspricht wiederum einer Taktsignalfrequenz von f. 4 = 50 GHz und da-
mit einer Abtastrate des AMUX von f; 4 = 100 GS/s. Ohne Kalibration des Timings
der Eingangssignale sind relative Zeitverzogerungen von maximal Ar,; = 50% mog-
lich. In Abbildung 3.14 ist das Schaltverhalten des AMUX mit und ohne einer relati-
ver Zeitverzogerung A, fiir ideale ZOH-Eingangssignale und bandbreiten-begrenzte
ZOH-Eingangssignale aufgetragen. Fiir die idealen ZOH-Eingangssignale, wie in Abbil-
dung 3.14a dargestellt, besitzen relative Zeitverzogerungen A1, < 25% keine Auswir-
kungen auf das Ausgangssignal und damit den ENoB des Ausgangssignals. Mit relativen
Zeitverzogerungen A7, < 25% tastet das Taktsignal c(t) weiterhin den korrekten,
quasi-statischen Datenwert der ZOH-Funktionen der Eingangssignale ab, wodurch das
Ausgangssignal y(t) dem idealen Ausgangssignal entspricht. Erst fir relative Zeitverzo-
gerungen AT, > 25% wird die Flanke des idealen Eingangssignals x1(t) abgetastet, was
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Abbildung 3.15: Amplituden der Gesamt-Signaltéone des AMUX sowie der Gesamt-

Residualtone iiber der synthetisierten Signalfrequenz bei fs 4 = 100 GS/s (a)
und der entsprechende ENoB-Verlauf (b), fiir eine zusétzliche Zeitverzogerung
ATy zwischen den quasi-idealen ZOH-Eingangssignalen. (¢) und (d) wie Abb.
(a) und (b) jedoch mit einer Tiefpassfilterung der ZOH-Eingangssignale mit
einer 3dB-Grenzfrequenz von 100 GHz.
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zu einer Verzerrung des Ausgangssignals y(¢) und damit einem Verlust der effektiven
Auflésung fithrt. In der Umsetzung der Modellgleichung des AMUX (vgl. Abschnitt 2.2)
in dem AMUX-Python-Skript besitzen die Eingangssignale keine ideale Flankensteilheit
(Anstieg- und Abfallzeiten von 0,3125 ps), wodurch bereits zusatzliche, relative Zeitver-
zogerungen von A7, > 22,5% Auswirkungen auf das Ausgangssignal besitzen. Wird die
Flankensteilheit der ZOH-Eingangssignale durch eine Bandbreitenbegrenzung weiter re-
duziert, erhoht sich die Empfindlichkeit der effektiven Auflésung im Zusammenhang mit
der relativen Zeitverzogerung, wie in Abbildung 3.14b dargestellt. Dies hat zur Folge,
dass bereits relative Zeitverzogerungen A, > 10% zu einer Abtastung der Flanke des
Eingangssignals x(t) fiihren und damit das Ausgangssignal y(¢) beeinflusst (vgl. Abbil-
dung 3.14b gestrichelte Kreise). Der AMUX tastet somit nicht mehr den gewiinschten Da-
tenwert des Eingangssignals x;(t) ab, was zu einer Verzerrung des Ausgangssignals und
damit einem Verlust der effektiven Auflosung fiihrt. In Abbildung 3.15a sind die Amplitu-
den der Gesamt-Signaltone, sowie die Amplituden der zugehérigen Gesamt-Residualténe
des AMUX in Abhéngigkeit der relativen Zeitverzogerung A7, = 22,5%, 23,75% bzw.
25% fiir eine Abtastrate von fs 4 = 100 GS/s in Dezibel aufgetragen. Die Eingangssi-
gnale stellen zunéchst die im AMUX-Python-Skript umgesetzten Modellgleichung (vgl.
Gleichung 2.21 und 2.23) dar, welche aufgrund der nicht idealen Flankensteilheit als
quasi-ideale ZOH-Funktionen bezeichnet werden. Durch Erhéhung von Ar,; féllt die
Gesamt-Signalamplitude maximal um 0,183 dBV,,, im Vergleich zum idealen Amplitu-
denverlauf ab (nicht erkennbar in Abbildung 3.15). Die Amplitude der Gesamt-Residual-
tone hingegen zeigt eine stirkere Abhéngigkeit beziiglich der relativen Zeitverzogerung.
Wiéhrend die Amplituden der Gesamt-Residualténe fiir das ideale Timing aufgrund der
Sinc-Aperturfunktion von —78dBV,, zu —75dBV,,,, leicht ansteigen, weisen die Ge-
samt-Residualtone fiir das nicht ideale Timing eine umgekehrte Badewannenform auf.
Die Amplituden beginnen bei niedrigen Frequenzen jenseits von —60dBV,,,. Fiir stei-
gende Frequenzen steigen die Residualamplituden auf ein Maximum bei der mittleren
Frequenz von 25 GHz an und sinken danach wieder auf Werte jenseits von —60dBV,, ab.
In Abbildung 3.15b ist der entsprechende ENoB-Verlauf des AMUX in Abhéngigkeit der
relativen Zeitverzogerung A7, aufgetragen. Unabhéngig von A7, beginnen und enden
alle ENoB-Verlaufe im ENoB-Verlauf fiir ideales Timing. Fiir steigende Signalfrequenzen
und steigendes At fallt der ENoB bis zu den mittleren Frequenzen ab und steigt da-
nach wieder auf den Wert des ENoB-Verlaufs des idealen Timings an. Die ENoB-Verlaufe
weisen damit eine eindeutige b-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl. Abbildung 3.1).

In Abbildung 3.15c¢ sind die Amplituden der Gesamt-Signaltone, sowie die Amplitu-
den der zugehdrigen Gesamt-Residualténe des AMUX in Abhéngigkeit der relativen
Zeitverzogerung At,; = 10%, 15% bzw. 20% in Dezibel aufgetragen. Die quasi-idea-
len Eingangssignale sind durch eine Tiefpassfilterung mit einer 3dB-Grenzfrequenz von
100 GHz zusétzlich bandbreiten-begrenzt. Die Ergebnisse der Amplitudenverldufe des
Gesamt-Signaltones und des Gesamt-Residualtons gleichen qualitativ den Ergebnissen
fiir die quasi-idealen ZOH-Eingangssignale in Abbildung 3.15a,b. Jedoch werden die
Ergebnisse bereits mit relativen Zeitverzogerungen von At,; = 10%, 15% bzw. 20%
anstatt A7r,1 = 22,5%, 23,75% bzw. 25% erzeugt. Auch die in Abbildung 3.15d aufgetra-
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Sinc-Amplitude

Nyquistband

Abbildung 3.16: Die zusitzliche Zeitverzogerung At,; des DAC-Signal z1(t) fithrt zu zusétz-
lichen Phasenverschiebungen O; bzw. ©, der Téne im ersten bzw. zweiten
Nyquistband.

genen ENoB-Verldufe entsprechen den Ergebnissen aus Abbildung 3.15b qualitativ. Die
ENoB-Verlaufe weisen ebenfalls eine eindeutige b-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl.
Abbildung 3.1).

Die Ursache fiir die Entstehung der b-Typ ENoB-Charakteristik ldsst sich mit Hilfe
des Ablaufschemas des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX aus Ab-
schnitt 2.2 herleiten. Zunéchst kann die Auswirkung der zusétzlichen Zeitverzogerung
At,; auf das Eingangssignal X (f) im Frequenzbereich in Abbildung 3.16 dargestellt
werden. Eine zusitzliche Zeitverzogerung des Eingangssignals x;(t) ldsst sich durch ei-
ne Phasenverschiebung der Signalténe und Abbilder in den Nyquistbandern von X (f)
darstellen. Das funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell des AMUX aus Abschnitt 2.2
berticksichtigt nur die ersten beiden Nyquistbéinder und die darin definierten Téone s; o
und @, 5, (vgl. Abbildung 2.7). Dadurch lassen sich zwei Phasenverschiebungen fiir den
Signalton s;; im ersten Nyquistband und fiir das Abbild a;, im zweiten Nyquistband
auf Grund der zusétzlichen Zeitverzogerung definieren. Die Phasenverschiebung des Si-
gnaltones im ersten Nyquistband ergibt sich zu ©; := 27 f;jAt,1 und die des Abbildes im
zweiten Nyquistbandes zu ©,, := 27 f,At,1. Die Frequenz f, = fs p — fi im zweiten Ny-
quistband (vgl. Punkt A1, S.22) ist groBer-gleich der Frequenz f; im ersten Nyquistband.
Dadurch ist die Phasenverschiebung des Abbildes a,,, groBer als die des Signaltones sy;.
Fiir steigende Frequenzen f; steigt die Phasenverschiebung ©; proportional mit der Fre-
quenz an. Fir steigende Frequenzen f; fallt die Frequenz f, und damit die zugehorige
Phasenverschiebung ©,, (vgl. Pfeile in Abbildung 3.16) ab. Fiir den Grenzwert f; — fn p
lduft auch die Frequenz limy, ¢, ,, fu = fn,p gegen die Nyquistfrequenz der Eingangs-
signale. Dadurch sind fiir diesen Grenzwert die Phasenverschiebungen ©; und ©,, iden-
tisch. Fiir die niedrigsten Frequenzen f; ist die Phasenverschiebung ©; vernachléssigbar
klein, wahrend die Phasenverschiebung ©, maximal wird. In Abbildung 3.17 sind die
Ausgangsspektren der Mischer fiir eine zusédtzliche Zeitverzogerung A7, des Eingangs-
signals X, (f) dargestellt. Durch die Faltung der Eingangssignale mit den Taktsignalen
der Mischer entstehen, wie in Abschnitt 2.2 beschrieben, die Basisspektren X' ?72( f) und
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die gespiegelten Abbilder X 112( f) im unteren Seitenband von f. 4. Durch die Spiegelung
treten im gespiegelten Abbild die Phasenverschiebung ©, bei dem Signalton §§l (vgl.
Ablaufschema Punkt A) bzw. Residualton 7¢; (vgl. Ablaufschema Punkt B) bei der Fre-
quenz f; und die Phasenverschiebung ©; bei dem Residualton 7%, (vgl. Punkt A, S.22)
bzw. Signalton si, (vgl. Punkt B, S.22) bei der Frequenz f,, auf. Fiir Frequenzen im unte-
ren AMUX-Band (vgl. Punkt A, S.22) sinkt die Phasenverschiebung ©,, im gespiegelten
Abbild mit steigender Signalfrequenz f; und die Phasenverschiebung ©; steigt mit stei-
gender Signalfrequenz f;. Fir Frequenzen im oberen AMUX-Band (vgl. Punkt B, S.22)
steigt die Phasenverschiebung ©, im gespiegelten Abbild mit steigender Signalfrequenz
fu und die Phasenverschiebung ©; sinkt mit steigender Signalfrequenz f,.

Zunéchst wird die Generierung eines Signaltones im unteren AMUX-Band betrachtet
(vgl. Punkt A). Aufgrund der Phasenverschiebung ©; des Signaltones §Z{l im Basisband
und der Phasenverschiebung ©,, des Signaltones §Zil im gespiegelten Abbild ist der Punkt
A4. des Ablaufschemas (die konstruktive Superpostion der Signalténe) nicht mehr ide-
al erfiillt. Abhéngig von der Signalfrequenz weicht die Phasenbeziehung zwischen den
Signaltonen §l1’,21 und §§72l vom Idealwert Null ab. Dies fiihrt zu dem Verlust von maxi-
mal 0,183 dBV,,, der Gesamt-Signalamplitude gegeniiber dem idealen Amplitudenverlauf
(nicht erkennbar in Abbildung 3.15a,c). Fiir sehr niedrige Signalfrequenzen f; — 0 ist der
Verlust der Gesamt-Signalamplitude durch die zuséatzliche Zeitverzogerung vernachlassig-
bar. Bei dieser Signalfrequenz geht die Phasenverschiebung 0; gegen Null, wodurch sich
die Signaltone §l{?21 im Basisband noch ideal konstruktiv iiberlagern. Zusétzlich sind die
Signalamplituden | §Zi,2l| wegen der Sinc-Aperturfunktion im gespiegelten Abbild vernach-
lassigbar klein (vgl. Punkt A3.). Fiir steigende Signalfrequenzen f; steigt ©; an, 0,, sinkt,
| §l{,2[\ sinkt im Basisband und | §’i,2l\ steigt im gespiegelten Abbild. Dieses Verhalten fiihrt
insgesamt zu einem maximalen Amplitudenverlust des Signaltones bei Signalfrequenzen
fi = fn,p. Aufgrund der Phasenverschiebung ©,, des Residualtons ﬂl{u im Basisband und
der Phasenverschiebung ©; des Residualtons r}, im gespiegelten Abbild ist der Punkt
Ab5. des Ablaufschemas (die Aufhebung der Residualténe bei Superposition) nicht mehr
ideal erfiillt. Abhéngig von der Signalfrequenz liegt die Phasenbezichung zwischen den
Residualtonen zl{Qu und ﬂ,Qu nicht mehr bei idealen 180°. Dies fithrt zu dem Anstieg
der Gesamt-Residualamplitude in Abbildung 3.15a,c. Fiir sehr niedrige Signalfrequenzen
fi — 0 ist der Anstieg der Gesamt-Residualamplitude durch die zusétzliche Zeitverzoge-
rung vernachléssigbar klein. Bei dieser Signalfrequenz geht die Phasenverschiebung ©;
gegen Null, wodurch sich die Residualtone ﬂ,Zu im gespiegelten Abbild noch ideal aufhe-
ben. Zusétzlich sind die Residualamplituden |£l{72u| aufgrund der Sinc-Aperturfunktion
im Basisband vernachléssigbar klein (vgl. Punkt A2.). Fiir steigende Signalfrequenzen f;
steigt ©; an, O, sinkt, |z’i72l| sinkt im gespiegelten Abbild und |fl{72l| steigt im Basisband.
Dieses Verhalten fithrt insgesamt zu einer maximalen Gesamt-Residualamplitude bei Si-
gnalfrequenzen f; — f, p. Die Generierung eines Signaltones im oberen AMUX-Band
(vgl. Punkt B) entspricht der Generation im unteren AMUX-Band bis auf die Phasendre-
hung des Eingangssignals X, (f) um 180°. Aufgrund des FBV-Effektes wiederholen sich
die Effekte auf die Gesamt-Signalamplituden und Gesamt-Residualamplituden beziiglich
der zuséatzlichen Zeitverzogerung jedoch in gespiegelter Form. Der maximale Amplitu-
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Abbildung 3.17: Spektren X,/ »(f) am Mischerausgang fiir eine Zeitverzogerung At,; des
ersten DAC-Signals x1(t), welche zu zusétzlichen Phasenverschiebungen 0,
bzw. ©, der Téne im unteren bzw. oberen AMUX-Band fiihren.

denverlust des Gesamt-Signaltones und der maximale Anstieg des Gesamt-Residualtons
entsteht fiir die niedrigsten Signalfrequenzen f, — f, p im oberen AMUX-Band. Des
Weiteren wird der Amplitudenverlust des Gesamt-Signaltones und der maximale Anstieg
des Gesamt-Residualtons vernachlassigbar klein fiir Signalfrequenzen f, — f. 4. Bei die-
ser Signalfrequenz geht die Phasenverschiebung ©; gegen Null, wodurch sich die Signalto-
ne §§72u im gespiegelten Abbild noch ideal konstruktiv iiberlagern und die Residualténe
il{,zz im Basisband sich ideal auftheben. Zusatzlich sind die Signalamplituden \§f{,2u| im
Basisband und die Residualamplituden |ﬂ’2l\ im gespiegelten Abbild aufgrund der Sin-
c-Aperturfunktion vernachlassigbar klein (vgl. Punkt B3. und B2.). Der Anstieg der Ge-
samt-Residualamplitude und der Verlust der Gesamt-Signalamplitude im mittleren Fre-
quenzbereich des AMUX-Spektrums fiithrt zu dem ENoB-Verlust in Abbildung 3.15b,d
und damit zu der b-Typ ENoB-Charakteristik. Der Verlust der Gesamt-Signalamplitude
ist jedoch im Vergleich des Anstieges der Gesamt-Residualamplitude in erster Naherung
vernachléssigbar (vgl. Abbildung 3.15a,c). Der ENoB-Verlust wird in erster Naherung
durch den Anstieg der Gesamt-Residualamplitude hervorgerufen. Der FBV-Effekt be-
wirkt fiir das Signal-zu-Signal-Timing eine Spiegelsymmetrie zwischen dem oberen und
dem unteren AMUX-Band, da die Nichtidealitdt sowohl Einfluss auf die Basisbander als
auch auf die gespiegelten Abbilder der Mischerspektren besitzt.

Die Ergebnisse dieses Abschnittes zeigen, dass das Signal-zu-Signal-Timing des AMUX-
DAC-Aufbaus die erreichbare effektive Auflésung des Systems beeinflusst. Die Abhén-
gigkeit der effektiven Auflésung beziiglich des Signal-zu-Signal-Timing steigt fiir band-
breiten-begrenzte Eingangssignale. Da die zusatzliche Zeitverzégerung zwischen den Ein-
gangssignalen ohne Kalibration zunéchst arbitriar zwischen At,, = j:TSQ’D (A7, = 50%)
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liegt, besteht bereits fiir ideale ZOH-Eingangssignale (ohne Bandbreitenbegrenzung) ei-
ne Abhéangigkeit der effektiven Auflésung des AMUX-Ausgangs vom Signal-zu-Signal-Ti-
ming. Wie eine Kalibration des AMUX-DAC-Aufbaus beziiglich des Signal-zu-Signal-Ti-
mings aussehen kann, wird in Kapitel 5 gezeigt.

3.2.3 Takt-zu-Taktsignal-Timing der Mischer

In Abschnitt 3.2.1 wurde das Timing des Taktsignals c4(t) des AMUX zu den Ein-
gangssignalen x 2(¢) und in Abschnitt 3.2.2 das Timing der Eingangssignale zueinander
betrachtet. Die Taktsignale der Mischer cpr 2(t) werden aus dem Taktsignal c4(t) des
AMUX hergeleitet (vgl. Abbildung 2.4). Das Taktsignal cpso(t) des Mischers 2 muss
um 180° zu dem das Taktsignal cpr(f) des Mischers 1 phasenverschoben sein, um die
AMUX-Funktion zu realisieren. Zeitliche Verzogerungen in den Taktpfaden kénnen da-
zu fithren, dass die Taktsignale der Mischer keine Phasenverschiebung von 180° mehr
zueinander aufweisen. Hierdurch verschieben sich die Schaltintervalle der Mischer bei
denen das jeweilige Eingangssignal eines Mischers auf den Ausgang geschaltet wird.
Aus diesem Grund entstehen Zeitintervalle bei denen beide Eingangssignale gleichzeitig
auf den Ausgang geschaltet werden und Zeitintervalle bei denen keines der Eingangssi-
gnale auf den Ausgang geschaltet wird. Dies wird im Folgenden als Uberlagerung der
Abtastfenster der Mischer bezeichnet. Die Uberlagerung der Abtastfenster der Mischer
wirkt sich, wie im Folgenden gezeigt, negativ auf die effektive Auflésung des AMUX
aus. Je nach Schaltungskonzept des AMUX entstehen Abweichungen von der idealen
180° Phasenverschiebung durch unterschiedlichen Zeitverzégerungen in den Taktpfaden
durch Langenunterschiede zwischen den Signalleitungen, unterschiedliche Temperaturen
der Taktpfade aufgrund von Temperaturgradienten auf dem Chip oder durch asymme-
trisches Layout der Mischerzellen (vgl. [17]).

Um die Auswirkungen des Timings zwischen den Taktsignalen der Mischer zu untersu-
chen, wird eine zuséatzliche Zeitverzogerung At ps in eine der beiden Modellgleichungen
der Taktsignale der Mischer (vgl. Gleichung 2.17 und 2.18) eingefiihrt. Im Folgenden
wird die zusétzliche Zeitverzogerung beispielhaft im Taktsignal des Mischers 1 einge-
bracht und ergibt

Can() = 5 sine (§751 ) 20/ a4 (), (3:30)

2 2 Te,A
Die zusétzliche Zeitverzogerung At. ps ist die zeitliche Abweichung vom idealen Timing
der Taktsignale der Mischer und fithrt zu einer Abweichung von der 180° Phasenver-
schiebung zwischen den Taktsignalen. Um die Abhéngigkeit der effektiven Auflésung des
AMUX-DAC-Aufbaus beziiglich des Timings zwischen den Taktsignalen der Mischer
unabhéngig von absoluten Werten ausdriicken zu koénnen, wird eine relative, zeitliche

Abweichung A7, pr == AYIEC’AM eingefiihrt. Diese relative, zeitliche Abweichung entspricht

der absoluten Abweichung Aty im Verhéltnis zu der Taktperiodendauer T;. 4. Die ab-
solute, zeitliche Abweichung At. s = 0,1ps, 0,2ps und 0,3 ps entspricht einer relativen
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Abbildung 3.18: Amplitude der Gesamt-Signaltone des AMUX sowie der Gesamt-Residualténe
iiber der synthetisierten Signalfrequenz bei f, 4 = 100 GS/s (f.,4 = 50 GHz)
(a) und der entsprechende ENoB-Verlauf (b) fir relative Zeitabweichungen
AT, pr vom idealen Timing der Taktsignale cpsy 2(t) der Mischer.
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Abbildung 3.19: Taktsignale der beiden Mischer cjs1(t) und car,2(t) im Zeitbereich (b), sowie
deren Spektren im Frequenzbereich (b) fiir ideales Timing (durchgezogene Li-
nien) und fiir eine Abweichung von dem idealen Timing (gestrichelte Linien).
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Abweichung von A7,y = 0,5%, 1% und 1,5% fiir eine Periodendauer von T, 4 = 20 ps.
Die Groflenordnung der hier beispielhaft gewédhlten Werten entsprechen Zeitverzogerun-
gen aufgrund eines asymmetrischen Layouts der Mischer, wie in Abschnitt 4.2.2.2 gezeigt
wird (vgl. Tabelle 4.4). In Abbildung 3.18a ist der Amplitudenverlauf der Gesamt-Signal-
und Gesamt-Residualtone der Sinussynthese des AMUX fiir ideales Timing und fiir re-
lative Abweichungen vom idealen Timing fiir eine Abtastrate von 100 GS/s aufgetragen.
Die Amplitudenverldufe der Gesamt-Signaltone weichen weniger als 0,05dB voneinan-
der ab wodurch alle Verlaufe in Abbildung 3.18 iibereinander liegen. Der Amplituden-
verlauf der Gesamt-Signaltone folgt der Sinc-Aperturfunktion (vgl. Abbildung 2.9). Der
Amplitudenverlauf der Gesamt-Residualténe fiir das ideale Timing folgt ebenfalls der
Sinc-Aperturfunktion. Fiir eine steigende Signalfrequenz féllt die Residualfrequenz (vgl.
Punkt Al. bzw. Bl.) stetig ab, weswegen die Gesamt-Residualamplitude fiir das idea-
le Takt-zu-Taktsignal-Timing fiir steigende Signalfrequenzen steigt (vgl. Abbildung 2.9).
Die Amplituden der Gesamt-Residualtone fiir relative Zeitverzogerung A7, as > 0,5% be-
sitzen ihr Maximum bei der niedrigsten Signalfrequenz. Fiir steigende Signalfrequenzen
und sinkende, relative Zeitabweichungen A7, js fallen die Amplituden der Gesamt-Resi-
dualtone, bis diese bei hohen Signalfrequenzen f — f. 4 in die Kurve des idealen Timings
iibergehen. In Abbildung 3.18b sind die entsprechenden ENoB-Kurven fiir relative Ab-
weichungen A7, ps vom idealen Timing der Taktsignale cjs1 2(t) der Mischer aufgetragen.
Die ENoB-Kurven starten bei ihrem Minimum und steigen mit steigender Frequenz, bis
sie in die ENoB-Kurve des idealen Timings iibergehen. Der ENoB-Verlust bei niedri-
gen Frequenzen wird grofer fiir steigende Abweichungen A7 3y vom idealen Timing. Die
ENoB-Kurven weisen fiir die Abweichung vom idealen Timing zwischen den Taktsignalen
der Mischer eine eindeutige j-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl. Abbildung 3.1).

Die zugrundeliegende Ursache, welche zu dieser Art der ENoB-Charakteristik fithrt, kann
mit Hilfe des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodell des AMUX aus Abschnitt 2.2
hergeleitet werden. Dazu wird die Abbildung 2.5 aus Abschnitt 2.2 auf die Erweiterung
der Modellgleichung 3.30 beziiglich der zusétzlichen Zeitverzégerung At. s in Abbil-
dung 3.19 angepasst. Darin sind die Taktsignale cpr12(t) der Mischer im Zeitbereich
sowohl fiir das ideale Timing (durchgezogene Linien) als auch fiir eine Abweichung vom
idealen Timing durch eine zusétzliche Zeitverzogerung At. s des Taktsignals cpsi(t)
(gestrichelte Linien) aufgetragen. Wie zu Beginn dieses Abschnittes beschrieben, ergibt
sich durch die zusétzliche Zeitverzogerung At s eine Uberlagerung der Abtastfenster
durch die Mischer. Um die Folgen dieser Zeitverzogerung auf die effektive Auflésung
zu verstehen, werden die Taktsignale cpsp2(t) in Abbildung 3.19b im Frequenzbereich
dargestellt. Das Spektrum C/5(f) des Taktsignals von Mischer 2 ist unveréndert. Das
Spektrum Cjq (f) erfahrt durch die zusétzlichen Zeitverzogerung At ps Phasenverschie-
bungen bei den Frequenzanteilen f # 0. Die Phasenverschiebung des Frequenzanteils bei
der Frequenz f. 4 wird als Phasenverschiebung A¢. yr = 27 fo aAt. ar definiert. Da alle
anderen Frequenzanteile bei Vielfachen von h- f. 4 liegen, besitzen diese Frequenzanteile
das h-fache der Phasenverschiebung - A¢. 7. In Abbildung 3.19b ist dies fiir h = 3 dar-
gestellt. Durch die zusétzlichen Phasenverschiebungen besitzen die Frequenzanteile von
C(f) fur f # 0 keine ideale Phasenbeziehung von 180° mehr zu den Frequenzanteilen
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Abbildung 3.20: Spektren X,/ 5 (f) am Mischerausgang fiir eine relative Abweichung A7, ps
vom idealen Timing der Taktsignale der Mischer, welche zu einer zusétzlichen
Phasenverschiebungen A¢. »s der Téne im Abbild fiihrt.

von Cjso(f). Diese Verdnderung wirkt sich direkt auf die Spektren der Mischerausgénge
in Abbildung 3.20 aus. Die Phasenverschiebung des Frequenzanteils f. 4 im Taktsignal
C1(f) fithrt zu einer Phasenverschiebung aller Komponenten des gespiegelten Abbilds
des Spektrums

Xan() = X% Con(D) = 3 Xy(f = he fo) - sine () e 3% (331)

h=—o0

(vgl. rechte Spalte in Abbildung 3.20) um A¢. ps. Die Gleichung 3.31 ist die Erweiterung
der Modellgleichung 2.32 aufgrund der zusétzlichen Zeitverzogerung At. ps. Aufgrund
der Eigenschaften des Dirac-Kammes der Modellgleichung 3.30, welcher nur Werte fiir
Vielfache von h - f. 4 besitzt, wird jeder Summand von Gleichung 3.31 mit dem Term
e~Ih®em multipliziert. Das gespiegelte Abbild X%, in Abbildung 3.20 entsteht durch
den Summand fiir h = 1, weswegen alle Frequenzanteile des Eingangssignals X (f)
mit der Phasenverschiebung 1- A¢. ar gedreht werden. Das Basisband X b 1 (f) entsteht
durch den Summand fiir h = 0 (vgl. Gleichung 3.31), wodurch die Phasenverschiebung
0 - A¢ensr gleich Null ist. Damit bleibt das Basisband XY, (f) durch die zusitzliche
Zeitverzogerung At. ps unverandert. Infolge dieser Erkenntnisse muss das Ablaufschema
des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells des AMUX aus Abschnitt 2.2 angepasst
werden. Die Signaltone §Z'1721 des Punktes A4 und §§72u des Punktes B4 weichen aufgrund

der Phasenverschiebung aller Komponenten des gespiegelten Abbilds X', (f) um Age s
von der idealen Phasenverschiebung von 0° ab und addieren sich dadurch nicht mehr ide-
al konstruktiv. Die Residualtone ﬂ’% des Punktes A5. und fin des Punktes B5. weichen

aufgrund der Phasenverschiebung aller Komponenten des gespiegelten Abbilds X 3\41( f)
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um A¢. ar von der idealen Phasenverschiebung von 180° ab und heben sich nicht mehr
ideal auf. Die hier aufgefiihrten Abweichungen in den Punkten A4/5 und B4/5 (vgl. S.22)
fiihren grundsétzlich zu steigenden Verlusten der Gesamt-Signalamplituden fiir steigende
Signalfrequenzen aufgrund der steigenden Amplitude der Signaltone §Zi,2l bzw. §§72u (vgl.
Punkt A/B3, S.22). Die Gesamt-Residualamplitude besitzt fir Signalfrequenzen f; — 0
ein Maximum, da die Residualamplitude zimu fiir diese Signalfrequenz aufgrund der Sin-
c-Aperturfunktion im gespiegelten Abbild maximal wird (vgl. Punkt A3). Fiir steigende
Signalfrequenzen sinkt die Residualfrequenz und damit die Residualamplitude ﬂzu bzw.
zl{’Qu im gespiegelten Abbild (vgl. Punkt A/B3, S.22). Fiir den Punkt B3 und fiir maxima-
le Signalfrequenzen f, — f. a féllt die Residualamplitude |z’i’21| auf Null hinsichtlich der
Sinc-Aperturfunktion des gespiegelten Abbildes. Der resultierende ENoB-Verlust ist fiir
niedrige Signalfrequenzen maximal aufgrund der maximalen Gesamt-Residualamplitu-
den und fallt fiir steigende Signalfrequenzen ab. Der Verlust an Gesamt-Signalamplitude
steigt zwar fiir steigende Signalfrequenzen an, ist jedoch fiir die hier untersuchten Werte
der Fehlanpassung des Takt-zu-Taktsignal-Timings so gering, dass in erster Naherung
kein ENoB-Verlust bei hohen Signalfrequenzen erzeugt wird. Das in diesem Abschnitt
beschriebene Verhalten erklart sowohl den Amplitudenverlauf der Gesamt-Residualtone,
als auch die j-Typ ENoB-Charakteristik in Abbildung 3.18. Der FBV-Effekt bewirkt fiir
das Takt-zu-Taktsignal-Timing keine Spiegelsymmetrie der ENoB-Charakteristik zwi-
schen dem oberen und dem unteren AMUX-Band, da die Nichtidealitdt nur Einfluss auf
die gespiegelten Abbilder der Mischerspektren besitzt.

Wie die Ergebnisse aus Abbildung 3.18b zeigen, beeinflusst das Timing zwischen den
Taktsignalen der Mischer cprq2(t) des AMUX die effektive Auflésung des AMUX-DAC-
Aufbaus. Die Abhéngigkeit der effektiven Auflésung von dem Takt-zu-Taktsignal-Timing
zeigt, dass die Taktpfade der beiden Mischer beziiglich Layout und Temperaturkoeffizient
moglichst symmetrisch ausgelegt werden sollen. Je nach Realisierung der 180° Phasenver-
schiebung zwischen den Taktsignalen cps1 2(t) kann eine Kalibration des Takt-zu-Takt-
signal-Timings durchgefiihrt werden. Im Bezug 180° Phasenverschiebung zwischen den
Taktsignalen cpsq2(t) der Mischer werden im Folgenden beispielhaft zwei Realisierungs-
Varianten betrachtet. Die erste Realisierungs-Variante ist die Erzeugung der 180° Pha-
sendrehung von cjpro(t) mit Hilfe einer Verzogerungsleitung im Taktpfad von cps2(t). Die
Verzogerungsleitung kann in diesem Fall direkt zur Kalibration des Timings der Takt-
signale cps12(t) verwendet werden. Eine Kalibrationsroutine zur Optimierung des Takt-
zu-Taktsignal-Timings wird in Kapitel 5 erldutert. In der zweiten Realisierungs-Variante
wird die 180° Phasenverschiebung mittels der Invertierung (Kreuzung) des differentiel-
len Taktsignals cpro(t) im Layout erreicht. Diese Realisierungs-Variante erlaubt keine
Kalibration des Timings zwischen den Taktsignalen cpzq 2(t). In dieser Variante ist die
Layout-Symmetrie und damit die parasitdren Elemente des Layouts (wie parasitére Me-
tallwiderstdnde, Kapazitdten und Induktivitdten) entscheidend fiir das Timing zwischen
den Taktsignalen der Mischer. In den, in dieser Arbeit vorgestellten, realisierten Schaltun-
gen (vgl. Kapitel 6) wird die zweite Realisierungs-Variante der 180° Phasenverschiebung
umgesetzt. Bei der Umsetzung der Schaltungen wird ein zellenbasiertes Entwurfskonzept
(vgl. Abschnitt 4.1) verwendet. In beiden Schaltungen sind beide Mischer in einer einzi-
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gen Zelle integriert und die 180° Phasenverschiebung wird durch die rdumliche Anord-
nung der Transistoren der Mischer und deren Ansteuerung mit dem Taktsignalen 1 2(t)
erreicht (vgl. Abschnitt 4.2.2.2 und Abbildung 4.16). Entstehen durch parasitéire Layout-
und Transistorelemente Asymmetrien im Layout, kénnen Zeitverzogerungsdifferenzen in
der Taktansteuerung der beiden Mischer entstehen. Der daraus resultierende Verlust an
effektiver Auflésung kann nicht durch eine Kalibration ausgeglichen werden. Die Vortei-
le dieser Realisierung-Variante bestehen aus der Reduktion der Schaltungskomplexitét
(Anzahl an Taktverstirkerzellen, Verzogerungsleitung) und der damit einher kommen-
den Reduktion der Verlustleistung sowie der in erster Naherung gleichen Temperatur der
Taktpfade aufgrund der rdumlichen Néhe. Jedoch erzwingt diese Variante ein genaues
Modell der parasitiaren Elemente des Layouts und der Transistoren, sowie hinreichend ge-
naue Simulationen, da Fehler im Design, welche zu Fehlanpassungen des Timings fiithren,
nicht durch Kalibration ausgeglichen werden konnen.

3.3 Nichtidealitaten im Taktpfad

3.3.1 Tastgradfehler

Der Tastgrad des Taktsignals des AMUX besitzt direkten Einfluss auf das Abtastverhal-
ten und damit auf die effektive Auflésung des AMUX. Der Tastgrad ist definiert als die
Impulsdauer im Verhéltnis zu Periodendauer eines Taktsignals [36, 37]. Fiir die ideali-
sierten Taktsignale, wie in Abbildung 3.21 dargestellt, wird die Impulsdauer t.;, als die
Dauer definiert, bei der das Taktsignal den Wert eins besitzt. Dadurch ergibt sich der
Tastgrad des AMUX-Taktsignals ca(t) zu

tein
Dy = . 3.32
T, (3.32)
Der ideale Tastgrad des Taktsignals des AMUX liegt bei D4 = 0,5. Dieser Tastgrad
garantiert gleich lange Abtastintervalle der beiden Mischer des AMUX. Um die Ab-
héngigkeit der effektiven Auflésung des AMUX beziiglich der Abweichung vom idealen
Tastgrad D4 = 0,5 unabhéngig von der verwendeten Abtastrate bzw. Periodendauer
einschétzen zu konnen, wird eine verhéltnisméfliige Abweichung des Tastgrades von dem
idealen Tastgrad, der prozentuale Tastgradfehler AD 4, eingefiihrt
|1Da—0,5]  |£0D4]

AD,4 = - . 3.33
A 0,5 0,5 (3.33)

Dabei entspricht 6D 4 dem absoluten Tastgradfehler. Der Tastgrad abhingig von dem
absoluten Tastgradfehler wird definiert als Dy = 0.5+ §D 4. Die Ursache von Tastgrad-
fehlern in Taktsignalpfaden von Hochfrequenzschaltungen wird in [38] untersucht. Wie in
[38] beschrieben, fithren sowohl Tastgradfehler als auch Gleichanteile (de-Offsetspannun-
gen) am Eingang von Stromschaltern (SS) in Taktverstirkerstufen zu Tastgradfehlern
im Taktsignal am Ausgang der Taktverstirkerstufe. Ublicherweise werden in integrierten
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Taktsignale mit Tastgradfehler
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Abbildung 3.21: Verhéltnis zwischen Impulsdauer t.;, und Periodendauer T 4 der AMUX-
Taktsignale cas 2(t) fiir die Realisierung der 180° Phasenverschiebung mittels
einer Zeitverzogerung in (a) und der Invertierung (Kreuzung) der differenti-
ellen Signalfithrung in (b).

Hochgeschwindigkeitsschaltungen wie dem AMUX mehrere Taktverstirkerstufen kaska-
diert, um eine ausreichende Bandbreite und Signalstérke des Taktsignals auf dem Chip
zu erreichen. Durch die Verstarkung der Tastgradfehler bzw. die Wandlung von Gleich-
anteilen in Tastgradfehler in Verstarkerstufen, konnen in kaskadierten Taktverstarker-
ketten Tastgradfehler entstehen, welche Einfluss auf die Funktion von Hochfrequenz-
schaltungen besitzen. Die Taktpfade, die in dieser Arbeit betrachtet werden, bestehen
aus drei bis vier kaskadierten Taktverstiarkerstufen mit einer de-Spannungsverstarkun-
gen des gesamten Taktpfades von 8 bis 20. Typische Werte fiir Tastgradfehler an den
Mischer-Eingéngen liegen zwischen AD 4 = [0%;4%] fiir Gleichanteile am Takt-Eingang
der AMUX-Schaltungen zwischen 0 mV und 8 mV.

Das Taktsignal des AMUX wird, wie in Abbildung 2.4 gezeigt, in zwei Taktsignale
e 2(t) fir die jeweiligen Mischer aufgeteilt. Das Taktsignal cp1(t) entspricht in die-
ser Arbeit dem Taktsignal c4(t) und besitzt dadurch den selben Tastgrad Dy = Dy
(vgl. Abschnitt 2.2). Das Taktsignal cpro(t) entspricht dem um 180° gedrehten Takt-
signal ¢ps1(t) (vgl. Abbildung 2.4). Die 180° Phasenverschiebung zwischen ¢z (t) und
cpr2(t) kann auf verschiedene Arten realisiert werden. Im Folgenden werden zwei Arten
der Realisierung unterschieden. Die erste Art der Realisierung der 180° Phasenverschie-
bung kann durch eine Verzogerungsleitung im Taktpfad von cpro(t) durchgefithrt werden.
Unter der Voraussetzung, dass die Verzogerungsleitung keine Wirkung auf den Tastgrad
besitzt, besitzen die Taktsignale cprq(t) und cpro(t) die selben Tastgrade und Tastgradfeh-
ler (vgl. Abbildung 3.21a). Die Modellgleichungen der Taktsignale der Mischer ergeben
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Abbildung 3.22: Amplitude der Gesamt-Signalténe des AMUX fiir f, 4 = 100GS/s (a) und
der entsprechende ENoB-Verlauf (b) fiir verschiedene Tastgrade D 4 der Takt-
signale cps12(t) fiir die 180° Phasenverschiebung von caz2(t) mittels einer
Verzogerungsleitung.

sich dementsprechend analog zu Gleichung 2.17 und 2.18 zu

Cui(f) =Da-sinc(fTea-Da)- Hlﬁ(f), (3.34)
Cra(f) =D -sine (fTea-Dy)-e 7™ Ten. m%(f). (3.35)

Der Tastgrad beeinflusst folglich die Spektren an den Mischerausgéngen (vgl. Anmer-
kungen zu Gleichung 2.32 und 2.34)

o

Xon(f) =Xy () *Cann(f)= Y, Xy(f—h-fen) Da-sinc(h-Dy), (3.36)
h=—00

Xara(f) = Xo(f) * Crra(f) = i Xo(f —h- fea)  Da-sinc(h-Dy)e 7™ (3.37)
h=—o00

Der Tastgrad bestimmt die Amplitudenskalierung der Sinc-Aperturfunktion der Basis-
bander (h = 0) und der gespiegelten Abbilder (h = 1). Da beide Mischerspektren
Xr1,2(f) bei dieser Realisierungsvariante der 180° Phasenverschiebung durch den sel-
ben Tastgrad beeinflusst werden, bleiben die Punkte A /B3 (Konstruktive Superposition
der Signalténe) und A/B4 (Ausloschung der Residualtone) des Ablaufschemas aus Ab-
schnitt 2.2 erhalten. Durch die Anderung der Amplitudenskalierung der Sinc-Apertur-
funktionen der Basisbdnder und der gespiegelten Abbilder wird der Amplitudenverlauf
der Gesamt-Signalténe und die resultierende Sinc-Aperturfunktion des AMUX beein-
flusst. Die Amplitudenskalierung der Basisbander (h = 0) betragt D4-sinc (0- D4) = Da
und die Amplitudenskalierung der gespiegelten Abbilder (h = 1) betriagt D4 -sinc (Dy).
In Abbildung 3.22a sind die Amplitudenverldufe der Gesamt-Signalténe in Abhéngigkeit
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des Tastgrades D4 der Taktsignale der Mischer aufgetragen. Ist der Tastgrad D4 < 0,5
(z.B. Dy = 0,48 bzw. AD4 = 4%) sorgt die Amplitudenskalierung fiir einen Abfall
der maximalen Ausgangsamplitude in Verbindung mit einen flacheren Abfall der Am-
plitude des Gesamt-Signaltones iiber der Frequenz im Vergleich zum idealen Amplitu-
denverlauf fiir D4 = 0.5. Der Abfall der maximalen Ausgangsamplitude entsteht durch
die Erniedrigung der Amplitudenskalierung der Basisbdnder und der gespiegelten Abbil-
der. Das Abflachen des Amplitudenverlaufs entsteht durch die kleinere Erniedrigung der
Amplitudenskalierung der gespiegelten Abbilder gegeniiber der Erniedrigung der Ampli-
tudenskalierung der Basisbdnder. Den umgekehrten Effekt auf den Amplitudenverlauf
der Gesamt-Signaltone besitzen Tastgrade D4 > 0,5 (z.B. Dy = 0,52 bzw. AD 4 = 4%).
Die maximale Ausgangsamplitude steigt und der Abfall des Amplitudenverlaufs iiber
der Frequenz nimmt zu im Vergleich zum idealen Amplitudenverlauf fir D4 = 0,5.
Fiir den Grenzwert D4 = 1 des Tastgrades stellt das Modell einen linearen Addierer
(vgl. [39]) und nicht mehr einen AMUX dar. Dies bedeutet, dass fir D4 = 1 die Ein-
gangssignale des AMUX statisch auf den Ausgang geschaltet werden und addiert wer-
den. Dadurch besitzt der AMUX eine verdoppelte maximale Signalamplitude gegeniiber
dem idealen Tastgrad D4 = 0,5 und einen Amplitudenverlauf welcher der Sinc-Aper-
turfunktion Gp(f) der Eingangssignale entspricht (Gp(f) ist in X, 5(f) enthalten, vgl.
Gleichung 2.26 und 2.28). Dies kann durch die Eliminierung der gespiegelten Abbilder
aufgrund der Amplitudenskalierung D 4-sinc (D 4) = 0 erklart werden. Ohne den Einfluss
des gespiegelten Abbildes werden lediglich die Eingangssignale mit der Aperturfunktion
Gp(f) iber die Basisbander auf den AMUX-Ausgang geschaltet. Der Amplitudenverlauf
der Gesamt-Signaltone fallt damit auf Null fiir maximale Signalfrequenzen. Fiir typische
Tastgradfehler im Bereich von AD 4 = [0%;4%] bewirkt die Anderung des Amplituden-
verlaufs der Gesamt-Signalténe eine maximale Abweichung vom idealen ENoB-Verlauf
von AENoB, = 0,04 bit, wie in Abbildung 3.22b zu erkennen.

Die zweite Art der Realisierung der 180° Phasenverschiebung wird mittels der Invertie-
rung durch Kreuzung der beiden Leiter des differentiellen Taktsignals im Layout erreicht.
Dadurch besitzt das Taktsignal cpr2(t) den in Abbildung 3.21b gezeigten Verlauf und den
Tastgrad Dy = 1 — D 4. Das Taktsignal cpso(t) entspricht dem invertierten Taktsignal
e (t), wodurch das Verhéltnis der Einschalt- und Ausschaltzeit umgedreht wird. Das
Taktsignal cps1(t) ist weiterhin identisch mit dem Fall der ersten Realisierungsvarian-
te. Damit lassen sich die Modellgleichungen 2.17 und 2.18 der Taktsignale der Mischer
erweitern zu

Cui(f) = Da-sinc(fTea-Da)- Hlﬁ(f), (3.38)
= i Da-sinc(h-Da)-0(f —h- fea), (3.39)
Cna(f) = ?1: :OODA) sine (f Te.a - (1= Da)) - 7o - (), (3.40)
Y (1= Da)-sine(h- (1= Da)e ™ 6(F ~h-fon).  (341)

h=—oc0
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Diese Art der Realisierung der 180° Phasenverschiebung entspricht der Realisierung in
den in dieser Arbeit entwickelten AMUX-Varianten. Ein Tastgradfehler AD 4 # 0 fiihrt
dazu, dass die Eingangssignale des AMUX unterschiedlich lange von den jeweiligen Mi-
schern abgetastet werden. In den Grenzféllen, D4 = 0 und D4 = 1, wird jeweils nur eines
der beiden Eingangssignale ohne Abtastung auf den Ausgang des AMUX gegeben. Das
Ausgangssignal des AMUX besitzt in diesen Féllen keine verdoppelte Abtastrate und
die Abbilder g, des jeweiligen Eingangssignals finden sich unverédndert im Ausgangs-
spektrums des AMUX. Dadurch ist anzunehmen, dass bei dieser Art der Realisierung
der 180° Phasenverschiebung bei steigendem Tastgradfehler der Taktsignale Cyy o(f)
die effektive Auflésung des AMUX stetig verringert wird.

Um die Auswirkungen des Tastgradfehlers auf die effektive Auflosung des AMUX-DAC-
Aufbaus zu untersuchen, wird ein typischer Tastgradfehler AD 4 = 0,5% , 1% und 1,5%
in den Modellgleichungen 3.38 und 3.40 eingebracht. Abbildung 3.23a zeigt den Amplitu-
denverlauf der Gesamt-Signalténe sowie der Gesamt-Residualtone des AMUX-Ausgangs-
signals in Dezibel bei der Sinussynthese und einer Abtastrate von 100 GS/s. Der Ampli-
tudenverlauf der Gesamt-Signalténe weist in erster Niherung keine Anderung durch die
Tastgradfehler auf. Der Amplitudenverlauf der Gesamt-Signalténe folgt der Sinc-Aper-
turfunktion (vgl. Abbildung 2.9). Der Amplitudenverlauf der Gesamt-Residualtone fiir
den idealen Tastgrad folgt fiir steigende Signalfrequenz ebenfalls der Sinc-Aperturfunk-
tion jedoch in Laufrichtung der Residualfrequenz, wie in Abschnitt 2.2 beschrieben. Bei
Einfithrung der Tastgradfehler AD 4 = 0,5%, 1% bzw. 1,5% beginnen die Amplituden der
Gesamt-Residualtone fiir niedrige Signalfrequenzen bei etwa —75dBV,,,. Fiir eine stei-
gende Signalfrequenz und steigende Tastgradfehler steigen die Gesamt-Residualtone ste-
tig an und erreichen ihr Maximum bei maximalen Signalfrequenzen f,, — f, 4 = 50 GHz.
Abbildung 3.23b zeigt die zugehorigen ENoB-Verldufe. Alle Verldufe starten bei niedrigen
Frequenzen auf dem ENoB-Wert des idealen AMUX ohne Tastgradfehler. Fiir steigende
Signalfrequenzen und steigende Tastgradfehler fillt der ENoB stetig bis zur maximalen
Signalfrequenz f, — 50 GHz ab. Damit weisen die ENoB-Verldufe fiir Tastgradfehler
der Taktsignale der Mischer eine eindeutige d-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl. Abbil-
dung 3.1).

Die Ursache des Verhaltens des AMUX beziiglich des Tastgradfehlers bei der zweiten
Realisierungsvariante der 180° Phasenverschiebung des Taktsignals cpo(t) lasst sich mit
Hilfe des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells aus Abschnitt 2.2 herleiten. Fir
den idealen Tastgrad D4 = 0,5 entsprechen die angepassten Modellgleichungen 3.38 und
3.40 den idealen Modellgleichungen 2.17 und 2.18. Der Gleichanteil (der Frequenzanteil
bei f = 0) von Cjy;(f) bzw. Cyo(f) fiir h = 0 besitzt aufgrund der Sinc-Apertur-
funktion den Wert des Tastgrades D4 bzw. den Umkehrwert 1 — D 4. Somit werden
die Gleichanteile von C)/q o(f) durch den Tastgrad bestimmt. Fiir eine Erhéhung des
Tastgrades D4 > 0,5, steigt der Gleichanteil des Spektrums C/;(f) an und der Gleich-
anteil fallt von Cjo(f) aufgrund des Vorfaktors (1 — Dy4) ab. Fiir Verkleinerungen des
Tastgrades vom idealen Wert D 4 < 0,5, fallt der Gleichanteil von C';; (f) und der Gleich-
anteil steigt fur Cyo(f). Fir alle Vielfachen der Taktfrequenz h - f. a4 (h # 0) sinken
die Frequenzanteile beider Taktsignalspektren bei Vergroflerung oder Verkleinerung des
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Abbildung 3.23: Amplitude der Gesamt-Signaltone des AMUX sowie der Gesamt-Residualténe
bei fs,.4 = 100GS/s (a) und der entsprechende ENoB-Verlauf (b) fiir Tast-
gradfehler AD 4 des Taktsignals cpsq () fiir die 180° Phasenverschiebung von
cp2(t) mittels der Kreuzung der differentiellen Signalfithrung.

Tastgrades vom idealen Wert. Im Folgenden ist vor allem der Frequenzanteil fiir h=1
bei f. 4 wichtig, da dieser Frequenzanteil die Skalierung der gespiegelten Abbilder X7 o
des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells bestimmt. Fiir den Frequenzanteil h = 1
gilt

1 1
Crri(f) x Dy -sinc(Dy) = —sin(mD4) = —sin (;r + 7r5DA> , (3.42)
T T
h=1
. 1 . 1 . [/«
Chra(f) x (1 =Dy)-sinc(l —Dy) = —sin(n(1 — D4)) = —sin (2 :F7T5DA) .
7r T
h=1

(3.43)

Fiir beide Frequenzanteile h = 1 von Cjy 5(f) wird ein Maximum bei 6D 4, also fiir
einen idealen Tastgrad Dy = 0,5 erreicht. Der Sinus in Gleichung 3.42 und 3.43 ist
symmetrisch um dem Maximum beim idealen Tastgrad von D4 = 0,5. Das bedeutet
dass beide Frequenzanteile fiir positive und negative absolute Tastgradfehler in gleichem

Mafe absinken. Das bedeutet es gilt C ;1 (f)|  0Cpo(f)| . Zum besseren Verstandnis
h=1 h=1
der Auswirkung des Tastgrades auf die Frequenzanteile der Taktsignale Cyq o(f) werden

im Folgenden die Grenzfille Dy — 0 bzw. D4 — 1 (0D 4 = 0,5) betrachtet. Fiir beide
Grenzfille werden die Frequenzanteile fiir o = 1 in Gleichung 3.42 und 3.43 zu Null.
Dies gilt fiir alle Frequenzanteile h # 0. Der Frequenzanteil h = 0 fiir die Grenzfille
ergibt sich zu Cp1(f) = Dg und Cy1(f) = 1 — D 4. Bei dem Grenzfall Dy = 0 wird
Crn(f) zum Nullspektrum und beim Grenzfall Dy = 1 besitzt Cprq(f) einen einzigen
Frequenzanteil bei der Frequenz Null mit dem Wert Eins. Cyso(f) verhilt sich genau
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Abbildung 3.24: Spektren X,/ 5(f) am Mischerausgang fiir einen Tastgrad Da < 0,5 der
Taktsignale der Mischer.

umgekehrt zu Cys1(f). Dies bedeutet, dass fiir den Grenzwert D4 = 0 das Eingangssignal
X,(f) und fiir den Grenzwert D4 = 1 das Eingangssignal X,(f) unveréndert auf den
AMUX-Ausgang gegeben wird. Die Spektren an den Mischerausgédngen ergeben sich aus
Gleichung 2.32 und 2.34

Xon(f) = > Xi(f—h-fea) Da-sinc(h-Da), (3.44)
h=—00
:\';_,"i_ Xl(f)DA +X1<f_fC7A)'DASinC<DA)+\';_,7 (3'45)
h<0 b i h>1
=x45,(N|,_, =X, (N, _,
Xoa(f) = > Xo(f —h-fea)- (1= Da)-sinc(h- (1 —Dy))e 7™, (3.46)
h=—00
= ot Xo(f) - (1= Da) + Xo(f = fe,a) - (1 = Da)sine (1 — D) e T T
h<0 b ) h>1
=x8,(0],_, =X4u(0],
(3.47)
= o T Xo(f) - (1 = Da) + Xo(f = fe,a) - Dasine (D) e T to (348
h<0 b ) h>1
=x4,(N|,_, =X4(N|,_,

An diesen Gleichungen ist zu sehen, dass die Skalierung der Basisbander (fir A = 0)
abhéngig vom Tastgrad ist. Die Skalierung der Basisbénder fiir Mischer 1 und 2 wei-
chen abgesehen von dem idealen Tastgrad Ds = 0,5 voneinander ab. Die Skalierung
der gespiegelten Abbilder (fiir h = 1) ist ebenfalls abhéngig von dem Tastgrad D 4. Die
Skalierung der gespiegelten Abbilder weichen jedoch aufgrund des Zusammenhanges in
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Gleichung 3.42 und 3.43 nicht voneinander ab.

Abbildung 3.24 zeigt die Spektren am Ausgang der Mischer fiir einen Tastgrad ADy <
0,5 (AD4 # 0). Wie zuvor Beschrieben werden durch den Tastgradfehler die Basis-
bander der Eingangsspektren X/ 5(f) mit unterschiedlichen Gleichanteilen D4 bzw.
(1 — D4) skaliert. Fiir Abbildung 3.24 wurde ein Tastgrad Dy < 0,5 gewéhlt. Da-
durch ist das Basisband X ;1 (f) mit einem Wert kleiner 0,5 skaliert und das Basisband
X2(f) mit einem Wert grofer 0,5 (Pfeile in Abbildung 3.24). Die gespiegelten Ab-
bilder werden durch die Verringerung der Amplituden des Frequenzanteils C'y/q o(fc )

flir h = 1 bei einem Tastgradfehler immer mit einem Wert skaliert, welcher kleiner
ist als der Wert % - sinc (%) ~ 0,32 bei einem idealen Tastgrad (vgl. Pfeile in Ab-

bildung 3.24). Durch die unterschiedliche Skalierung der Basisbénder sind die Punk-
te A4/B4 (Ausloschung der Residualtone) fiir die Residualtone fll)’Qu bzw. flf,m nicht
mehr erfiillt (vgl. Gleichung 3.45 und 3.48). Die Residualtone im gespiegelten Abbild
heben sich aufgrund der gleichen Skalierung von X 341,2( f) weiterhin ideal auf (vgl.
Gleichung 3.45 und 3.48). Der Gesamt-Residualton wird durch die Differenz des Resi-
dualtons (ﬁhu bzw. gl{m) im Basisband bestimmt. Fiir steigende Signalfrequenzen fallt
die Residualfrequenz, womit die Residualamplituden aufgrund der Sinc-Aperturfunktion
im Basisband steigen (vgl. Punkt A2/B2). Damit steigt die Gesamt-Residualamplitude
mit steigender Signalfrequenz. Dieses Verhalten erkldrt sowohl den Amplitudenverlauf
der Gesamt-Residualtone in Abbildung 3.23a als auch die d-Typ ENoB-Charakteristik
in Abbildung 3.23b. Der FBV-Effekt bewirkt fiir einen Tastgradfehler der Taktsignale
der Mischer keine Spiegelsymmetrie der ENoB-Charakteristik zwischen dem oberen und
dem unteren AMUX-Band, da die Nichtidealitdt nur Residualténe im Basisband der
Mischerspektren erzeugen.

Wie die Ergebnisse dieses Abschnittes zeigen, ist der Einfluss eines Tastgradfehlers der
Taktsignale cps12(t) abhéngig von der Realisierungsvariante der 180° Phasenverschie-
bung zwischen den Taktsignalen. Fiir die erste Realisierungsvariante der 180° Phasenver-
schiebung mittels einer Verzogerungsleitung betreffen die Auswirkungen eines Tastgrad-
fehlers der Taktsignale hauptséchlich den Amplitudenverlauf des Ausgangssignals. Der
ENoB weist keine charakteristische Abweichung vom idealen Verlauf auf. Fiir die zwei-
te Realisierungsvariante der 180° Phasenverschiebung mittels Vertauschung der beiden
Signalleiter der differentiellen Signalfiihrung des Taktsignals cpso(t) tritt eine eindeutige
d-Typ ENoB-Charakteristik fiir typische Tastgradfehler auf. Die beiden, in dieser Arbeit
vorgestellten, Schaltungen (vgl. Kapitel 6) verwenden die zweite Realisierungsvariante
der 180° Phasenverschiebung. Diese Variante vereinfacht den Taktpfad deutlich und er-
moglicht eine frequenzunabhéngige 180° Phasenverschiebung der Taktsignale cpr 2(t).
Da Tastgradfehler in der Grofenordnung von AD 4 = [0%;4%] in Taktverstiarkerketten
aufgrund der, in [38] beschriebenen Faktoren nicht zu vermeiden sind, ist eine Kalibra-
tion des AMUX-DAC-Aufbaus beziiglich des Tastgrades zur Optimierung der effektiven
Auflésung notig. Einige der Faktoren, welche zu Tastgradfehlern fiihren, sind zum Bei-
spiel Gleichanteile der Signalquellen, nicht vernachlédssigbare Gleichtaktverstarkungen
der Taktverstarkerstufen sowie Toleranzen und Asymmetrien im Layout [38]. Die Kali-
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bration des Tastgrades wird in Kapitel 5 besprochen.

3.4 Fazit

Im vorliegenden Kapitel sind sechs Nichtidealitdten des AMUX-DAC-Aufbaus, ihre Aus-
wirkung auf die effektive Auflésung des Ausgangssignal und deren Ursache mit Hilfe des
Erkldrungsmodells aus Abschnitt 2.2 beschrieben. Jede der Nichtidealitdt konnte einer
ENoB-Charakteristik zugeordnet werden. Infolge der Erkenntnisse dieses Kapitels kon-
nen Design- und Konzeptiiberlegungen getroffen werden, um AMUX-Schaltungen fiir
spezifische Anforderungen beziiglich der effektive Auflésung zu entwerfen. Fiir die Nich-
tidealitdten der Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung, dem Takt-zu-Signaltiming,
dem Signal-zu-Signal-Timing, Takt-zu-Taktsignaltiming und dem Tastgradfehler kénnen
aufgrund der spezifischen ENoB-Charakteristiken eine Kalibrationsroutinen in Kapitel 5
fiir AMUX-DAC-Messaufbauten vorgeschlagen werden.

Mit Hilfe der spezifischen ENoB-Charakteristiken der Nichtidealitdten gepaart mit den
Ursachen fiir den Verlust der effektiven Auflésung kénnen sowohl Simulationen als auch
Messungen schneller optimiert, analysiert und verifiziert werden.



4 Entwurfsprinzipien und Konzeptuntersuchungen

In diesem Kapitel werden schaltungstechnische Entwurfsprinzipien und Konzeptunter-
suchungen zur Entwicklung von AMUX-Schaltungen vorgestellt. Die Anwendung dieser
Methoden wird am Beispiel der der Entwicklung der beiden AMUX-Schaltungen aus
Kapitel 6 demonstriert. In Abschnitt 4.1 werden zunéchst die relevanten Entwurfsprinzi-
pien und Methoden zur Entwicklung von Hochgeschwindigkeitsschaltungen zusammen-
gefasst. In Abschnitt 4.2 werden die grundlegenden Teilschaltungen auf ihre Linearitét
beziiglich der Dimensionierung und im Fall der SEL auch im Bezug zum Layout unter-
sucht. In Abschnitt 4.3 werden verschiedene Schaltungstopologien der AMUX-Schaltung
vorgestellt und verglichen. In Abschnitt 4.3.2 werden die Vor- und Nachteile der Gesam-
t-Schaltungstopologien mit einem analogen Leistungsmultiplexer (P-AMUX) bzw. ei-
ner AMUX-Kernschaltung mit linearen Ausgangsverstéirker besprochen. Abschnitt 4.3.1
zeigt den Vergleich der AMUX-Kernschaltungstopologien der clocked-SEL und der clocke-
d-TAS anhand einer Beispieldimensionierung und wégt die Vor- und Nachteile beider
Konzepte ab. Letztlich wird in Abschnitt 4.4 eine Schaltung zur Nutzung des Dum-
my-Signals der clocked-SEL-Variante vorgestellt, mit der ein dc-Kalibrationssignal zur
rudimentiren Kalibration des Timings der Signale des AMUX erzeugt werden kann.

Fiir die im vorliegenden Kapitel prasentierten Simulationen, wird das HICUM-Transis-
tormodell (Level 2) der BiCMOS55-Technologie von STMicroelectronics verwendet. Die
BiCMOS55-Technologie von STMicroelectronics findet Anwendung in der ersten reali-
sierten AMUX-Schaltung (vgl. AMUX-Variante 1 in Abschnitt 6.2). Die grundlegenden
Erkenntnisse die in diesem Kapitel gewonnen werden, gelten sowohl fiir das Transistor-
modell der BiICMOS55-Technologie von STMicroelectronics als auch fiir das Modell der
SG13G2-Technologie von THP, weswegen im Folgenden nur die Ergebnisse der Simula-
tionen mit BiCMOSH5-Transistoren prasentiert werden. Zusétzlich zu dem komplexen
HICUM-Modell wird ein vereinfachtes, idealisiertes Transistor-Ersatzschaltbild (ESB)
verwendet, um die Analyse spezifischer Schaltungseffekte zu vereinfachen. Dieses ESB

I

Abbildung 4.1: Transistorsymbol (links) und vereinfachtes, idealisiertes Transistor-ESB
(rechts).
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beriicksichtigt ausschliefllich den normal-aktiven Betriebsbereich des Transistors mit der
statischen Kennlinie

“BE

it =1geUr (4.1)

zwischen Basis-Emitter-Spannung upp und dem Transferstrom ip. Ig steht fiir den Sat-
tigungsstrom und Ur fiir die Temperaturspannung. Zusétzlich zu diesem idealisierten
ESB wird je nach Simulation eine Basis-Emitterkapazitit bestehend aus einer Oxid-
und Sperrschichtkapazitdt und gegebenenfalls eine Diffusionskapazitéit hinzu geschaltet.
Wird in der Simulation nur die Oxid- und Sperrschichtkapazitit beriicksichtigt, wird
diese Kapazitit mit C% bezeichnet. Beinhaltet die Kapazitét zusdtzlich noch die Diffu-
sionskapazitit, wird diese mit C'gg bezeichnet.

4.1 Methoden zur Umsetzung von RF-Schaltungen

Im vorliegenden Abschnitt werden die grundlegenden Prinzipien und Methoden der in
dieser Arbeit angewandten Umsetzung von integrierten Schaltungen zusammengefasst.
Diese Prinzipien und Methoden bedingen Annahmen und Randbedingungen, welche fiir
alle in dieser Arbeit vorgestellten Schaltungen gelten und fassen die in [38, 40] vorgestell-
ten Methoden zur Optimierung einer integrierten MUX-Schaltung bzw. eines integrierten
Treiber-Verstarkers zusammen.

differentielle Schaltungstechnik: In Hochgeschwindigkeitsschaltungen wird iiblicherwei-
se eine differentielle Schaltungstechnik durchgefiihrt [41]. Eine differentielle Schal-
tungstechnik bedeutet, dass sdmtliche Signalpfade symmetrisch gestaltet werden.
Das Nutzsignal entspricht dabei dem Gegentaktsignal, welches der Differenz der
Spannungen bzw. Strome zwischen den differentiellen Signalleiterpaaren entspricht.
Diese Methode birgt den Vorteil, dass Gleichtaktsignale keinen bzw. kaum Ein-
fluss auf die Schaltung besitzen. Gleichtaktsignale kénnen unter anderem durch
Storungen auf der Versorgungsspannung oder der Masse in die Schaltung einge-
koppelt werden. Ein weiterer Vorteil der differentiellen Schaltungstechnik ist das
Konzept der virtuellen Masse [42]. Werden nicht nur die Signalpfade sondern auch
die restliche Schaltung inklusive des Layouts symmetrisch aufgebaut, entsteht im
Kleinsignalbetrieb eine virtuelle Masse im Gegentakt. Diese Masse ist unabhéngig
von der realen Masse und damit stets ideal. Vor allem in linearen Teilschaltungen,
welche im Kleinsignal-Betrieb verwendet werden, hilft der symmetrische Aufbau
potentielle Stérungen zu minimieren [41].

Partitionierungskonzept: Analog zu [41, 42] wird zwischen den einzelnen Schaltungstei-
len Current Mode Logic (CML) verwendet. CML verwendet Stromschnittstellen,
welche eine gute Entkopplung der einzelnen Schaltungsteile erméglicht. Diese Ent-
kopplung birgt den Vorteil, dass verschiedene Schaltungsteile getrennt von einander
entwickelt und optimiert werden kénnen [38], wodurch sich das zellenbasierte Ent-
wurfskonzept aus [42] anbietet. Dieses Konzept schldgt nicht nur die funktionelle,
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logische Trennung der einzelnen Schaltungsteile sondern die rdumliche Trennung
der Schaltungsteile vor. Die einzelnen Schaltungsteile werden dabei in Zellen an-
geordnet. Dies erlaubt die Trennung und Parallelisierung der Entwicklung der ein-
zelnen Zellen. Zusétzlich wird dadurch die mehrfache Verwendung bestimmter Zel-
len, wie zum Beispiel Verstérker-Zellen ohne zusédtzlichen Arbeitsaufwand erlaubt.
Die einzelnen Zellen werden von Metallringen in den einzelnen Metallebenen be-
grenzt [42], welche mit der Masse bzw. der Versorgungsspannung verbunden sind.
Dadurch dienen die Metallringe nicht nur als Abschirmung, sondern auch als Ver-
sorgungsspannungsverteilung innerhalb der Zelle. Die Verbindung der Metallringe
an die Versorgung bzw. die Masse erfolgt nur an einer bzw. weniger Schnittstellen,
um zu verhindern, dass Querstréome der globalen Versorgungsspannung durch die
Zelle flieBen. Zur Verbindung der einzelnen Zellen werden Ubertragungsleitungen
(engl. transmission line, TML) verwendet. Wie in [42] beschrieben, werden die
Ubertragungsleitungen nur am Ende abgeschlossen, um ausreichend hohe Span-
nungsamplituden bei vergleichbar niedriger Stromaufnahme und ausreichend guter
Unabhingigkeit von der Linge der Ubertragungsleitung zu erreichen.

Fehlanpassungskonzept: Das Fehlanpassungskonzept wird in [41, 43] prasentiert und
wird zur Optimierung und Definition der Schnittstellen zwischen den einzelnen
Zellen und den Schnittstellen der Teilschaltungen in den Zellen verwendet. Da-
bei sollen bei Verbindung zweier Zellen oder Teilschaltungen Riickwirkungen auf
deren Funktionen minimiert werden. Dies kann durch die Fehlanpassung der Ver-
bindungsschnittstellen erreicht werden. Fehlanpassung tritt fiir niedrige Frequen-
zen dann auf, falls der Eingang einer Zelle bzw. Teilschaltung niederohmig bzw.
hochohmig und der Ausgang der treibenden Zelle bzw. Teilschaltung hochohmig
bzw. niederohmig ist. Fiir hohere Frequenzen kann Fehlanpassung durch zueinan-
der komplex-konjugierte Ausgangs- und Eingangsimpedanzen weiterhin gegeben
sein [42].

Versorgungsspannung: Die einzelnen Zellen werden durch die Verbindungsschnittstel-

len des Metallrings in ein globales Versorgungsspannungsnetz eingebunden [38,
42]. Das Versorgungsspannungsnetz wird durch ein Gitter verwirklicht, wodurch
die Uberschreitung maximaler Metalldichten der Halbleitertechnologie verhindert
werden kann. Wie in [38] geschrieben erlaubt diese Anordnung eine niederohmige
Anbindung der einzelnen Zellen an die Versorgungsspannung und stellt weiterhin
auf Grund der grofien Ausdehnung einen Plattenkondensator dar, welcher als Ab-
blockung der Versorgungsspannung dient.
Aufgrund der prinzipbedingten héheren Transitfrequenz fr von npn-Transistoren
im Vergleich zu pnp-Transistoren [44] werden ausschliefilich npn-Transistoren in
den in dieser Arbeit présentierten Schaltungen verwendet. Bei der Verwendung
von npn-Transistoren werden iiblicherweise alle Ein- und Ausgangssignale auf das
hochste Potential bezogen. Hier bietet sich die Masse als hochstes Bezugspotential
zu wihlen [42], wodurch die mit U bezeichnete Versorgungsspannung in dieser
Arbeit ein negatives Potential besitzt.



4.2 Linearitdtsuntersuchungen der Teilschaltungen 84

MaBnahmen zur vereinfachten Testbarkeit: Wie bereits in [38] ausfiihrlich beschrie-
ben, ist das Vorsehen von Moglichkeiten zur Parametereinstellung und Testung der
Schaltung essentiell. Gerade im Forschungsbereich, insbesondere bei der Entwick-
lung von Prototypen, ist es aufgrund der oftmals fehlenden Erfahrung im Bereich
der zu entwickelnden Schaltung unabdingbar, die Schaltung mit méglichst flexiblen
Parametern zu entwerfen. Aus diesem Grund werden die hier entworfenen Schal-
tungen mit einem breitbandigen Taktpfad versehen. Dadurch ist die Untersuchung
der Schaltung bei niedrigen Geschwindigkeiten moglich, wodurch die Funktionsfa-
higkeit der Schaltung unabhéngig von Hochgeschwindigkeitseffekten, Bandbreiten-
begrenzungen bzw. Dispersion getestet werden kann. Zusatzlich werden an wesent-
lichen Stellen der Schaltung Betriebsstrome justierbar gestaltet. Dadurch kann im
Betrieb bzw. der Messung das Optimum der Performanz der Schaltung verifiziert
bzw. variiert werden. Die Justierung von Arbeitspunktstromen in der Schaltung
erfolgt tiber die Anpassung des Referenzstromes der Stromspiegel [45, 46], welche
als Stromquellen verwendet werden. Die Anpassung erfolgt, wie in [38] gezeigt,
iiber einen, mit einem Bondpad verbundenen, Abgriff am Referenzspannungstei-
ler. Die Justierung von dc-Offsetspannungen erfolgt iber zwei Bondpads, welche
iiber Widersténde an den Abschlusswiderstdnden der Taktverstiarker angeschlossen
werden konnen (vgl. Abbildung 6.4b). Die Widersténde sind hochohmig gegeniiber
den Abschlusswiderstéinden, womit diese das Signal kaum beeinflussen. Uber die
Einpragung eines externen Potentials an den Bondpads kann eine Offsetspannung
im Taktpfad eingeprégt werden.

4.2 Linearitatsuntersuchungen der Teilschaltungen

Im vorliegenden Abschnitt werden die Teilschaltungen vorgestellt, aus denen die AMUX-
Kernschaltung und der Ausgangsverstiarker zusammen gesetzt sind. In diesem Zusam-
menhang werden Erkenntnisse zur Dimensionierung und im Fall der Selektorstufe des
Layoutentwurfs der einzelnen Teilschaltungen im Bezug auf deren Linearitat gewonnen.
Die Simulationen der Teilschaltungen werden fiir Ansteuerungen mit Eingangssignalen
zur Generierung einer Abtastrate von f; 4 = 100 GS/s am Ausgangs der jeweiligen Teil-
schaltungen durchgefiihrt. Die Erkenntnisse der Ergebnisse dieser Simulationen lassen
sich analog auf andere Abtastraten anwenden. Um die effektive Auflésung der Teilschal-
tungen addquat bewerten zu kénnen, werden zwei Arten der Signalquellen verwendet.
Die erste Art der Ansteuerung besteht aus der Uberlagerung zweier idealer sinusfor-
miger Signalquellen (Sinus-Quellenansteuerung) mit denen spezifische Charakteristika
bestimmter Spektren modelliert werden. Die zweite Art der Ansteuerung besteht aus
idealen 8-bit DAC-Signalquellen (DAC-Quellenansteuerung). Bei der Ansteuerung mit
den idealen 8-bit DAC-Quellen beinhalten die Eingangssignale die Storleistung des Quan-
tisierungsrauschens, welche aus der begrenzten Auflésung der DACs resultiert. Um die
Teilschaltungen unabhéngig dieser Storleistung der Eingangssignale bewerten zu kénnen,
wird eine Ansteuerung mit sinusférmigen Signalquellen verwendet. Die Signalfrequenz
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fi der Eingangssignale beider Ansteuerungsarten wird mit

P fs,A o P

fl:m 2 —m'fs,D (42)

bestimmt. Dabei stellt P eine Primzahl und M = 2" (n = [0,1,2,...]) eine Zweierpotenz
dar, wobei M die Ladnge der Symbol-Sequenz représentiert. Die Symbol-Sequenz stellt
die Liste der Symbolwerte dar aus welcher die Eingangssignale generiert werden. Es
gilt fiir alle Signalfrequenzen P < M womit sichergestellt wird, dass der maximale
Signalfrequenz f; nicht die groBer als die halbe Abtastrate fs p der DACs ist (Einhaltung
des Nyquistkriteriums). Die Bestimmung der Signalfrequenz f; der Eingangssignale mit
Hilfe der Primzahl garantiert, dass die Signalfrequenz kein Teiler der Abtastrate bzw.
der Taktfrequenz des AMUX ist. Der Zeitbereich iiber den die Simulation durchgefiihrt
wird kann mit Hilfe von

L _2M_ M
s fs,A fs,D

bestimmt werden. Der Zeitbereich tg;, entspricht der zeitlichen Dauer der Eingangssi-
gnale, welcher sich berechnet aus der Lange der Symbol-Sequenz multipliziert mit der
Symboldauer 1/ fs p der Eingangssignale. Zur Generierung der 8-bit DAC-Signale fiir die
jeweiligen Signaleingénge der Teilschaltungen wird nur die Signalfrequenz f;, die Lange
der bit-Sequenz M und der gewiinschte differentielle Stromhub I, bzw. Spannungshub
Usyw bendtigt. Die Ansteuerung mit sinusformigen Signalquellen (vgl. Abbildung 4.6,
4.13, 4.21, 4.26) soll die Tone der ersten beiden Nyquistbédnder der DAC-Signale mit Hil-
fe der Sinc-Aperturfunktion gp(t) modellieren. Zur Modellierung der ersten beiden Ny-
quistbander der Eingangssignale wird zusétzlich zum Signalton s; im ersten Nyquistband

(4.3)

der Ton a,, des Abbildes bei der Residualfrequenz f,, = ! 52 — fi im zweiten Nyquistband
(vgl. Abbildung 2.7) benétigt. Die Amplitude des Signaltones s; der Eingangssignale
kann mit Hilfe der Aperturfunktion gp(¢) (vgl. Gleichung 2.25) fiir Spannungssignale

sw . -2 Sw
|s;| = sinc (fle> . U2 = sinc <‘};ﬁ A) . U2 (4.4)
bzw. Stromsignale
-2 Isw
|s;] = sinc (J;i p ) S (4.5)

berechnet werden. Die Amplitude des Abbildes a, der Eingangssignale im zweiten Ny-
quistband kann ebenfalls mit Hilfe der Aperturfunktion gp(¢) fiir Spannungssignale

I fu -2 Usw
la,,| = sinc ( Fon ) = (4.6)

bzw. Stromsignale

R fu -2 Isw
la,,| = sinc < o ) g (4.7)
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berechnet werden. Mit Hilfe dieser sinusférmigen Ansteuerung lassen sich Erkenntnis-
se Uber die Linearitdt der Teilschaltungen ohne Einbringung von externen Stérleistun-
gen gewinnen. Mit Hilfe der Ansteuerung mit den 8-bit DAC-Signalen lassen sich Er-
kenntnisse iiber das Verhalten der jeweiligen Teilschaltung bei Ansteuerung mit idealen
DAC-Signalen gewinnen.

Untersucht werden im Folgenden die Transadmittanzstufe in Abschnitt 4.2.1, die Selek-
torstufe in Abschnitt 4.2.2, die Basisstufe in Abschnitt 4.2.3 und die Emitterfolgerstufe
in Abschnitt 4.2.4.

4.2.1 Transadmittanzstufe

Abbildung 4.2 zeigt eine differentielle Transadmittanzstufe (TAS). Die TAS wird bei
Inklusion eines Kollektorwiderstandes R¢ als Differenzverstirker bezeichnet. Die Be-
zeichnung der TAS riihrt von der Definition der Ubertragungsfunktion der Schaltung
her. Da die TAS eine differentielle Eingangsspannung u.q = uep — Uepn in einen diffe-
rentiellen Ausgangsstrom i,q = %qp — tan Wandelt, entspricht die Ubertragungsfunktion
Yras = % einer Admittanz. Die TAS bzw. der Differenzverstirker ist eine Grundschal-
tung, welche in Werken wie [45-47] ausfiithrlich besprochen wird. Im Folgenden wird
daher lediglich auf die fiir diese Arbeit entscheidenden Eigenschaften der TAS eingegan-
gen. Zur Arbeitspunkteinstellung der TAS dienen die Stromquellen mit jeweils %0 und
die dc-Vorspannung Ug, welche iiblicherweise von der ansteuernden Schaltung (in dieser
Arbeit ausschliellich durch EF) geliefert wird. Die Topologie in Abbildung 4.2 ist eine
von zwei z.B. in [40] vorgestellten Varianten betreffend der Stromquellenversorgung der
TAS. Die alternative Topologievariante beinhaltet nur eine Stromquelle mit dem Wert
Iy, welche den Strom iiber jeweils zwei Emittergegenkopplungswiderstinde Rg in den
Emitter der Transistoren einspeisen. Die Vor- und Nachteile dieser Varianten sind in [40]
erldutert. Fiir diese Arbeit wird den Erkenntnissen aus [40] entsprechend die Variante
in Abbildung 4.2 gewéhlt, um die benétigte Versorgungsspannung der Gesamtschaltung
zu minimieren. Um die Transistoren im normal-aktiven Bereich zu betreiben, wird eine

Vorspannung Ug benétigt [43], so dass gilt
min (Ug + Uepn) > max (tgpn) - (4.8)

Die dc-GroBsignaliibertragungsfunktion der TAS wird in [47] hergeleitet zu

Ued = Tqd - Ry + 2Up - arctanh <Zlad> . (4.9)
0
Dabei gilt
Ry =Rg+rg+ (rB + Rg) /Bo- (4.10)

Rp ist der Emittergegenkopplungswiderstand, rg der parasitdre Emitterkontaktwider-
stand, rp der parasitire Basisbahnwiderstand, Rg der Innenwiderstand der ansteuern-
den Schaltung (Generatorwiderstand) und [y die Kleinsignal-Stromverstarkung der Tran-
sistoren. Die dc-Grofisignaliibertragungsfunktion entspricht dem Verhalten der TAS bei
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Uee

Abbildung 4.2: Beschaltung einer TAS.

Gleichspannungsansteuerung. Bei Linearisierung der Ubertragungsfunktion um den Ar-
beitspunkt 7,4 = 0 kann die Kleinsignalverstirkung der TAS berechnet werden zu

Siad B Iy I
C2Ur+Ry-Iy Ug'

Yrag = (4.11)

5u6d iad—>0
Wie in [47] eingefiihrt, wird Uk als Knickspannung bezeichnet. Die Knickspannung, mit

der Gleichung
Uk =2Ur + Ry - Io, (4.12)

beschreibt die Spannung bei der die TAS aus ihrem linearen Ubertragungsbereich in den
gesittigten Bereich {ibergeht. Abbildung 4.3 zeigt die Ubertragungsfunktion der TAS in
Abhéngigkeit der Eingangsspannung u.q4, welche auf die Knickspannung normiert wur-
de. Im Intervall zwischen [~Ug,Uk] verhélt sich die TAS n&herungsweise linear mit
einer Kleinsignalverstiarkung von etwa Yrag. Wird der Betrag der Eingangsspannung
grofler als die Knickspannung, steuert die TAS in erster Ndherung den gesamten Ar-
beitspunktstrom Iy durch einen der beiden Transistoren. In diesem Ansteuerungsbereich
fungiert die TAS als Stromschalter. Je kleiner das Verhéltnis zwischen Eingangsspannung
und Knickspannung, um so eher trifft die Abschétzung der tanh-Funktion als lineare
Ubertragungsfunktion mit der Kleinsignalverstirkung Y745 zu. Dies bedeutet, dass das
Verhéltnis zwischen Eingangsspannung und Knickspannung wesentlich fiir die Dimen-
sionierung der Linearitdt der TAS ist. Die Knickspannung ist neben der Temperatur
abhingig von dem Arbeitspunktstrom Iy und von dem Emittergegenkopplungswider-
stand Rp. Der Einfluss der parasitdren Transistorelemente kann in erster Abschétzung
flir niedrige Signalfrequenzen f; < JL;% [43] vernachldssigt werden. Die Knickspannung
lasst sich demnach sowohl durch die Vergréflerung des Arbeitspunktstromes als auch
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Abbildung 4.3: Die dc-Grofsignaliibertragungsfunktion einer TAS.

des Emittergegenkopplungswiderstand vergréfern (vgl. Gleichung 4.12). Die Vergrofie-
rung des Arbeitspunktstromes hat zur Folge, dass Transistoren mit ausreichend grofler
Emitterfliche gewdhlt werden miissen, um Hochstromeffekte in den Transistoren zu ver-
meiden. Die Vergroflerung der Emitterflichen der Transistoren der TAS fiihrt zur Ver-
groBerung der parasitdren Kapazitdten der Transistoren und damit zur Vergroflerung
der kapazitiven Eigenschaften der Ein- und Ausgangsimpedanz der TAS (vgl. [43]). Ho-
her kapazitive Ein- und Ausgangsimpedanzen fithren iiblicherweise zu einer Verringerung
der Bandbreiten des Ein- und Ausgangstors der TAS. Zusétzlich fiihrt eine Vergréflerung
des Arbeitspunktstromes zu einer grofieren Leistungsaufnahme der Teilschaltung. Eine
Vergroflerung des Emittergegenkopplungswiderstandes fithrt ebenfalls zu einer grofieren
Knickspannung, birgt jedoch den Nachteil einer kleineren Kleinsignalverstirkung Yrag
(vgl. Gleichung 4.11). Je nach Entwicklungsziel miissen entsprechende Kompromisse bei
der Dimensionierung einer TAS eingegangen werden.

Da es in diesem Abschnitt um die Dimensionierung der TAS beziiglich ihrer Linearitét
geht, soll ein geeignetes Verhéltnis zwischen Knickspannung und differentieller Eingang-
spannung gefunden werden, mit dem die TAS eine Linearitdt besitzt mit der ein 8-bit
Eingangssignal ohne Verlust der effektiven Auflésung iibertragen werden kann. Das Ver-
héltnis zwischen der Knickspannung Uy und der Amplitude der differentiellen Eingangs-
spannung 4.y wird im Folgenden als Auslenkungsverhéltnis

Ky = — 4.13
P (4.13)

bezeichnet. Durch diese Definition wird bei steigendem Auslenkungsverhéltnis Kj der
differentielle Ausgangsstrom der TAS weniger stark ausgelenkt. In Abbildung 4.4a ist
der ENoB einer TAS mit Transistoren der Emitterfliche 1 pm? mit verschiedenen Wer-
ten fiir den Emittergegenkopplungswiderstand Rr und den Arbeitspunktstrom Iy auf-
getragen. Fiir die Simulation wird die TAS mit Hilfe der Sinus-Quellenansteuerung mit
einer differentiellen Eingangsamplitude von .y = 500 mV angesteuert, was wiederum
einem differentiellen Spannungshubes von Uy, = 1V, entspricht (vgl. Gleichungen
4.4 und 4.6). Die Signalfrequenz im ersten Nyquistband entspricht f; = 585 MHz. Der
Signalton a,, im zweiten Nyquistband bei der Frequenz f, = ! 5% — 585 MHz kann auf-
grund der sehr niedrigen Amplitude bei der gewdhlten Signalfrequenz f; vernachlédssigt
werden (vgl. Gleichung 4.6). Die im Vergleich zur Transitfrequenz fr = 325 GHz der
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Abbildung 4.4: ENoB einer TAS bei Variation des Emittergegenkopplungswiderstandes Rg
und des Arbeitspunktstromes Iy (a) und der ENoB der selben Simulation ab-
gebildet auf das Verhéaltnis Ky, (b) bei einer Eingangsspannungsamplitude von
tleg = 500 mV und der Sinus-Quellenansteuerung.

Transistoren sehr niedrigen Signalfrequenz f;, wurde gewéhlt, um die Auswirkung der
parasitaren Elemente der Transistoren zunichst vernachldssigen zu konnen. Bei dieser
niedrigen Signalfrequenz stimmt das Verhalten der TAS in erster Ndherung mit der
dc-GroBisignaliibertragungsfunktion aus Gleichung 4.9 iiberein. Wie zu erwarten, steigt
die Linearitdt und damit der ENoB des Ausgangsstromes i,q der TAS fiir steigende
Werte Rp und Iy an. Bei der Vergréflerung beider Dimensionierungsgrofien steigt die
Knickspannung Uy, wie Gleichung 4.11 zeigt, und damit das Auslenkungsverhéltnis Kj,
an. Mit Hilfe der Gleichung 4.13 lassen sich die Ergebnisse aus Abbildung 4.4a auf das
Auslenkungsverhaltnis K}, in Abbildung 4.4b abbilden, da K} o< Ux = 2Ur + R}, - Io
und R}, durch Gleichung 4.10 direkt von Rp abhéngig ist. Je nach Wert des Arbeits-
punktstromes aus Abbildung 4.4a erreichen die verschiedenen Dimensionierungskurven
unterschiedliche Endwerte des Auslenkungsverhéltnisses K. Die Ergebnisse zeigen, dass
alle Dimensionierungskurven auf einer gemeinsamen Trajektorie verlaufen. Der ENoB
und damit die Linearitdt der TAS héngt fiir niedrige Signalfrequenzen somit nur von
dem Auslenkungsverhéltnis K ab. Um mit einer Schaltung ein 8-bit DAC-Signal ohne
signifikanten Verlust an effektiver Auflésung zu iibertragen, benétigt die Schaltung eine
Linearitdt von >8bit, wie in Abbildung 2.13 gezeigt. Wird diese Abschitzung mit den
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Ergebnissen aus Abbildung 4.4b verglichen, ergibt sich ein Verhéltnis K von > 1,75.
Bei dem Wert K}, = 2 erreicht die TAS einen ENoB von etwa 8,8 bit. Dieser Wert kann
als Richtwert fiir die weitere Dimensionierung der TAS fiir die Ubertragung von 8-bit
DAC-Signalen verwendet werden. Der Wert K = 2 bedeutet, dass die Knickspannung
doppelt so grofl sein muss wie die Eingangsspannungsamplitude. Dies entspricht im Fall
der hier verwendeten Simulationsparameter dem Wert Ug = 1 V.

Da die Knickspannung Ugx (Rg,Ip) von zwei Dimensionierungsparametern abhéngig ist,
wird eine weitere Dimensionierungsvorschrift fiir einen dieser beiden Parameter benétigt.
Hierfir dient die Gleichung 4.11, welche die Kleinsignalverstiarkung der TAS und damit
die Spannungsverstarkung V,, = R¢ - Yrag einer mit Ro abgeschlossen TAS bestimmt
(vgl. [43]). Um die fiir diese Arbeit gewiinschten Linearitit zu erhalten, wird eine Knick-
spannung bendétigt, welche deutlich grofer ist als die thermische Spannung Ur ~ 30 mV.
Daher kann die Vereinfachung Ux = 2Ur + R}, - Io = R}, - Iy eingefithrt werden (vgl.
[43]). Mit dieser Vereinfachung ergibt sich
Iy Iy 1
YTAS—UT(N Re-I, Ry
Die Verstarkung der TAS ist somit, bei der, flir die Linearitdt gewiinschten Knick-
spannung in erster Néherung nur abhingig von dem Widerstand R}, = Rg + 7g +
(rg + Rg) /Bo- Durch die hohe Kleinsignal-Stromverstiarkung (y der Transistoren lasst
sich der Widerstand zu R}, ~ Rg +rg nidhern. Durch die Wahl der gewiinschten Lineari-
tat, der maximalen Eingangsspannung und der gewiinschten Verstarkung der TAS, kann
der benétigte Arbeitspunktstrom direkt aus Gleichung 4.14 gewonnen werden. Der letzte
zu bestimmende Dimensionierungsparameter der TAS ist die Emitterfliche der Transis-
toren, welche sich iiber die parasitiren Elemente der Transistoren direkt auf die Ein- und
Ausgangsimpedanzen und damit auf die Bandbreiten der Ein- und Ausgangsschnittstel-
len der TAS auswirken. Um eine Emitterfliche der Transistoren auswéihlen zu kénnen,
muss zunéchst der maximal ausgelenkte Strom max(iqp ) bei Ansteuerung mit der maxi-
malen Eingangsspannung bestimmt werden. Die differentielle Ausgangsstromamplitude
lésst sich mit der Naherung der Verstdrkung und der Eingangsspannung zu

Iy Iy
— U —_
U 7 Ky

bestimmen. Der maximal ausgelenkte Strom durch einen der Transistoren (single-ended)
setzt sich zusammen aus der Hélfte der Amplitude des differentiellen Ausgangsstromes
1qq und der Hélfte des Arbeitspunktstromes I

1 Iy Iy Iy 1

bapn) ==+ — +—=—1(14+—]. 4.1
max (igp ) 5 Kk+2 2(+Kk> (4.16)

Die Auslenkung des Stromes der TAS ist, wie Gleichung 4.16 zeigt, abhéngig von dem
Auslenkungsverhéltnis K. Eine konservative Dimensionierungsvorschrift wiirde die Emit-
terfliche des Transistors so dimensionieren, dass bei maximaler Auslenkung des Stro-
mes genau die fp-Spitzenwertstromdichte des Transistors erreicht wiirde. Die fr-Spit-
zenwertstromdichte eines Transistors einer zur BiCMOS55-Technologie vergleichbaren

(4.14)

tad = YrAS - Geg = (4.15)
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Abbildung 4.5: Beispielhafter Verlauf einer Transitfrequenz einer zur BiCMOS55-Technologie
vergleichbaren Transistortechnologie iiber der Kollektorstromdichte .J. der
Transistoren bei 100 °C und 125°C.

Transistortechnologie wird fiir ca. Jyrmex = 11 mA /pm? bei 100°C und 125°C er-
reicht, wie in Abbildung 4.5 zu erkennen ist. Eine Dimensionierung bei ca. 117% der
fr-Spitzenwertstromdichte, was einem Wert von Jy gim = 12,87 mA /pm? entspricht,
erlaubt um 17% kleinere Emitterflichen der Transistoren bei gleichbleibenden Strom-
dichten. Dies fiihrt zu niedrigeren parasitidren Kapazitdten der Transistoren, was wie-
derum zu hoheren Bandbreiten der Teilschaltungen bei gleichbleibender Leistungsauf-
nahme fithren kann. Durch die erhéhte maximale Stromdichte féillt die Transitfrequenz
fr von 316 GHz auf 313 GHz bei 100°C und von 300 GHz auf 298 GHz bei 125°C (vgl.
Abbildung 4.5), was Verlusten von 0,6% bzw. 1% entsprechen. Diese Verluste der Tran-
sitfrequenz sind gering im Vergleich zur Erhohung der Transistorstromdichte um 17%.
FEine weitere Erhohung der Dimensionierungsstromdichte wird zur Vermeidung von Hoch-
stromeffekten unterlassen. Mit Hilfe dieser Stromdichte kann die Emitterflache Ag der
TAS-Transistoren bestimmt werden

max(iapn)

4.17
Jft,dim (417)

ApTAs =

Dieses Verhiltnis zwischen Stromdichte und Emitterfliche wird sowohl bei Verwendung
der TAS in der AMUX-Kernschaltung als auch im Ausgangsverstéirker verwendet. Das
funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell aus Abschnitt 2.2 zeigt, dass fiir eine ideale
AMUX-Funktion die Transadmittanzstufen in der Kernschaltung nicht nur das erste son-
dern auch das zweite Nyquistband (bis zu f; 4) der Eingangssignale iibertragen sollen.
Eine TAS im Ausgangsverstirker muss mindestens das erste Nyquistband (bis zu f. 4)
des AMUX-Ausgangssignals der Kernschaltung iibertragen. Dadurch sind die gewiinsch-
ten Bandbreiten der TAS in beiden Féllen in erster Naherung gleich grofl und rechtfertigt
das gleiche Verhéltnis zwischen Stromdichte und Emitterfliche.

Um das hier vorgestellte Dimensionierungsverfahren zu veranschaulichen, wird im Fol-
genden eine Beispieldimensionierung prasentiert. Der Eingangsspannungshub der 8-bit



4.2 Linearitdtsuntersuchungen der Teilschaltungen 92

Parameter  Werte Herleitung

ﬁed 500 mV ﬁed = Usw/Q
Yras 20mS  V, = Rc - Yras
Ry, 502 Gleichung 4.14
REg 46 Q2 Rg =Ry —rE
K A2 Abbildung 4.4
Uk 1V Gleichung 4.13
Iy 18,8mA  Gleichung 4.12

max(iqpn) 14,1mA  Gleichung 4.16
AETAS 1,1pm?  Gleichung 4.17

Tabelle 4.1: Simulationswerte zur Dimensionierung einer beispielhaften TAS.

DAC-Signale betragt Us,, = 1 V. Damit die TAS das 8-bit Eingangssignal ohne Verlus-
te der effektiven Auflésung iibertragen kann, liegt die Ziellinearitdt der TAS bei > 9 bit
(vgl. Abbildung 2.13). Die Transadmittanz Yrag der TAS wird so gewahlt werden, dass
falls die TAS mit Rc = 50 abgeschlossen werden wiirde (vgl. Abbildung 4.2), eine
Spannungsverstirkung von V,, = 1 entsteht. Mit dieser Vorgabe ergeben sich die Di-
mensionierungswerte der TAS aus Tabelle 4.1. Abbildung 4.6 zeigt die Ergebnisse der
Simulation der Beispiel-TAS fiir die Sinus-Quellenansteuerung (vgl. Definition auf S.85)
und 8-bit DAC-Quellenansteuerung bei einer Abtastrate von 100 GS/s. Der ENoB der
Eingangsspannung u.q bei Ansteuerung mit DAC-Signalquellen startet bei einem idealen
Wert von 8,1 bit und féllt auf 7 bit fiir maximale Signalfrequenzen ab. In Abbildung 4.6a
sind die Ergebnisse der Dimensionierung der TAS aus Tabelle 4.1 mit einem Auslen-
kungsverhéltnis K = 2 aufgetragen, sowohl fiir die Sinus-Quellenansteuerung (gestri-
chelt Linie) und fiir die Ansteuerung mit 8-bit DAC-Quellen (durchgezogene Linie mit
Marker). Der ENoB des Ausgangsstromes der TAS bei Sinus-Quellenansteuerung und
K} = 2 liegt mindestens 1 oberhalb des ENoB des 8-bit DAC-Eingangssignals. Da der
ENoB der TAS bei Sinus-Quellenansteuerung in etwa 1 bit oberhalb der Auflésung des
DAC-Eingangsignals liegt, folgt die effektive Auflésung des Ausgangssignals der TAS bei
DAC-Quellenansteuerung in erster Naherung der Auflésung des DAC-Eingangssignals,
wie mit Abbildung 2.13 abgeschétzt. Die maximale Differenz zwischen dem ENoB der
Eingangsspannung und des Ausgangsstroms bei DAC-Quellenansteuerung liegt bei 0,3 bit
fiir K = 2. Abbildung 4.6b zeigt die Linearitdt der TAS bei Reduzierung des Auslen-
kungsverhéltnisses Kj auf 1,5 bzw. 1 durch die Reduzierung des Arbeitspunktstromes
auf 13,8 mA bzw. 8,8 mA. Die effektive Auflosung des DAC-Eingangssignals (durchge-
zogene Linie, ohne Marker) entspricht der selben Kurve wie in Abbildung 4.6a. Die
Auflésung der TAS bei Sinus-Quellenansteuerung liegt bei dem Auslenkungsverhéltnis
K} = 1,5 bereits unterhalb der Auflésung des DAC-Eingangssignals. Die maximale Diffe-
renz zwischen dem ENoB der Eingangsspannung und des Ausgangsstroms bei DAC-Quel-
lenansteuerung und bei K = 1,5 liegt bei 0,8 bit. Der ENoB des Ausgangsstromes der
TAS mit Sinus-Signalquellenansteuerung und dem Auslenkungsverhéltnis K5 = 1 liegt
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Abbildung 4.6: ENoB der TAS mit Dimensionierung aus Tabelle 4.1 bei Sinus-Quellen- und
DAC-Quellenansteuerung (a) und ENoB der TAS mit reduziertem Verhéltnis
Kj = 1,5 und 1 durch Senkung des Arbeitspunktstromes auf Iy = 13,8 mA
und 8,8 mA bei Sinus-Quellen- und DAC-Quellenansteuerung (b).

mindestens 2 bit unterhalb der Auflésung des DAC-Eingangssignals. Der ENoB des Aus-
gangsstromes der TAS mit DAC-Quellenansteuerung und K = 1 startet mit 5,25 bit
und weist in erster Naherung die Sonderform der t-Typ ENoB-Charakteristik aus Abbil-
dung 3.3 auf. Da die Auflésung der Teilschaltung bei Sinus-Quellenansteuerung bereits
mehr als 2 bit unterhalb der Auflésung des Eingangssignals liegt, liegt auch die Auflésung
des Ausgangssignals mit DAC-Quellenansteuerung in etwa 2 bit unterhalb der Auflésung
des Eingangssignals (vgl. Abbildung 2.13). Die Entstehung der Sonderform der t-Typ
ENoB-Charakteristik bei Erhohung der Nichtlinearitit der TAS, und der damit verbun-
denen Erhéhung der Intermodulationsverzerrung im Ausgangssignal der TAS, verifiziert
die in Abschnitt 3.1.1 gewonnenen Ergebnisse. Wegen des geringen Verhéltnisses Ky zwi-
schen Knickspannung und Eingangsspannung entsteht durch die Ubertragungsfunktion
der TAS eine relativ hohe Intermodulationsverzerrung. Der ENoB ist durch diese ho-
he Intermodulationsverzerrung hauptséichlich von den Amplituden der Oberwellen der
Intermodulationsverzerrung abhéngig, welche wiederum abhéngig von der Sinc-Apertur-
funktion des DAC-Eingangssignals sind. Eine detaillierte Erklarung dieses Effektes findet
sich in Abschnitt 3.1.1.

Diese Ergebnisse zeigen, dass die Erh6hung der Knickspannungsfaktors Kj von 1,5 auf 2
nur noch eine Steigerung der effektiven Auflésung von maximal 0,64 bit erzeugt. Je nach
Randbedingung der TAS, wie zum Beispiel die Verstarkung Y745 und Bandbreiten der
Ein- und Ausgangsschnittstellen, sollte das Auslenkungsverhéltnis zwischen 1,5 > K >
2 gewdhlt werden. Das in diesem Abschnitt vorgestellte Verfahren zur Dimensionierung
der TAS wird im Folgenden fiir alle TAS in dieser Arbeit vorgenommen.
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4.2.2 Selektorstufe

Abbildung 4.7 zeigt die Teilschaltung, welche im Folgenden als Selektorstufe bzw. SEL
bezeichnet wird. Die SEL besteht aus vier parallelgeschalteten Stromschaltern, ndmlich
SS1p, SS1n, SS2p und SS2n und besitzt einen differentiellen Takt-Eingang mit der dif-
ferentiellen Eingangsspannung t.q = Uep — Uen. Die Gleichspannungsquelle Ug dient
zur Einstellung der Arbeitspunkte der Transistoren, welche sich alle im normal-aktiven
Bereich befinden sollen. Der Wert der Gleichspannungsquelle Ug kann analog zu Glei-
chung 4.8 dimensioniert werden

min (Ug + tep,n) > max (Uap,n) - (4.18)

Ublicherweise wird die Vorspannung durch den Arbeitspunkt vorgeschalteter EF ge-
liefert. Des Weiteren besitzt die SEL zwei differentielle Signal-Eingdnge mit den dif-
ferentiellen Eingangsstromen ic1q = fe1p — tein UNd ie2q = %e2p — te2n. Jeder der vier
single-ended Eingangsstrome versorgt jeweils einen der Stromschalter mit dem bendétig-
ten Arbeitspunktstrom. Die Eingangsstrome werden in dieser Arbeit von vorgeschalteten
TAS-Stufen geliefert und besitzen jeweils einen dc-Anteil von Ip/2 und einen Signalan-
teil von ie124/2. Wie in [17, 18] beschrieben, kénnen die SS1p,n und SS2p,n jeweils
als asymmetrische Mischer (engl. unbalanced mizer, Mischer 1 und Mischer 2 in Ab-
bildung 4.7) betrachtet werden. Diese Mischer reprasentieren die Mischer 1,2 aus dem
Blockdiagramm in Abbildung 2.4. Die differentiellen Eingangsstrome 4.1 24 werden als
RF-Eingénge (Radiofrequenzeingénge) der Mischer 1,2 definiert. Der lokale Oszillator-
eingang LLO1 von Mischer 1 wird von dem differentiellen Taktsignal u.; angesteuert,
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Abbildung 4.7: Beschaltung einer differentiellen SEL.
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wahrend der lokale Oszillatoreingang LO2 von dem um 180° gedrehten Taktsignal u.q an-
gesteuert wird. Diese 180°-Phasendrehung des Taktsignals u.q stellt die in Abbildung 2.4
gezeigte 180°-Phasendrehung des Taktsignals des Mischers 2 im funktionsbasierten Fre-
quenzbereichsmodell dar. Die IF-Ausgange (Mischsignalausgénge) der Mischer summie-
ren sich zu den Ausgangsstromen der SEL

iap = ilp + i2p7 (419)
lan = U1 + 12p. (420)

Der differentielle Ausgangsstrom der SEL ergibt sich zu i4q = %ap —%an. Die Funktion der
SEL ist es, je nach Polaritat des Taktsignals w4, entweder den differentiellen Signalstrom
le1q oder igoq auf den Ausgang der SEL zu schalten. Im Idealfall gilt je nach Polaritét
des Taktsignals, dass sich der differentielle Ausgangsstrom der SEL zu i,q = .14 oder
lad = leaq ergibt. Der Strom des nicht auf den Ausgang geschalteten Eingangssignals wird
iiber die SS entweder iiber eine Dummy-Last R¢, pummy bzw. eine weitere Teilschaltung
(zum Beispiel eine BS) auf Masse geschaltet. Zur Vereinfachung des Schaltbildes der SEL
wird diese Dummy-Last bzw. weitere Teilschaltung in Abbildung 4.7 durch Massesym-
bole ersetzt. Die SEL dient somit als getakteter Schalter (vgl. Abbildung 2.2), welcher
abwechselnd eines der beiden Eingangssignale auf den Ausgang schaltet. Im Folgenden
wird die Abhéngigkeit der Linearitit der Selektorstufe beziiglich ihrer Dimensionierung
und beziiglich der Realisierung des Layouts besprochen.

4.2.2.1 Dimensionierung

Die zu dimensionierenden Parameter der SEL sind zum einen die Amplitude des Taktsi-
gnals u.q, das Auslenkungsverhéltnis K} zwischen dem Eingangssignal und dem Arbeits-
punktstrom, sowie die Emitterflichen der Transistoren. Da das Verhéltnis der Amplitude
der Eingangssignale und des Arbeitspunktstroms direkt von der Dimensionierung der an-
steuernden TAS abhéngig ist, kann ausgehend von den Ergebnissen aus Abschnitt 4.2.1
ein Auslenkungsverhéltnis Kj hergeleitet werden. Dabei wird davon ausgegangen, dass
beide ansteuernde Transadmittanzstufen gleich dimensioniert sind. Das Verhéltnis zwi-
schen dem differentiellen Ausgangsstrom und dem Arbeitspunktstrom der TAS ist durch
Gleichung 4.15 gegeben. Da der Ausgangsstrom der TAS dem Eingangsstrom der SEL
entspricht, ergibt sich

Iy

le1,2d = lad,TAS = K (4.21)

Dem entsprechend kann auch der maximale Strom durch die Transistoren der Strom-
schalter der SEL mit Gleichung 4.16 bestimmt werden

, . I 1
max(leipn) = Mmax(iegpn) = 50 (1 + Kk> . (4.22)

Der maximale Strom durch die Transistoren der SEL entspricht dem maximalen Strom
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Abbildung 4.8: ENoB des SEL-Ausgangsstromes 7,4 (a) und der Amplitudenverlauf des Aus-
gangsstroms I, (b) bei einer Abtastrate von 100 GS/s in Abhéngigkeit der
differentiellen Taktsignalamplitude d¢gq.

durch die Transistoren der TAS und ist abhédngig von dem Arbeitspunktstrom Iy der
TAS und dem Auslenkungsverhéltnis Kj. Daher kann die gleiche Dimensionierungs-
vorschrift fiir die Emitterflache der SEL-Transistoren verwendet werden wie fiir die
TAS-Transistoren (vgl. Gleichung 4.17)

Apsmr — max(ieipn) _ max(zegp,n). (4.23)
Jre dim Jrt dim

Die Emitterfliche der SEL-Transistoren werden demnach analog zu der Emitterflache
der TAS-Transistoren gewihlt. Wie bereits in Abschnitt 4.2.1 beschrieben, bendtigt
die ansteuernde TAS in der Kernschaltung eine Bandbreite, welche die Ubertragung
des ersten und zweiten Nyquistbandes (bis zu f, 4) der Eingangssignale fiir eine ideale
AMUX-Funktion erlaubt. Dadurch sind die benétigten Bandbreiten fiir die ansteuernde
TAS und die SEL gleich grof}, was wiederum das gleiche Verhéltnis zwischen Stromdichte
und Emitterfliche der Transistoren der beiden Teilschaltungen rechtfertigt.

Die effektive Auflosung des Ausgangsstromes der SEL wird im Folgenden bei Variation
zweier Dimensionierungsparameter, der Variation der Amplitude des Taktsignals u.q und
der Variation der Amplitude des Eingangsstromes i.1 24, betrachtet. Die Amplitude des
Eingangsstromes 4.1 o4 ist wiederum direkt abhédngig vom Auslenkungsverhéltnis K, der
ansteuernden TAS. Zunéchst soll die Abhéngigkeit der effektiven Auflésung der SEL von
der Amplitude des Taktsignals untersucht werden. Zur Simulation dieser Abhéngigkeit
wird die 8-bit DAC-Quellenansteuerung und eine Beispieldimensionierung, passend zur
Beispieldimensionierung der TAS aus Abschnitt 4.2.1, gewédhlt. Die Dimensionierungs-
parameter der Beispieldimensionierung der TAS aus Abschnitt 4.2.1 sind K, = 2 und
Iy = 18,8 mA, womit sich aufgrund der Gleichungen 4.16 und 4.17 eine Emitterflache
Agpras = 1,1 nm? ergibt. Durch die Gleichungen 4.22 und 4.23 ergibt sich die selbe
Emitterfliche Ag spy = 1,1 nm? fiir die Beispieldimensionierung der Transistoren der
SEL.
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Abbildung 4.9: Schaltbild eines Stromschalters (SS) der SEL-Stufe.

Abbildung 4.8 zeigt den Einfluss der differentiellen Taktsignalamplitude #.q auf den
ENoB (a) und den Amplitudenverlauf des Ausgangsstromamplitude I,,; (b) der SEL fiir
eine Abtastrate von 100 GS/s. Fiir 4. = 0 beginnt der ENoB bei 8,5 bit und fallt fiir
steigende Frequenzen auf unter 2 bit ab. Fiir steigende Taktsignalamplituden steigt der
ENoB bei hohen Frequenzen an. Ab einer Taktsignalamplitude von . = 400 mV hat
der ENoB fiir hohe Signalfrequenzen den maximalen Wert von etwa 7,4 bit erreicht. Die
ENoB-Verlaufe weisen bei sinkender Taktsignalamplitude eine d-Typ ENoB-Charakteris-
tik auf (vgl. Abbildung 3.1). Die Amplitude des Ausgangsstromes I, startet fiir niedrige
Frequenzen fiir alle Taktsignalamplituden bei 9,4mA = I% Fiir steigende Frequenzen
fallt die Ausgangsstromamplitude stetig ab. Fiir hohe Frequenzen und eine Taktsignal-
amplitude von G.q = 0 fallt |I,4| auf null ab. Fiir steigende Taktsignalamplituden wird
der Gradient des Amplitudenverlaufes immer niedriger und konvergiert fiir steigende
Taktsignalamplituden gegen den Wert 6 mA. Der Verlauf der Ausgangsstromamplitude
fiir 4.q = 500mV entspricht in erster Ndherung dem Sinc-Amplitudenverlauf eines idea-
len DAC-Signals (vgl. Abbildung 2.10a). Der Endwert der Ausgangsstromamplitude von
6 mA entspricht in etwa dem Startwert 9,4 mA, welcher mit dem Faktor sinc(0,5) ~ 0,636
multipliziert ist.

Die Ursache des Einflusses der Taktsignalamplitude auf die Ausgangssignalamplitude
und damit die effektive Auflosung der SEL liegt im Verhalten der SS1p,n und SS2p,n.
Die Ausgangsamplitude und das Ausgangsrauschen der SEL wird von dem Schalterhalten
der SEL beeinflusst wie im Folgenden erldutert wird. Das Grofisignal-Schaltverhalten
eines Stromschalters wurde bereits in Werken wie z.B. [38] ausfiihrlich beschrieben. Ein
einzelner SS der SEL ist in Abbildung 4.9 abgebildet. Dieser SS wird anders als {iblich

Lo stat min(ie) = 4,7mA i, =94mA max(i.) = 14,1 mA
Uk,ss 79 mV 98 mV 116 mV

Tabelle 4.2: Werte fiir die Knickspannung des SS der SEL fiir die Beispieldimensionierung.
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Abbildung 4.10: Schaltverhalten des Stromes iqp g5 des SS in Abbildung 4.9 fiir ein fe =
9,7mA in Abhéangigkeit von .q.

nicht mit einer Konstantstromquelle, sondern mit der Signalstromquelle i, angesteuert.
Der Strom i, kann analog zu den Eingangsstromen der SS1p,n und SS2p,n hergeleitet
werden

: I
o = 1612’% + 3 (4.24)

Im Mittel betrigt der Strom der Stromquelle somit den Wert i, = 170, falls gilt i1 24 = 0.
Der maximale und minimale Strom ergibt sich analog zu Gleichung 4.22 zu

) Iy 1
min (le) = 9 (1 + K}c) . (4.25)

Der SS kann als Sonderform der TAS (TAS ohne Emittergegenkopplung) betrachtet
werden, womit sich die de-Grofisignaliibertragungsfunktion nach [47] zu

1 )
Ued = %ad,SS * (TE + (re+ Rg) 50) 42Ut - arctanh (h“iss) (4.26)
(5

ergibt. Auch hier kann durch die hohe Wechselstromverstarkung By der Transistoren der
Basisbahnwiderstand rp und der Generatorwiderstand R gegeniiber dem Kontaktwi-
derstand 75 in erster Niherung vernachlissigt werden. Die Ubertragungsfunktion des
SS weist die selbe Charakteristik wie die der TAS auf, womit fiir den SS ebenfalls eine
Knickspannung hergeleitet werden kann

Uk,ss = 2Ur +7Eg - ie. (4.27)

Aufgrund der Signalquelle i, ergeben sich von der ansteuernden Quelle abhéngige Knick-
spannungen fiir die SS der SEL. Im Folgenden wird der SS (vgl. Abbildung 4.9) fiir drei
stationdre Félle des Arbeitspunktstromes

max (i),
IeO,stat = ge, (428)

min(i,)
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betrachtet, ndmlich fiir den maximalen, minimalen und gemittelten Arbeitspunktstrom.
Fiir die Beispieldimensionierung der SEL ergeben sich die Knickspannungen aus Tabel-
le 4.2 fiir die drei stationdren Félle. Die Knickspannung wirkt als Schwellspannung des
Schaltverhaltens des SS und beeinflusst damit das Abtastverhalten der SEL. Das Verhal-
ten der SS1p,n und SS2p,n kann mit Hilfe der Betrachtung eines einzelnen Stromschalters
in Abbildung 4.9 und den stationdren Fallen max(i.) = 14,1 mA, min(i.) = 4,7mA und
ie = 9,4mA simuliert werden. In Abbildung 4.10 ist der single-ended Kollektorstrom
iap,ss des Transistors T1 (vgl. Abbildung 4.9) und damit das Schaltverhalten des SS fiir
den stationdren Fall I.g stet = i, aufgetragen. Das ideale Schaltverhalten (das Verhal-
ten eines idealen Schalters ohne Schwellspannung) ist durch eine Rechteckschwingung
(Linie ohne Marker) aufgetragen. Hierbei schaltet der Transistor T1 ideal und schaltet
entweder den gesamten Arbeitspunktstrom I.g stqt 0der keinen Strom auf den Ausgangs-
strom i,y 55. Zusatzlich zum idealen Schaltverhalten ist das Schaltverhalten der realen
Transistoren in Abhéngigkeit der Taktsignalamplitude 4.4 aufgetragen. Fir d.q = 0
liegt kein Taktsignal an dem SS an. Die Transistoren der SS werden nicht geschaltet
und verweilen in ihrem Arbeitspunkt, welcher in dieser Beispielsimulation der Hélfte
des Quellstromes ’78 = 4,7mA entspricht. In diesem Fall fiihrt die SEL keine Abtastung
durch. Fiir 4.y = 100 mV liegt die differentielle Taktsignalamplitude knapp oberhalb der
fiir diesen stationdren Fall berechneten Knickspannung Ug ss = 98 mA aus Tabelle 4.2.
Die Simulation bestétigt die bereits in [38] priasentierten Erkenntnisse, dass eine Taktsi-
gnalamplitude, welche in etwa dem Wert der Knickspannung entspricht, nicht ausreicht,
um den SS komplett auszulenken. Erst fiir eine Taktsignalamplitude @,y = 200mV er-
reicht der Ausgangsstrom i,y gg den Wert des Arbeitspunktstromes i, = 9,7mV. Fiir
Taktsignalamplituden 4.q > 300mV iiberschreitet der Ausgangsstrom iq, g5 den Wert
des Arbeitspunktstromes. Dieser Effekt wird als Stromiiberhohungseffekt bezeichnet und
ist in [38, 48] ausfiihrlich beschrieben.

Um das Schaltverhalten und damit das Abtastverhalten des SS zu bewerten, wird, wie
in [38] vorgeschlagen, das Spektrum des Ausgangsstromes des SS mit dem Spektrum
der idealen Rechteckschwingung verglichen. Abbildung 4.11 zeigt das Spektrum des Aus-
gangsstromes iqy 55 des SS sowie das Spektrum der idealen Rechteckschwingung aus
Abbildung 4.10. Die Tone b, und b, . stellen die Frequenzanteile bei der Grundire-

quenz f. o des Taktsignals dar. In dieser Arbeit ist der Ton h des Ausgangsstromes

1

des SS bei der Taktfrequenz f. 4 von wesentlicher Bedeutung, dffgieser einen essentiellen
Bestandteil des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells darstellt. Die zusétzlichen
Oberwellen des Stromiiberhéhungseffekts, welche wiederum abhéngig von dem statio-
néren Arbeitspunktstrom Ieg s1q¢ und der Taktsignalamplitude 4.4 sind, besitzen einen
zusétzlichen Einfluss auf die Linearitdt der SEL. Auf diesen Effekt wird bei der Be-
trachtung der SEL in Abhéngigkeit des Auslenkungsverhéltnis Kj néher eingegangen.
Das ideale Schaltverhalten des Transistors T1 (ideale Rechteckschwingung) aus Abbil-
dung 4.10 stellt eine mit dem Arbeitspunktstrom skalierte Version der idealen Taktsigna-
le bzw. Abtastsignale cpr2(t) aus dem funktionsbasierten Frequenzbereichsmodell dar
(vgl. Abschnitt 2.2). Das Schaltverhalten der Stromschalter bewirkt das Abtastverhalten
der SEL und damit der AMUZX-Schaltung. Im mathematischen Frequenzbereichsmodell
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Abbildung 4.11: Vergleich des Spektrums des Ausgangsstromes i,;, gs(t) fir eine ideale Recht-
eckschwingung und einen realen Stromverlauf.

aus Abschnitt 2.2 wird wiederum das Abtastverhalten durch das Taktsignal cps2(t)
modelliert. Dadurch kann ein direkter Bezug zwischen dem Frequenzanteil QL gg des
Schaltverhaltens des Transistors T1 und dem Frequenzanteil der Spektren Chpsi 2(fe,4)
des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells hergestellt werden. Im funktionsbasier-
ten Frequenzbereichsmodell werden durch die Multiplikation der Spektren der Eingangs-
signale X o(f) mit den Frequenzanteilen Chs12(f..4) der Taktsignale die gespiegelten
Abbilder erzeugt (vgl. Gleichung 2.32 und 2.34 fiir h = 1), welche wesentlich zur Generie-
rung des gewiinschten Ausgangssignals des AMUX beitragen (vgl. Abbildung 2.8). Um
den Bezug zwischen Frequenzbereichsmodell und Schaltung herzustellen, kann wieder-
um Abbildung 4.11 betrachtet werden. Der Mittelwert der Rechteckschwingung betragt
% - Ieo stat- Die Amplitude des Tons leect der Rechteckschwingung betrégt analog zur

Gleichung 2.17 den Wert %Ieoystat sinc (%) Wie in [38] gezeigt wird, kann der Ton b, e
in erster Ndherung maximal die Amplitude des Tons b, .. der idealen Rechteckschwin-

gung annehmen. Deshalb bietet sich eine Normierung auf den Betrag |, Tect\ des Tons
der idealen Rechteckschwingung an

Bl Byl
‘El,rect’ %Ieo,stat Sinc(%) '

N1,88 = (4.29)

In Abbildung 4.12 ist das normierte Verhaltnis $1 g5 des Ausgangsstromes i4, g5 in Ab-

hangigkeit des Verhéltnisses der Taktsignalamplitude u.q zur Knickspannung Uk sg fiir
alle drei stationdren Félle des Arbeitspunktstromes aufgetragen. Alle drei stationéren
Félle besitzen den selben, streng monotonen Verlauf, welcher fiir steigende Werte des
Takt-zu-Knickspannungsverhéltnisses m gegen den Wert §; g5 = 1 konver-
giert. Dieses Ergebnis zeigt, dass die differentielle Taktsignalamplitude mindestens das
2,5-fache der Knickspannung des SS besitzen muss, damit der SS ein Schaltverhalten be-
sitzt, welches zumindest beim Grundfrequenzanteil in etwa 90% des Betragswertes der
idealen Rechteckschwingung besitzt. In [38] wird der SS und dessen Eigenschaften im
Detail mit Hilfe einer vergleichsweise dhnlichen Hochgeschwindigkeits-Transistortechno-
logie (bzgl. fr und fiaz) besprochen. Darunter fillt eine Berechnung der Frequenzanteile
des Ausgangsstroms eines SS-Schaltungsmodells, wobei die Ergebnisse qualitativ mit den
hier gewonnen Ergebnissen aus Abbildung 4.11 iibereinstimmen.



4.2 Linearitdtsuntersuchungen der Teilschaltungen 101

1.0
0.8

% 0.6

oy
0.4 —— .= 94mA
— - Mmax(ix)= 14.1mMA

0.2 —@ - min(ic)= 4.7mA
0.00 1 > 3 a 5 [

Uk,ss

Abbildung 4.12: Das Verhéltnis H1,8s In Abhéngigkeit des Takt-zu-
Knickspannungsverhéltnisses z<t— fiir die drei stationdren Arbeits-

punktstromfélle.

Mit den hier gewonnen Ergebnissen kann das Verhalten des Ausgangsstromes der SEL
in Abbildung 4.8 hergeleitet werden. Da die Amplitude des Frequenzanteils der Grund-
frequenz f. a4 des Schaltvorganges der SS1p,n und SS2p,n direkt von der Taktsignal-
amplitude abhéngig ist, ist auch der Skalierungsfaktor der gespiegelten Abbilder des
funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells (vgl. Gleichung 2.32 und 2.34 fiir h = 1)
direkt von der Taktsignalamplitude abhéngig. Bei idealem Schaltvorgang der SS der
SEL entspricht der Skalierungsfaktor des gespiegelten Abbildes dem Amplitudenwert
des Frequenzanteils h, .. Dadurch erreicht der Amplitudenverlauf des differentiellen
Ausgangsstromes der SEL in etwa den Verlauf der idealen Sinc-Aperturfunktion mit ei-
ner Abtastrate von fs 4 = 2 - fc 4, wie in Abschnitt 2.2 erklirt. Die Reduzierung der
Taktsignalamplitude fithrt zu einer geringen Amplitude des Frequenzanteils El, 55 und
damit zu einen geringen Skalierungsfaktor des gespiegelten Abbildes im funktionsbasier-
ten Frequenzbereichsmodell. Damit féllt die Amplitude des Ausgangsstromes der SEL
bei steigender Signalfrequenz schneller als die der idealen Sinc-Aperturfunktion. Fiir eine
Taktsignalamplitude von .y = OmV wird der Frequenzanteil Ql, gg 2 null und damit
auch der Skalierungsfaktor des gespiegelten Abbildes. Es kommt somit nicht mehr zu
einer Uberlagerung der Basisbandes mit den gespiegelten Abbildern im Frequenzbereich.
Der Amplitudenverlauf des Ausgangsstromes entspricht demnach der Aperturfunktion
des Basisbandes, also der Sinc-Aperturfunktion der Eingangssignale X, 5(f) mit einer
Abtastrate von f; p. Bei dieser Taktsignalamplitude fungiert die SEL nicht mehr als
Mischer sondern als Addierer, wodurch keine Verdopplung der Abtastrate erreicht wird.
Die effektive Auflésung in Abbildung 4.8a wird im wesentlichen durch das Verhéltnis der
Signalleistung zur Rauschleistung bestimmt. Da durch Reduzierung der Taktsignalam-
plitude die Signalamplitude fiir steigende Signalfrequenzen fallt, fallt dementsprechend
auch der ENoB fiir steigende Signalfrequenzen und sinkende Taktsignalamplituden ab.
Dies erklart die d-Typ ENoB-Charakteristik der ENoB-Verlaufe bei sinkender Taktsignal-
amplitude. Um eine moglichst hohe Bandbreite der Amplitude des Ausgangssignales und
dadurch eine hohe effektive Auflésung der SEL zu erreichen, sollte die Taktsignalampli-
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Abbildung 4.13: ENoB des differentiellen SEL-Ausgangsstromes i,4 fiir eine Ansteuerung mit
Sinus- und DAC-Signalen bei einer Abtastrate von 100 GS/s in Abhingigkeit
des Verhéltnisses K.

tude in etwa drei bis vier mal grofler gewéhlt werden als die maximale Knickspannung
fiir den Fall des maximalen Arbeitspunktstromes Icq st = max(ic).

Im Folgenden wird die effektive Auflésung der SEL in Abhédngigkeit des Auslenkungs-
verhéltnis K} untersucht. Das Auslenkungsverhéltnis entspricht dem Kehrwert des Ver-
héltnisses zwischen der Amplitude des Eingangsstromes i.; 24 und dem Arbeitspunkt-
strom (vgl. Gleichung 4.21). Zur Untersuchung wird weiterhin die Beispieldimensionie-
rung mit den Dimensionierungswerten Iy = 18,8 mA und Ag spr, = 1,1 nm? verwendet.
Zusétzlich wird eine Taktsignalamplitude von @,y = 400 mV verwendet, welche der zu-
vor gewonnenen Dimensionierungsvorschrift von U?(C,Zs > 3 entspricht. Abbildung 4.13
zeigt die Ergebnisse der Simulation der Beispiel-SEL fiir Sinus-Quellenansteuerung und
8-bit DAC-Quellenansteuerung bei einer Abtastrate des Ausgangssignals von 100 GS/s
und verschiedenen Verhéltnissen K. Die Abtastraten der Eingangssignale entsprechen
50GS/s. Der ENoB des Ausgangsstromes iqq in Abbildung 4.13a fiir K} = 2 startet
bei Sinus-Quellenansteuerung mit dem Wert von 13,6 bit und fallt fiir steigende Fre-
quenzen auf den Wert 8,9bit ab. Die ENoB-Verldaufe in Abbildung 4.13b fiir K = 1,5
bzw. 1 flir Sinus-Quellenansteuerung weisen in erster Néherung das gleiche abfallen-
de Verhalten bei steigender Signalfrequenz wie der ENoB-Verlauf fir K = 2 fir Si-
nus-Quellenansteuerung auf. Der ENoB fir K; = 2 bei DAC-Quellenansteuerung weist
einen Verlauf auf, welcher in erster Ndherung dem ENoB-Verlauf der Eingangssignale
ieq bei verdoppelter Abtastrate entspricht. Der ENoB bei DAC-Quellenansteuerung und
K = 1,5 weist einen dhnlichen Verlauf wie fiir K = 2 fiir DAC-Quellenansteuerung
auf, da in beiden Féllen die Linearitdt der SEL (bei Sinus-Quellenansteuerung) deut-
lich groBer > 8bit betrdgt. Fiir hohe Signalfrequenzen fillt die Kurve fiir K = 1,5
im Vergleich zu Kj; = 2 jedoch auf einen etwas niedrigeren Endwert von 7,1bit im
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Vergleich zu 7,3bit ab. Der ENoB bei DAC-Quellenansteuerung und Kj = 1 folgt
in erster Naherung dem ENoB-Verlauf der Sinus-Quellenansteuerung bis auf den Fre-
quenzbereich zwischen 24 GHz und 44 GHz. In diesem Frequenzbereich ist der ENoB
fiir DAC-Quellenansteuerung grofier als fiir Sinus-Quellenansteuerung. Der Anstieg des
ENoB fiir K = 1 bei DAC-Quellenansteuerung gegeniiber der Sinus-Quellenansteue-
rung entsteht aufgrund der Sinc-Aperturfunktion der DAC-Eingangssignale und deren
Einfluss auf die Amplituden der Intermodulationsverzerrung. Dieser Effekt wird im fol-
genden Absatz néher erklart. Die Linearitdt der SEL ist fiir Werte K = 2 und 1,5 so
groB, dass die effektive Auflosung bei DAC-Quellenansteuerung ndherungsweise ideale
ENoB-Verldufe aufweisen. Der Vergleich der Ergebnisse der effektiven Auflosung fiir Si-
nus-Quellenansteuerung der SEL und der TAS aus Abbildung 4.6 zeigen, dass die SEL
fiir die Werte K = 2 und 1,5 eine hohere Linearitdt besitzt als die TAS mit gleichen
Werten K. Fiir den Wert K = 1 ist die Linearitédt beider Stufen vergleichbar grof3. Auf-
grund der im Allgemeinen héheren Linearitédt der SEL im Vergleich zur TAS, ist die TAS
und deren Dimensionierung ausschlaggebend fiir die effektive Auflésung des AMUX.

Die Ursache des abfallenden Verlaufs des ENoB der SEL iiber der Frequenz und bei sin-
kendem Verhéltnis K} kann bei ndherer Betrachtung des Stromiiberhohungseffekts der
einzelnen SS erklart werden. Dazu wird der in Abbildung 4.9 gezeigte SS in Abhéngigkeit
des stationdren Arbeitspunktstromes Icg stqt (vgl. Gleichung 4.28) und mit Taktsignalam-
plituden von g = 400 mV und d.q = 500mV bei f, 4 = 50 GHz simuliert. Um eine Vor-
stellung des Einflusses des Stromiiberh6hungseffekts auf die Linearitédt der SEL zu bekom-
men, wird die Differenz max(iqp 55) — leo,star gegeniiber dem stationédren Arbeitspunkt-
strom Ieg stqr in Abbildung 4.14 aufgetragen. Der Wert max (i, ss) stellt den Spitzenwert
des Ausgangsstromes dar. Fiir ideale Transistoren wére die Differenz max(z'apvgg) — 1o stat
gleich null, da ohne parasitire Kapazitdten am Emitterknoten des Stromschalters kein
Stromiiberhchungseffekt stattfindet (vgl. [38, 48]) und der Ausgangsstrom 4, g5 maxi-
mal den Wert des Arbeitspunktstromes des Stromschalters erreichen kann. Fiir reale
Transistoren, wie Abbildung 4.14 zeigt, ist die Differenz max(iqp,55) — Ieo,stat nichtline-
ar bei Variation des stationdren Arbeitspunktstromes. Der mittlere Arbeitspunktstrom
der Stromschalter der Beispiel-SEL betrigt Ieo stat = te = 9,4 mA. Der jeweilige Auslen-
kungsbereich des Arbeitspunktstromes i, der SS der SEL fiir das Verhéltnis K = 2, 1,5
und 1 ist mit Pfeilen aufgetragen. Der Arbeitspunktstrom . entspricht den Eingangs-
stromen ie1p, n und ieop ,, der SEL, welche aus einer Gleichstromquelle mit /2 = 9,4 mA
und einer Signalquelle i1 24/2 besteht. Abhéngig von K, variiert die Amplitude der Si-
gnalquelle jedoch bleibt der Gleichstrom konstant bei Ip/2 = 9,4 mA. Die Werte fiir den
Auslenkungsbereich des Arbeitspunktstromes i, konnen mit Gleichung 4.25 bestimmt
werden. Die Ergebnisse in Abbildung 4.14 zeigen die Uberhohung des Ausgangsstromes
fiir den Fall eines statischen bzw. quasi-statischen Signalstromes i, (solange die Signalfre-
quenz f; < fc a). Die Simulationsergebnisse aus Abbildung 4.13 deuten darauf hin, dass
die Uberhéhung des Ausgangsstromes max i,y 55) —ie fiir steigende Signalfrequenzen ein
weiterhin steigendes nicht-lineares Verhalten aufweist. Um so grofier die Auslenkung des
Eingangssignals um den Mittelwert 7., desto stiirker ist die Verinderung der Stromiiber-
hohungsdifferenz max(iqp 55) — Ico,stat- Die Verdnderung der Stromiiberhéhungsdifferenz
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Abbildung 4.14: Stromiberhéhungsdifferenz (max(isp 55)—1Ieo,stat) des SS (vgl. Abbildung 4.9)
in Abhéngigkeit des stationéren Arbeitspunktstromes Ico s¢q+ bei einer Takt-
frequenz von 50 GHz.

aufgrund der Auslenkung des ansteuernden Stromes i, fithrt zu einer Verzerrung des
Ausgangsstromes der Stromschalter der SEL. Zusitzlich ist die Anderung der Strom-
iiberh6hungsdifferenz abhéngig von der Taktsignalamplitude 4. Je grofler die Taktsi-
gnalamplitude wird desto stirker wird die Anderung der Stromiiberhéhungsdifferenz bei
Auslenkung des Arbeitspunktstromes i.. Die Uberhthung des Stromes findet am Emit-
terknoten des jeweiligen Stromschalters statt [38]. Die Mischung der Eingangssignale der
SEL mit dem Taktsignal findet erst in den intrinsischen Transistoren der Stromschalter
der SEL statt. Dadurch fiihrt die Anderung der Stromiiberhéhungsdifferenz zu Inter-
modulationsverzerrung bei der Mischung. Konkret kommt es zu einer Intermodulations-
verzerrung der Signalfrequenz mit den Frequenzanteilen f # 0 des Stromiiberh6hungs-
effekts. Nach [38] besitzt der Stromiiberhohungseffekt der Stromiiberhéhungsdifferenz
im wesentlichen Frequenzanteile bei den ungeraden Vielfachen der Taktfrequenz f. 4
des Taktsignals im Gegentakt; der Gleichanteil (Frequenzanteil f = 0) der Stromiiber-
hohungsdifferenz im Gegentakt ist hingegen unabhingig vom Stromiiberhéhungseffekt.
Der Stromiiberh6hungseffekt fiihrt demnach zur Entstehung der Intermodulationsverzer-
rung im gespiegelten Abbild des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells fiir die in
dieser Arbeit betrachteten Gegentaktsignale, da das gespiegelte Abbild durch die Mi-
schung der Eingangssignale mit der Grundfrequenz der Taktsignale bei f. 4 entsteht. Im
Basisband des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells entsteht aufgrund des Stro-
miiberhéhungseffekts keine Intermodulationsverzerrung, da der Gleichanteil fir f = 0
der Abtastung durch die Stromschalter im Gegentakt unabhéngig von dem Stromiiber-
hohungseffekt ist. Fiir steigende Signalfrequenzen nimmt der Anteil der Signalténe des
gespiegelten Abbildes an dem Gesamt-Signalton stetig zu. Dadurch steigt die Intermo-
dulationsverzerrung fiir steigende Frequenzen und sinkende Auslenkungsverhéltnisse bei
Sinus-Quellenansteuerung. Zuséatzlich steigt die Intermodulationsverzerrung mit steigen-
der Taktsignalamplitude t.q4.

Die gewonnen Erkenntnisse konnen zur Erklarung der ENoB-Verlaufe der SEL bei DAC-
Signalansteuerung (besonders des Verlaufs mit Kj = 1) verwendet werden. Hierzu wie-
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dulationsverzerrung im gespiegelten Abbild aufgrund des Stromiiberhéhungs-
effekts der Stromschalter.

derum kann das funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell aus Abschnitt 2.2 sowie die
Beschreibung der Intermodulationsverzerrung aus Abschnitt 3.1.1 zu Hilfe genommen
werden. Da der Stromiiberhéhungseffekt nur Frequenzanteile bei ungeradzahligen Viel-
fachen der Taktfrequenz f. 4 aufweist, treten durch das nichtlineare Verhalten des Stro-
miiberhohungseffektes nur Intermodulationsverzerrungen im gespiegelten Abbild (Mi-
schung mit Frequenzanteil bei f. 1) der Mischerausgéinge auf. Da die SEL die Teilschal-
tung ist, welche die wesentliche AMUX-Funktion (vgl. Abbildung 2.4) durchfiihrt, kann
das Ablaufschema des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells aus Abschnitt 3.1.1
auf die SEL angewandt werden. Die Spektren des Basisbandes sind unabhéngig vom Stro-
miiberhéhungseffekt und bleiben demnach unverdndert. Abbildung 4.15 zeigt die Spek-
tren am Mischerausgang der SEL durch die Verzerrung des Stromiiberhohungseffekts.
Wird ein Ton im unteren AMUX-Band mit einer Frequenz f; erzeugt, entstehen im ge-
spiegelten Abbild aufgrund des Stromiiberhthungseffektes die dritten Oberwellen ﬁiﬂ,ml,

R 1.2, und hi’frlﬁq bei den entsprechenden Frequenzen fy,; = 3f;, fnu = |fs,p —3fi| und
frq =2fs.p — 3fi (vgl. Tabelle 3.2). Wie in Abschnitt 3.1.1 erklirt, liegt die Oberwelle
hi’,rl,% bei der Frequenz f,, = fsp + 3f; nie im unteren bzw. oberen AMUX-Band
(erstes und zweites Nyquistband der Eingangssignale, vgl. Frequenzbereich FB1, FB2
und FB3 in Tabelle 3.3) und wird im Folgenden vernachlissigt.

Die folgende Untersuchung beruht auf dem Ablaufschema Punkt A* und B* des funk-
tionsbasierten Frequenzbereichsmodells mit Intermodulationsprodukten (vgl. S.41), je-
doch mit der Annahme, dass alle Oberwellen der Intermodulationsverzerrung im Ba-
sisband mit der hochgestellten Indizierung b vernachlassigbar sind. Zunéchst wird die
Generation eines Tones im unteren AMUX-Band mit Hilfe des Ablaufschemas Punkt A*

betrachtet. Wie in Abschnitt 3.1.1 erklart, folgen sowohl die Signal- und Residualto-
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ne als auch die Oberwellen der Intermodulationsverzerrung den Sinc-Aperturfunktionen
des Basisbandes und des gespiegelten Abbildes. Der Punkt A*5 erliutert das Verhalten
der Signal- und Residualténe und der Oberwellen bei steigender Signalfrequenz f;. Die
Oberwellen himu heben sich aufgrund ihrer 180°-Phasenbeziehung genau wie die Resi-
dualténe rf 5, ideal auf. Die Amplitude der Oberwelle hél,Ql steigt von null beginnend
bei steigender Signalfrequenz aufgrund der Aperturfunktion des gespiegelten Abbildes.
Dieser Anstieg der Oberwelle spiegelt sich im Abfall des ENoB im ersten Drittel der
Signalbandbreite in Abbildung 4.13b fiir K = 1 wieder. Ab einer Signalfrequenz von
fe,a/3 (vgl. Frequenzbereich FB3 in Tabelle 3.3) lduft die dritte Oberwelle ﬁiLQl aus dem
oberen AMUX-Band heraus und wird nicht mehr im ENoB beriicksichtigt. Gleichzeitig
lauft fiir den Frequenzbereich FB3 die Oberwelle ﬁimq in das obere AMUX-Band hin-
ein. Fiir steigende Signalfrequenzen fillt die Amplitude der Oberwelle 72,1,2(1 aufgrund der
Aperturfunktion des gespiegelten Abbildes. Dies spiegelt sich in dem Anstieg des ENoB
fiir K = 1 in Abbildung 4.13b im Frequenzbereich von 17 GHz bis 25 GHz. Im Folgenden
wird die Generation eines Tones im oberen AMUX-Band mit Hilfe des Ablaufschemas
Punkt B* betrachtet. Der Punkt B*5 erlautert das Verhalten der Signal- und Residualto-
ne und der Oberwellen bei steigender Signalfrequenz f;,,. Die Oberwellen Q};LQZ und hfnmq
heben sich aufgrund ihrer 180°-Phasenbeziehung genau wie die Residualténe 1] 5 ideal
auf. Wie in Punkt B*4 geschrieben, werden im Folgenden die Frequenzbereiche FB1, FB2
und FB3 (vgl. Tabelle 3.3) aufgrund des Effektes der Frequenzbereichsverschachtelung
in umgekehrter Reihenfolge durchlaufen. Fiir den Frequenzbereich FB3 fallt die Ampli-
tude der Oberwelle hil’% aufgrund der Aperturfunktion des gespiegelten Abbildes. Dies
fiihrt zu einem weiteren Anstieg des ENoB fiir K = 1 in Abbildung 4.13b fiir den Fre-
quenzbereich von 25 GHz bis 34 GHz. Fiir die Frequenzbereiche FB2 und FB1 steigt die
Amplitude der Oberwelle ﬁimu aufgrund der Spiegelung der Oberwelle an der Nullfre-
quenz-Achse (y-Achse des Spektrums) wieder an. Dadurch féllt der ENoB fir K = 1 in
Abbildung 4.13b fiir den Frequenzbereich 34 GHz bis 50 GHz. Dieses Verhalten erklart
den speziellen ENoB-Verlauf der SEL fiir K = 1 bei DAC-Quellenansteuerung. Fiir
die Verhéltnisse K = 2 und 1,5 ist die Verzerrung durch den Stromiiberhchungseffekt
und damit die Intermodulationsverzerrung noch vernachléassigbar klein, wodurch deren
ENoB-Verlaufe weitestgehend ideal sind. Die ENoB-Charakteristik des ENoB-Verlaufs
bei DAC-Ansteuerung und K3 = 1 wird, wie zuvor beschrieben, im wesentlichen durch
die Skalierung der Oberwellen durch die Sinc-Aperturfunktion der DAC-Eingangssignale
erzeugt und tritt dadurch im Fall der Sinus-Quellenansteuerung nicht auf.

Um den Einfluss der Stromiiberh6hungseffektes und die damit verbundenen Intermodu-
lationsverzerrung zu minimieren, kann das Auslenkungsverhéltnis K, vergrofiert werden.
Zusétzlich kann durch Reduktion der Kapazitdten an den Emitterknoten der Stromschal-
ter der SEL und durch Reduzierung der Taktsignalamplitude @4 der Stromiiberh6hungs-
effekt reduziert werden. Die Optimierungsvorschrift zur Minimierung des Stromiiberhd-
hungseffekts durch Reduzierung der Taktsignalamplitude widerspricht der Optimierungs-
vorschrift zur Verbesserung des Schaltverhaltens der Stromschalter durch Steigerung der
Taktsignalamplitude. Die Taktsignalamplituden in den realisierten Schaltungen (vgl. Ka-
pitel 6) werden deshalb einstellbar gestaltet.
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Die Dimensionierungsvorschriften fiir die SEL lassen sich wie folgt zusammenfassen:

e Die Emitterfliche der Transistoren kann mit Hilfe der Gleichung 4.23 bestimmt
werden und héngt im wesentlichen vom Arbeitspunktstrom der ansteuernden TAS
und des Auslenkungsverhaltnisses Kj, ab. Dadurch ergeben sich fiir die Transistoren
der SEL die gleichen Emitterflichen wie fiir die Transistoren der ansteuernden TAS.

e Die Taktsignalamplitude .4 soll drei bis vier mal so hoch gewahlt werden wie die
maximale Knickspannung der SS der SEL, um eine ndherungsweise ideale Abtas-
tung der Eingangssignale zu erhalten. Mit steigender Taktsignalamplitude steigt
jedoch auch die Intermodulationsverzerrung durch den Stromiiberhohungseffekt
der Stromschalter der SEL. Es muss ein Trade-Off zwischen der Optimierung der
Abtastung der Eingangssignale (Maximierung Gesamt-Signalamplitude fiir hohe
Signalfrequenzen) und der Optimierung der Linearitat der SEL beziiglich des Stro-
miiberhéhungseffektes gefunden werden. Um maximale Flexibilitdt zu besitzen,
wird die Taktsignalamplitude in den realisierten Schaltungen einstellbar gemacht.

e Die SEL besitzt im Vergleich zur TAS bei gleichem Auslenkungsverhéltnis K} eine
hohere Linearitdt. Damit wird die effektive Auflosung der Zusammenschaltung der
SEL und TAS hauptséchlich von der TAS bestimmt und das Auslenkungsverhéltnis
geméafl Abbildung 4.4b bestimmt.

4.2.2.2 Layout der SEL

Im Folgenden wird speziell auf das Layout-Design der SEL und die daraus entstehenden
parasitdren Elemente sowie deren Einfluss auf die effektive Auflésung der SEL eingegan-
gen. Im Rahmen der Arbeit konnte das Layout der SEL als das Layout mit dem gréfiten
Einfluss auf die effektive Auflésung ermittelt werden. Grundsétzlich gibt es je nach ver-
wendeter Technologie (Transistor-Layout, Anzahl der Metallisierungsebenen, maximale
Stromdichten der Metallisierungen usw.) unzahlige Moglichkeiten die Selektorstufe und
deren Verbindung mit den ansteuernden Stufen zu realisieren. Im Laufe dieser Arbeit
wurde ein Schliisselpunkt der Optimierung des Layouts beziiglich der effektiven Auflo-
sung gefunden, welcher grundsétzlich die effektive Auflosung der Stufe, wie bereits in [17]
beschrieben, beeinflusst. Durch Simulationen der Schaltung mit Einbindung parasitérer
Layout-Elemente zeigt sich, dass je nach Layout-Varianten Differenzen in der Verzoge-
rung des Schaltverhaltens der einzelnen Stromschalter der SEL entstehen kénnen. Diese
Differenzen kénnen sich wiederum verschieden auf die effektive Auflésung der SEL aus-
wirken. Um den Schliisselpunkt der Optimierung des SEL-Layouts zu veranschaulichen,
werden in Abbildung 4.16 zwei vereinfachte Darstellungen der Layout-Varianten der SEL
vorgestellt. Wie in Abschnitt 4.1 zusammengefasst, ist ein grundlegendes Entwicklungs-
prinzip der integrierten RF-Schaltungsentwicklung die Verwendung von symmetrischen
Schaltungen bei differentieller Signalansteuerung. Die SEL ist eine Teilschaltung der
AMUX-Kernschaltungszelle (vgl. Abbildung 6.3) und besitzt deshalb zwei Symmetrieli-
nien: die Symmetrielinie beziiglich der Daten-Eingénge und die Symmetrielinie beziiglich
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(I = lo = [1pm, 2 um], I3 = 4 &~ [3pm, 5,5 pm)).
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des Takt-Eingangs. Die Transistoren der Stromschalter der SEL sind anhand der Sym-
metrielinie des Takt-Eingangs ausgerichtet. Dabei sind die Stromschalter des Mischers 1
(SS1p,n) analog zu Abbildung 4.7 in blau dargestellt und die SS des Mischers 2 (SS2p,n)
in rot dargestellt. Die Emitter der Transistoren der Stromschalter sind jeweils auf der
Symmetrielinie des Takt-Eingangs miteinander verbunden. Die Eingangsstrome der SEL
telp,ns te2p,n Werden von den Transadmittanzstufen TAS1,2 geliefert. Die Verbindung der
Signalstrome der TAS1,2 mit den jeweiligen SS liegt auf der Symmetrielinie des Takt-Ein-
ganges, wobei die Metallisierung dieser Verbindung zur Vereinfachung der Darstellung
des Layouts nicht aufgetragen ist. Dadurch werden die Emitter der Transistor-Paare der
Stromschalter beziiglich der Eingangssignale ic1p, bzw. 2, , symmetrisch angesteuert.
Die TAS1,2 sind entsprechend der Symmetrielinie der Daten-Eingénge ausgelegt. Die
Symmetrielinie der Daten-Eingédnge wiederum liegt so, dass der Abstand I} zwischen
den Emitterkontakten von SS2p und der Symmetrielinie gleich dem Abstand l5 zwischen
den Emitterkontakten von SS2n und der Symmetrielinie ist (I; = I3 ~ [1 pm, 2 pm]). Da-
durch ergibt sich ebenfalls, dass die Abstdnde der Emitterkontakte von SS1p und SS1n
zu der Symmetrielinie gleich grof sind (I3 = Iy ~ [3 pm, 5,5 pm]). Durch diese Anordnung
koénnen die differentiellen Leiter von TAS1,2 zu der SEL gleich lang realisiert werden,
wodurch keine Zeitverzogerungsdifferenzen aufgrund von unterschiedlichen parasitiaren
Elementen der Metallisierung zwischen den einzelnen Eingangssignalen (icipn, te2p,n) €nt-
stehen. Dies ist wichtig um Gleichtakteffekte zu unterdriicken und die Phasenbeziehung
zwischen den beiden differentiellen Eingangssignalen zu bewahren. In der Metallisie-
rung der Basiskontakte der SS-Transistoren (schraffiert gezeichnet) liegt der wesentliche
Unterschied zwischen der Layout-Variante 1 und 2. An den Basiskontakten beider Va-
rianten liegt die differentielle Taktsignalspannung u.q an, welche von einer EF-Stufe
geliefert wird. Die Metallisierung der Basiskontakte ist wieder an der Symmetrielinie
des Takt-Einganges orientiert. Fiir beide Varianten der Basiskontaktmetallisierung sind
die Differenzen der parasitdren Widerstdnde zwischen den Stromschaltern aufgetragen;
R, fir Variante 1 und R; fiir Variante 2. Anhand von Simulationen der SEL mit Ein-
bindung der parasitiaren Layout-Elemente hat sich gezeigt, dass hauptsachlich verteilte
parasitare Metallisierungswiderstinde in Zusammenspiel mit den Basis-Emitterkapazi-
tédten der SS-Transistoren zu unterschiedlichen Zeitverzogerungen im Schaltverhalten
der SEL fithren. Aufgrund der physikalischen Anordnung und Dimensionen der Tran-
sistoren sowohl der SEL als auch des ansteuernden EF ist eine absolut symmetrische

Layout-Var. 1 Layout-Var. 2
Stromschalter SS1p SS1n SS2p SS2n SSipn  SS2pn
ts/ns 1.01280 1.01247 1.01269 1.01258 | 1.01258 1.01247
Atg/ps 330 0 220 110 110 0
Kontaktwiderstand | 3- R, 0 2-R, R, Ry 0

Tabelle 4.3: Simulierte Schaltzeitpunkte und Basiskontaktwiderstédnde der Stromschalter der
SEL fiir Layout-Varianten 1 und 2 fir R, = Ry = 1Q.
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Abbildung 4.17: Schaltzeitpunkte der Stromschalter der Layout-Variante 1 (a) und der Layout-
Variante 2 (b) fir R, = Ry, = 1.

Ansteuerung der Basiskontakte der SEL-Transistoren ausgeschlossen. Da es unmoglich
ist, alle moglichen Varianten der Anordnung des SEL-Layouts zu besprechen, werden
Anhand der zwei Layout-Varianten aus Abbildung 4.16 die wesentlichen Erkenntnisse
der Optimierung gezeigt.

Die Layout-Variante 1 in Abbildung 4.16a zeigt eine asymmetrische Ansteuerung der
Basen der SS-Transistoren. R, reprisentiert in Layout-Variante 1 die die parasitdaren
Metallwidersténde zwischen den Stromschaltern welche zu Verzogerungen in der Schalt-
zeit der Stromschalter resultiert. Da die Zeitverzogerungen zwischen dem Schaltverhalten
der einzelnen Stromschaltern untersucht wird, werden nur die Metallisierungswiderstén-
de zwischen den Stromschaltern ben6tigt, um die Zeitverzogerung zwischen den Strom-
schaltern zu modellieren. Im Gegensatz dazu wird bei der Layout-Variante 2 in Abbil-
dung 4.16b auf gleiche Verbindungsléngen der Basiskontaktmetallisierung zwischen den
SS-Paaren von Mischer 1 und 2 geachtet. Ry, stellt die Differenz der parasitdren Metallwi-
derstande zwischen den Stromschaltern SS1p,n und SS2p,n dar. Abbildung 4.17 zeigt das
Schaltverhalten (eine ansteigende Flanke des Ausgangsstromes i,y gg) der Stromschal-
ter SEL fiir Layout-Variante 1 (a) und Layout-Variante 2 (b) mit R, = R, = 1§ fiir
konstante Signalstrome ie1pn = te2p,n = 0 und einer Taktfrequenz von f. 4 = 50 GHz.
Der Ausgangsstrom i,y g5 des Stromschalters dient als Mafistab fiir das Schaltverhal-
ten der Stromschalter. Erreicht der Ausgangsstrom iq, 55 = 0,9 - %0 = 8,46 mA (90%
des statischen Arbeitspunktstromes des Stromschalters), wird dieser Zeitpunkt ¢ im
Folgenden als Schaltzeitpunkt betrachtet. In Tabelle 4.3 sind die Schaltzeitpunkte der
einzelnen Stromschalter fiir beide Layout-Varianten. Zusétzlich sind die Differenzen der
Schaltzeitpunkte Atg der einzelnen Stromschalter zum niedrigsten Schaltzeitpunkt fiir
die jeweilige Layout-Variante aufgetragen. Bei Vergleich von Aty mit Basiskontaktwider-
stdnden der Stromschalter in Tabelle 4.3 kann von einer Proportionalitdt zwischen der
Verzégerung des Schaltzeitpunktes und des parasitiren Widerstandes der Basiskontaktie-
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Abbildung 4.18: Auswirkung der Metallisierung der Basiskontakte auf den ENoB fiir Layout-
Variante 1 (a) und 2 (b) fiir eine Abtastrate von 100 GS/s.

rung ausgegangen werden. Fir Layout-Variante 1 steigt die Verzogerung der Schaltzeit
mit jedem Stromschalter um Aty , = 110ps wobei der Basiskontaktwiderstand fiir je-
den Stromschalter aus Sicht des ansteuernden Emitterfolgers in Abbildung 4.16a um
R, steigt. Fiir Layout-Variante 2 sind die Schaltzeiten der Stromschalter SS1p und SS1n
bzw. der Stromschalter SS2p und SS2n identisch aufgrund der gleichen Verbindungsldnge
der Basiskontaktmetallisierung. Zwischen den Stromschalter-Paaren SS1pn und SS2pn
kommt es zu einer Verzogerung von Aty = 110 ps. Durch die unterschiedlichen Verbin-
dungslangen der Basiskontaktmetallisierung kommt es zu unterschiedlichen parasitiaren
Basiskontaktwiderstand welche im Zusammenhang mit parasitdren Kapazitdten der Me-
tallisierung und der Basis-Emitterkapazitdt Cpp der Stromschalter zu verschiedenen
Zeitverzogerungen Aty , bzw. At im Schaltverhalten der SS fiithren. Die fiir diesen Ef-
fekt relevante Basis-Emitterkapazitéit Cpg setzt sich aus der BE-Oxidkapazitat Cpg oz,
der BE-Junktionkapazitat Cpg ; und der Diffusionskapazitiat Cpp 4iff zusammen.

In Abbildung 4.18 sind die Auswirkungen der Metallisierung der Basiskontakte der
SEL-Transistoren auf den ENoB in Abhéngigkeit der parasitdren Widerstdnde R, bzw.
Ry, fiir Layout-Variante 1 bzw. 2 aufgetragen. Fur die Simulation wurde die selbe SEL-
Dimensionierung verwendet wie in Abschnitt 4.2.2.1. Die Widerstandswerte von R, und
Ry werden zwischen 0€2 und 32 variiert. Der Widerstandswert von 3 €2 entspricht dem

Ry AtLJ,(: AtC’M) ATC’M

1Q 0,11 ps 0,55%
20 0,22 ps 1,1%
30 0,33 ps 1,65%

Tabelle 4.4: Werte der durch das Layout verursachten Zeitverzégerung des Takt-zu-
Taktsignaltimings der Layout-Variante 2.
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parasitiren Widerstand bei minimaler Breite der Metallisierung. Der ENoB der Lay-
out-Variante 1 in Abbildung 4.18a weist eine vernachlissigbar kleine Abhéngigkeit (Ab-
weichungen von maximal 0,2 bit) bei Variation der Werte des parasitédren Metallisierungs-
widerstandes R, auf. Der ENoB der Layout-Variante 2 in Abbildung 4.18 hingegen weist
eine deutliche Abhéngigkeit fiir verschiedene Werte von Ry, auf. Fiir steigende Werte von
Ry fallt der ENoB fir niedrige Signalfrequenzen von 8,1bit auf 6,3 bit fir R, = 3
ab. Fiir steigende Frequenzen laufen alle ENoB-Kurven wieder in die Referenzkurve fiir
Ry = 012 Die ENoB-Kurven weisen eine eindeutige j-Typ ENoB-Charakteristik auf. Dies
entspricht der ENoB-Charakteristik des Takt-zu-Taktsignaltimings der Mischer in Ab-
schnitt 3.2.3. Demnach wird durch die parasitdren Layout-Elemente der Layout-Variante
2 eine Verschiebung des Takt-zu-Taktsignaltimings der Mischer erzeugt. Die Zeitverzoge-
rung Aty zwischen den Stromschaltern des Mischers 1 und Mischers 2 entspricht somit
der Zeitverzogerung At s aus Abschnitt 3.2.3. Die durch die parasitdren Metallwider-
stdnde und die Dimensionierung der SEL entstehende zusétzliche Zeitverzégerung ist in
(vgl. Abschnitt 3.2.3), wobei die Periodendauer T, 4 = 20 ps der in der Simulation erzielte
Abtastrate von 100 GS/s entspricht. Die Ergebnisse dieser Simulation passen qualitativ
sowie quantitativ zu den mit Hilfe der Modellgleichungen erzeugten Ergebnissen aus
Abschnitt 3.2.3. Die grundlegende Ursache fiir die j-Typ ENoB-Charakteristik liegt in
der Abhéngigkeit der Phasenbeziehung der gespiegelten Abbilder des funktionsbasierten
Frequenzbereichsmodells vom Takt-zu-Taktsignaltiming. Die Herleitung der Ursache be-
findet sich in Abschnitt 3.2.3.

Wie Abbildung 4.18a zeigt, weist die Layout-Variante 1 in erster Ndherung keine Aus-
wirkung auf den ENoB auf. Wie in Anhang B gezeigt wird, kann eine mittlere Zeitver-
zogerung der Taktsignale des Mischer 1 und dem entsprechend des Mischer 2 hergeleitet
werden. Die gemittelte Zeitverzogerung der Stromschalter des Mischers 1 ergibt sich zu

Tabelle 4.4 aufgelistet. Die relative Zeitverzogerung berechnet sich mit A7,y =

1 3
AtL7a1 = 5 (3 . AtL@ +0- AtL@) = 5 . AtL@. (4.30)
und die gemittelte Zeitverzogerung der Stromschalter des Mischers 2 ergibt sich zu

3
AtL7a2 = (2 . AtL,b +1- AtL,b) = 5 . AtL’b. (4.31)

N | =

Werden die gemittelten Zeitverzogerungen der Stromschalter der Mischer verglichen
Atr g1 = Atr g2, zeigt sich, dass zwischen Mischer 1 und 2 keine Zeitverzogerung durch
die Layout-Variante 1 entsteht. Das Takt-zu-Taktsignaltiming und damit die Phasenbe-
ziehung der gespiegelten Abbilder des Frequenzbereichsmodells bleibt dadurch in erste
Néherung unverdandert. Es entstehen folglich keine Residualténe im unteren bzw. oberen
AMUX-Band des Ausgangsspektrums der SEL wodurch der ENoB beeinflusst werden
kann. Aufgrund der Asymmetrie des Schaltverhaltens der SS besitzt die Layout-Vari-
ante 1 jedoch einen Einfluss auf das Gleichtaktunterdriickungsverhéltnis (CMRR, engl.
common-mode rejection ratio). Die Gleichtakt-Gegentakt-Konversion ist in Gleichung B.8

anhand des Terms % * (QMlylp — QMM”) fiir Mischer 1 zu erkennen (vgl. Anhang B).
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Abbildung 4.19: Auswirkung der Layout-Variante 1 auf das CMRR.

Das CMRR beschreibt im Folgenden das Verhéltnis zwischen der Leistung des Gesam-
t-Signaltones am Ausgang der SEL und der Leistung des Tones bei der Taktfrequenz
fe,a. Durch die unterschiedlichen Schaltverzogerungen der SS1p,n bzw. SS2p,n werden
die differentiellen Eingangssignalstrome icip,, bzw. ic2p, der SEL nicht symmetrisch ge-
schaltet. Das ideale Ausgangssignal der Mischer fiir R, = 0 enthélt nur die Signal- und
Residualtone, wahrend das ideale Gleichtaktsignal der Mischer nur die Téne des Takt-
signals C12(f) (ganzzahlige Vielfache der Taktfrequenz) enthélt. Durch die beschrie-
bene Asymmetrie des Schaltverhaltens der differentiellen Signalfiihrung treten Anteile
bei ganzzahligen Vielfachen der Taktfrequenz im Ausgangssignal der Mischer auf. Dies
fithrt zu einer Verschlechterung des CMRR. Der ENoB wird in dieser Arbeit im Bereich
des ersten Nyquistbandes, welches die Frequenzen von null bis < ! 52’A = fc,a beinhaltet,
ausgewertet. Dadurch besitzt der Ton bei der Taktfrequenz f. 4 keinen Einfluss auf den
ENoB. In Abbildung 4.19 ist das CMRR der Layout-Variante 1 in Abhéngigkeit des pa-
rasitdren Metallisierungswiderstandes R, und fiir zwei Signalfrequenzen, f; = 1,17 GHz
und f, = 49,6 GHz, aufgetragen. Fiir beide Signalfrequenzen ergibt sich ein streng mo-
noton abfallender Verlauf fiir steigende Widerstandswerte R,.

Die Betrachtung der parasitdren Metallisierungswiderstinde beider Layout-Varianten
zeigt den Einfluss einer asymmetrischen Basiskontaktierung der Stromschalter auf das
Ausgangssignal der SEL. Gegenlédufig zu den iiblichen Erfahrungswerten von Schaltungs-
entwicklern ist in beiden Féllen die Reduzierung der Metallisierungswiderstiande der
Basiskontaktierung der Transistoren entscheidend fiir die Qualitdt des Ausgangssignals
der SEL. Ublicherweise werden Basiskontaktierungen von Transistoren mit niedrigen bis
minimalen Metallbreiten durchgefiihrt, da der Gleichstrom in die Basis der Transistoren
iiblicherweise im pA-Bereich liegt. Dies fithrt jedoch je nach verwendeter Metallisierung
zu relativ hohen parasitdren Metallisierungswiderstdnden. Da das Ziel dieser Arbeit die
Optimierung der effektiven Auflésung des AMUX ist, wurde die Layout-Variante 1 zur
Realisierung des Layouts der SEL gewéhlt. Die fiir Layout-Variante 2 auftretenden Re-
sidualtone, und die damit verbundene Verminderung des ENoB durch ein nicht optima-
les Takt-zu-Taktsignaltiming der Mischer, kann in der realisierten Schaltungstopologie
nicht durch Kalibration des Timings der Eingangs- bzw. des Taktsignals ausgeglichen
werden. Dadurch stellt die Layout-Variante 2 ein hoheres Risiko fiir das Erreichen der
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Entwicklungsziele dar. Um das CMRR fiir Layout-Variante 1 zu optimieren, wurde die
Metallisierung der Basisverbindung mit zwei parallelen Metalllagen und einer relativ
groBen Breite von 2,5um (Minimalbreite der Metallisierung 0,09 pm) umgesetzt. Diese
Optimierung fiithrt zu einem parasitdren Widerstand von R, = 0,2 ), wodurch sich ein
CMRR von grofier 50 dB fiir beide Signalfrequenzen einstellt (vgl. Abbildung 4.19).

Die SEL stellt die Teilschaltung dar, welche die eigentliche AMUX-Funktion (vgl. Ab-
bildung 2.4) durchfithrt. Wie die Untersuchungen in diesem Abschnitt zeigen, ist eine
passende Dimensionierungsvorschrift und ein passendes Layout mafigeblich fiir die er-
reichbare Linearitdt und effektive Auflésung der AMUX-Schaltung.

4.2.3 Basisstufe

Abbildung 4.20 zeigt die Beschaltung einer differentiellen Basisstufe (BS). Diese Teilschal-
tung dient der Impedanztransformation. Die BS dient aufgrund ihrer niedrigen, indukti-
ven Eingangsimpedanz zur Entkopplung des Ausgangs der AMUX-Kernschaltung bzw.
des Ausgangsverstirkers von der treibenden Teilschaltung, wie zum Beispiel der SEL
oder der TAS. Die niederohmige, induktive Eingangsimpedanz sorgt fiir eine in erster
Néherung konstante Spannung an den Kollektorknoten der TAS bzw. SEL-Teilschaltung
und fithrt dadurch zu einer Verringerung des Miller-Effektes ([45, 46]) und folglich zu
einer Erhohung der Bandbreite. Wie in [40] geschrieben, wird die BS bei Verschaltung
mit einer SEL (vgl. Abbildung 4.27) verwendet, um die effektive parasitire Kapazitit
(in erster Naherung die Summe aus den Basiskollektor- und Kollektorsubstratkapazité-
ten) am Lastwiderstand R¢ der Zelle zu halbieren. Eine weitere Funktion der BS ist die
Vermeidung des Transistordurchbruches der TAS- bzw. SEL-Transistoren. Wie in Abbil-
dung 4.20 gezeigt, wird die BS mit einem differentiellen Eingangsstrom icq = ien — tep
angesteuert. Als Ausgangsgrofie dient der differentielle Ausgangsstrom iqq = tap — tan-
Die Ubertragungsfunktion der BS wird in [43] hergeleitet und stellt die Stromverstirkung
’Z'.Z—j der Schaltung dar. Bei Vernachldssigung des Basisstromes im Vergleich zum Emitter-

strom lasst sich die Stromverstarkung der BS fiir niedrige Frequenzen zu V; = Z“—j ~1
ndhern. Dadurch ergibt sich 4

iad ~ ied- (432)

Die Gleichspannungsquelle Up dient der Arbeitspunkteinstellung der Transistoren. Um
einen normal-aktiven Betriebsbereich der Transistoren zu garantieren, gilt

Up > max(ugp,n)- (4.33)

Die zu dimensionierenden Parameter der BS sind die Emitterflichen der Transistoren
sowie das Verhéltnis zwischen der Amplitude des Eingangsstromes i.q und des Arbeits-
punktstroms Iy. Sowohl in der Verschaltung der AMUX-Kernschaltung als auch im Aus-
gangsverstérker gilt, dass der maximale Strom max(iep,) dem maximalen Ausgangs-
strom der treibenden SEL bzw. TAS entspricht. Wird die BS von einer TAS angesteuert,
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Abbildung 4.20: Beschaltung einer differentiellen BS.

entsprechend der Gleichung 4.16

led = tad TAS = II{(; (4.34)
Bei Ansteuerung der BS durch die SEL aus Abschnitt 4.2.2 muss zunéchst der Aus-
gangsstrom iqq spr, (vgl. 95) betrachtet werden. Durch das Schaltverhalten der SEL ist
der Ausgangsstrom je nach Polaritdt des Taktsignals entweder gleich dem Eingangstrom
te1a,5pr oder dem Eingangsstrom icoqspr (vgl. 95). Aufgrund der Gleichung 4.21 ist
somit der Ausgangsstrom der SEL je nach Polaritdt des Taktsignals in erster Naherung
identisch mit dem Ausgangsstrom der TAS-Stufen, welche die SEL ansteuert. Damit
ergibt sich in diesem Fall

A A A IO
led = lad SEL = 1a12dTAS = J- (4.35)
k

In beiden Fillen wird der Eingangsstrom der BS von dem Ausgangsstrom der ansteu-
ernden TAS bestimmt. Der maximale Strom durch einen der TAS-Transistoren wird in
Gleichung 4.16 beschrieben. Mit Hilfe dieser Gleichung und Gleichung 4.35 ldsst sich
analog der maximale Strom durch die BS berechnen

I 1

max(igp,n) = Max(igpn,TA5) = 5 (1 + K}{) . (4.36)

Mit Hilfe dieser Gleichung und den Gleichungen 4.17, 4.23 ergibt sich die Emitterflache
der BS-Transistoren zu

max(Zapn)

5 = Ap1as = AESEL- (4.37)
ft,dim

Ag.Bs =
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Abbildung 4.21: ENoB des differentiellen BS-Ausgangsstromes i,4 fiir eine Ansteuerung mit
Sinus- und DAC-Signalen bei einer Abtastrate von 100 GS/s in Abhéngigkeit
des Verhéltnisses K.

Die Transistoren der BS werden beziiglich ihrer Emitterfliche identisch zu den Transis-
toren der ansteuernden TAS bzw. der ansteuernden SEL (vgl. Gleichung 4.23) dimensio-
niert.

Zur Simulation der effektiven Aufldsung der BS wird eine Beispieldimensionierung ent-
sprechend der Dimensionierung der TAS aus Abschnitt 4.2.1 gewahlt. Die Dimensionie-
rungsparameter dieser Beispieldimensionierung sind Iy = 18,8 mA und eine Emitterfla-
che Apras = 1,1 pm?. Aus Gleichung 4.37 folgt eine Emitterfliche der BS-Transistoren
von Agps = Agpras = 1,1 nm?. Das Auslenkungsverhiltnis K, wird in der Simulati-
on durch Variation der Amplitude des differentiellen Eingangsstromes led angepasst. Die
effektive Auflésung der BS in Abhéngigkeit des Auslenkungsverhéltnisses K}, ist in Abbil-
dung 4.21 fiir eine Abtastrate der Ein- und Ausgangssignale von 100 GS/s aufgetragen.
Der ideale ENoB der Eingangssignale ist in Abbildung 4.21a und b mit einer durch-
gezogenen Linie ohne Marker aufgetragen. In Abbildung 4.21a sind die ENoB-Verlaufe
fir K = 2 sowohl fiir Sinus- als auch DAC-Quellenansteuerung aufgetragen. Fiir die
DAC-Quellenansteuerung liegt die effektive Auflésung im Bereich der idealen Auflésung
des Eingangssignals mit einem Startwert von 8,1 bit und einem Endwert von 7 bit. Fiir
die Sinus-Quellenansteuerung liegt der ENoB iiber 2 bit oberhalb der Auflésung des Ein-
gangssignals i.4(t) bei DAC-Quellenansteuerung. In Abbildung 4.21b sind die Kurven
fiir beide Ansteuerungsvarianten und die Auslenkungsverhéltnisse Kj = 1,5 und 1 aufge-
tragen. Fiir die DAC-Quellenansteuerung und Kj = 1,5 verlduft die effektive Auflésung
des Ausgangs der BS in erster Ndherung im Bereich der idealen Auflésung des Eingangs-
signals. Fiir K = 1 werden der ENoB bei DAC-Quellenansteuerung und der ENoB bei
Sinus-Quellenansteuerung von den nichtidealen Eigenschaften beeinflusst und weichen
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Abbildung 4.22: BS mit idealen Transistoren und parasitéren Basis-Emitterkapazitéiten C%p.

daher von der idealen Verldufen ab. Der ENoB-Verlauf fiir Sinusquellenansteuerung und
K = 1,5 und 1 besitzen den selben qualitativen Verlauf wie fiir K = 2, jedoch mit nied-
rigeren ENoB-Werten. Die Linearitat der BS liegt fiir K, = 2 und 1,5 iiber dem gesamten
Frequenzbereich mindestens 1bit hoher als die Auflésung der 8-bit Eingangssignale bei
DAC-Quellenansteuerung. Wie in Abschnitt 3.1.1 geschrieben und in Abbildung 2.13
gezeigt, folgt die Auflésung des BS-Ausgangs ndherungsweise der Auflosung des 8-bit
Eingangssignals, falls die Linearitdt der Stufe 1bit bis 2bit oberhalb der Auflésung
der DAC-Eingangssignale liegt. Fiir K = 1 fallt die Linearitdt der BS bei Sinus-Quel-
lenansteuerung ab einer Frequenz 7 GHz unter die Auflésung des 8-bit Eingangssignals.
Dadurch folgt die Auflésung des BS-Ausgangs bei DAC-Quellenansteuerung in etwa dem
ENoB-Verlauf bei Sinus-Quellenansteuerung. Wird die Linearitdt der BS fiir die Werte
des Auslenkungsverhéltnis K = 2, 1,5 und 1 mit den Ergebnissen der Linearitdt der
TAS (vgl. Abbildung 4.6)und der SEL (vgl. Abbildung 4.13) verglichen, zeigt sich, dass
die BS die hochste Linearitit der Teilschaltungen aufweist. Die TAS weist die niedrigste
Linearitdt der in dieser Arbeit untersuchten Teilschaltungen bei Variation des Auslen-
kungsverhéltnisses K}, auf. Damit ist die TAS ausschlaggebend fiir die Dimensionierung
des Auslenkungsverhéltnisses K.

Die Ursache des Linearitéatsverlustes der BS bei sinkendem Auslenkungsverhéltnis K,
kann anhand der Simulation der Teilschaltung in Abbildung 4.22 mit idealen Transisto-
ren und parasitdren Basis-Emitterkapazitaten Cfy gezeigt werden. Dabei setzt sich die
Basis-Emitterkapazititen C%p aus der Oxidkapazitit Cgg o, und der Junktionkapazi-
tat Cpp, j zusammen. Die Basis-Emitter-Diffusionskapazitét Cpg g ¢ hat keinen Einfluss
auf den simulierten Linearitéatsverlust, da der Abzweigstrom durch die Diffusionskapazi-
tat durch den Emitterstrom skaliert ist. Dadurch ist der prozentuale Fehler (Abweichung
zwischen intrinsischem Transistorstrom zu Emitterstrom) durch Cgg 4;f nicht von dem
Auslenkungsverhéltnis K} abhéngig ist. Die Diffusionskapazitit kann somit im Folgen-
den vernachléssigt werden. Abbildung 4.23 zeigt die Linearitdt der BS bei Simulation
mit der vereinfachten Teilschaltung (mit idealen Transistoren und parasitéren C ) und
der Sinus-Quellenansteuerung. Wird die Basis-Emitterkapazitit Cfp zu null gesetzt,
weist die BS eine sehr hohe Linearitét zwischen 26 bit und 13 bit und keine Abhéngig-
keit von K} auf. Wird die Basis-Emitterkapazitit C's, dazugeschaltet, entstehen die
selben qualitativen ENoB-Verldufe wie in Abbildung 4.21. Auch hier féllt die Linearitét
der BS mit sinkendem Auslenkungsverhéltnis K. Bei sinkendem Auslenkungsverhéltnis
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Abbildung 4.23: ENoB des Ausgangsstromes i,4(t) der BS mit idealen Transistoren und Basis-
Emitterkapazititen C%p in Abhéngigkeit des Verhaltnisses K, fiir eine Ab-
tastrate von 100 GS/s.

K}, wird der minimale Eingangstrom in die BS

I 1
min(iep ) = 50 (1 - Kk) (4.38)

immer niedriger. Das Auslenkungsverhéltnis K, besitzt als Minimalwert den Wert Eins.
Der minimale Eingangsstrom wird deshalb bei dem Auslenkungsverhéltnis von K = 1,
also bei maximaler Auslenkung des Eingangssignals i.4, erreicht. Je niedriger der mini-
male Eingangsstrom, desto gréoBer wird die Auslenkung der Basis-Emitterspannung

uBEp;n = Ur -In (Zeml) (4.39)
Is
von der Basis-Emitter-Arbeitspunktspannung Upgo der Transistoren bei dem Arbeits-
punktstrom Iy/2. Je grofler die Schwankung der Basis-Emitterspannung iiber der Ba-
sis-Emitterkapazitit Ch, und je grofler die Frequenz des Eingangssignals ieq(t), desto
grofler wird der Strom durch die Basis-Emitterkapazitét. Dieser Strom flie3t iiber die vir-
tuelle Masse [43], welche durch die differentielle Ansteuerung (vgl. Abbildung 4.23) der
symmetrischen BS am Basisknoten der Transistoren entsteht, ab und fehlt dem intrinsi-
schen Transistor. Dadurch entsteht eine von der Frequenz und dem Auslenkungsverhélt-
nis K} abhéngige Stromverstirkung der BS, welche zu der Verzerrung des Ausgangssi-
gnals fiihrt. Abbildung 4.24 zeigt die Abhéngigkeit der Stromverstiarkung der BS fiir die
Transistoren der verwendeten Transistortechnologie sowie fiir die BS mit idealen Tran-
sistoren und parasitérer Basis-Emitterkapazitit C5, bei Variation der Amplitude Ted
des Eingangsstroms. Die Simulation der Stromverstarkung wird fiir die Signalfrequenzen
585 MHz, 24 GHz und 49 GHz und mit Hilfe einer monofrequenten Sinus-Quellenansteue-
rung durchgefiihrt. Fiir eine Signalfrequenz von 585 MHz ist fiir beide Transistormodelle
keine Abhéngigkeit der Stromverstiarkung von der Signalamplitude erkennbar. Die Strom-
verstdrkung mit dem komplexen HICUM-Transistormodell fiir eine Signalfrequenz von
24,8 GHz weist einen leichten Abfall von 0,1% ab einer Eingangsstromamplitude von etwa
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Abbildung 4.24: Stromverstarkung der Basisstufe mit idealen Transistoren mit C5, und
HICUM-Transistoren in Abhéngigkeit der Amplitude 7.4 des differentiellen
Eingangsstromes.

teq = 16 mMA (K = 1,175) auf. Die Stromverstarkung mit dem komplexen HICUM-Tran-
sistormodell fiir eine Signalfrequenz von 49 GHz weist den stirksten Abfall von 0,33%
der Stromverstiarkung ab einer Eingangsstromamplitude von 12mA (K} = 1,567) auf.
Die Stromverstarkungskurven fiir das vereinfachte Transistormodell weisen ein qualita-
tiv analoges Verhalten iiber der Amplitude 7. des Eingangsstromes auf. Auch hier steigt
der Abfall der Stromverstiarkung mit der betrachteten Signalfrequenz an. Der absolute
Abfall der Stromverstirkung der BS iiber der Amplitude des Eingangsstromes ist zwar
gering, jedoch reichen geringe Abweichungen der Stromverstiarkung aus, um die Lineari-
tit der BS zu beeinflussen. Die Anderung der Stromverstirkung kann als Ansatz einer
weiterfiihrenden Untersuchung der Linearitit der Basisstufe verwendet werden.

Der Ansatz der Anderung der Stromverstirkung kénnte die Abhiingigkeit der Linearitéit
der BS von dem Auslenkungsverhaltnis Kj; und die sinkende Linearitéit fiir steigende
Frequenzen erklaren. Der charakteristische Anstieg des ENoB im Frequenzbereich von
16 GHz bis 32 GHz bei Sinus-Quellenansteuerung in den Abbildungen 4.21 und 4.23
kann damit jedoch nicht erkldrt werden. Bei der im dem Frequenzbereich von 16 GHz
bis 32 GHz auftretende Intermodulationsverzerrung handelt es sich um die Oberwelle
hY, (vgl. Punkt B*9 S.42 und Abbildung 3.5). Fiir steigende Signalfrequenzen reduziert
sich die Amplitude der Oberwelle in dem Frequenzbereich von 16 GHz bis 32 GHz stetig
und steigt danach wieder an. Im Rahmen dieser Arbeit kann der Effekt nicht aufgeklart
werden und ist damit Bestandteil weiterfithrender Arbeiten.

Die Dimensionierungsvorschriften fiir die BS lassen sich wie folgt zusammenfassen:

e Die Emitterfliche der Transistoren kann mit Hilfe der Gleichung 4.37 bestimmt
werden und héngt im wesentlichen vom Arbeitspunktstrom der ansteuernden TAS
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bzw. SEL und dem Auslenkungsverhéltnis K ab. Dadurch ergeben sich dquivalente
Emitterflichen fir die BS wie fiir die ansteuernde TAS bzw. SEL.

e Die BS besitzt im Vergleich zur TAS und zur SEL bei gleichen Auslenkungsverhélt-
nis K}, eine hohere Linearitdt. Damit wird die effektive Auflésung der Zusammen-
schaltung der BS mit einer TAS bzw. einer SEL und TAS hauptséchlich von der
TAS bestimmt. Das Auslenkungsverhéltnis kann geméf Abbildung 4.4b bestimmt
werden.

4.2.4 Emitterfolger

Abbildung 4.25 zeigt die Beschaltung zweier Emitterfolger (EF) zu einem differentiell an-
gesteuerten EF-Paar. Der EF ist eine Grundschaltung, welche in grundlegenden Werken
wie [45, 46] ausfiihrlich besprochen wird. Der EF dient der Impedanztransformation und
damit der besseren Entkopplung von Aus- zu Eingang der AMUX-Kernschaltung bzw.
des Ausgangsverstéirkers. Wie in [40] beschrieben, eignen sich kaskadierte EF aufgrund
ihrer hohen Stromverstiarkung und ihrer niedrigen, induktiven Ausgangsimpedanz (vgl.
[43]) gut zur Ansteuerung einer nachfolgenden Transadmittanzstufe bzw. eines nachfol-
genden Stromschalters. Transadmittanzstufen und Stromschalter weisen im Vergleich zur
Ausgangsimpedanz der EF-Kaskade eine hohe, kapazitive Eingangsimpedanz (vgl. [43])
auf. EF-Kaskaden verwenden das Prinzip der komplex-konjugierten Fehlanpassung (vegl.
Abschnitt 4.1) zwischen der niedrigen, induktiven Ausgangsimpedanz des EF und der
hochohmigen, kapazitiven Eingangsimpedanz des folgenden EF zur Uberhéhung (engl.
peaking) der Ubertragungsfunktion [43]. Damit wird bei entsprechender Dimensionie-
rung der EF eine Vergroflerung der Bandbreite von Hochgeschwindigkeitsschaltungen
erreicht. Zusétzlich dient die EF-Kaskade der Verschiebung des Gleichspannungspegels
des Signals und dient damit der Arbeitspunkteinstellung der nachfolgenden Transad-
mittanzstufe bzw. des nachfolgenden Stromschalters. Die grundlegende Linearitatsun-
tersuchung des EF wurde bereits in [49] présentiert. Im Folgenden werden lediglich die
Ergebnisse dieser Untersuchung zusammengefasst. Die Linearitdt des EF ist abhéngig
von dem Verhéltnis des dynamischen Ausgangsstromes i, , durch die Lastkapazitat Cr,
zu dem Arbeitspunktstrom Iy. Die Lastkapazitédt in Abbildung 4.25 fasst sowohl die para-
sitdre Kapazitat der Stromquelle, die parasitiare Layoutkapazitdt der Metallisierung als
auch die frequenzabhéngige, kapazitive Eingangsimpedanz der Folgestufe (EF oder TAS)
zusammen. Im Idealfall ist der dynamische Ausgangsstrom klein gegeniiber dem Arbeits-
punktstrom Iy, wodurch in erster Ndherung der Emitterstrom des Transistors identisch
zum Strom der Stromquelle Iy ist. Wird der dynamische Ausgangsstrom durch die Last-
kapazitiat C, so grofl, dass dieser in der Groflenordnung des Arbeitspunktstromes liegt,
dndert sich der Arbeitspunkt des Transistors dynamisch in Abhéngigkeit des Ausgangs-
stromes. Dies kann im Worst-Case-Szenario dazu fiithren, dass je nach Ausgangsstrom
kein Strom mehr durch den Transistor flieBt. Diese starke Anderung des Arbeitspunktes
des Transistors kann zu Verzerrungen im Ubertragungsverhalten des EF fiihren. Der
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Abbildung 4.25: Beschaltung eines differentiellen EF.

Parameter Werte
Agpr  0,5pm?
IO 5mA
Cr, 25 fF

Tabelle 4.5: Simulationswerte zur Bestimmung der effektiven Auflésung des EF.
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Abbildung 4.26: ENoB der Eingangs- bzw. Ausgangsspannung des EF mit einer Lastkapazitéit
Cp, = 251F fur Abtastraten von 100 GS/s (a) und 50 GS/s (b).
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dynamische Ausgangsstrom héngt entsprechend der konstituierenden Gleichung einer
Kapazitiat von der Lastkapazitit ab

Gapn = CLd“;%. (4.40)
Damit ergibt sich eine Abhéngigkeit des dynamischen Ausgangsstromes von der Ab-
leitung der Ausgangsspannung nach der Zeit und der Grofle der Lastkapazitidt. Die
Grofle der Ableitung der Ausgangsspannung gy, ist aufgrund einer Spannungsverstar-
kung des EF von etwa eins (vgl. [43]) direkt abhingig von der Steilheit der Flanken
der Eingangsspannung e, , und damit sowohl von der Amplitude als auch der Fre-
quenz der Eingangsspannung. Um dieses Verhalten zu verifizieren, wird eine Simulation
des EF mit den Parametern aus Tabelle 4.5 durchgefiihrt. Die Simulation wird mit
DAC-Signalquellen mit zwei Werten der Eingangsspannungsamplitude wu.q = 500 mV
und 250 mV und zwei Abtastraten 100 GS/s und 50 GS/s durchgefiihrt. Durch die Varia-
tion der Abtastrate und der Eingangsspannungsamplitude wird die Flankensteilheit der
Eingangssignale variiert. Die Lastkapazitidt wurde auf einen realistischen Beispielwert
von 25fF festgelegt. Dieser Wert hiangt jedoch stark von der Dimensionierung des EF
und der Folgestufe ab. Abbildung 4.26 zeigt die effektive Auflésung des EF iiber der
Frequenz fiir Abtastraten von 100 GS/s (a) und 50 GS/s (b) sowohl fiir die Eingangs-
spannung u.q als auch fiir die Ausgangsspannung u,q fiir zwei verschiedene Werte der
Eingangsspannungsamplitude. Der ENoB der Eingangsspannung fiir beide Abtastraten
beginnt bei 8,1 bit und fallt stetig iiber der Frequenz auf den Wert 7 bit ab. Fiir beide
Abtastraten und einer differentiellen Eingangsspannungsamplitude von deq = 250 mV
verlduft der ENoB der Ausgangsspannung analog zum ENoB der Eingangsspannung. In
diesem Fall kann angenommen werden, dass die Linearitdt des EF deutlich grofier als
die effektive Auflosung des Eingangssignals ist (vgl. Abbildung 2.13). Fiir eine Eingangs-
spannungsamplitude von 4.y = 500mV und einer Abtastrate von 100 GS/s divergiert
der ENoB der Ausgangsspannung von dem Verlauf der Eingangsspannung ab einer Fre-
quenz von etwa 15 GHz. Fiir maximale Signalfrequenzen liegt der ENoB der Ausgangs-
spannung nur noch bei 5,9bit. Fiir eine Abtastrate von 50 GS/s divergiert der ENoB
der Ausgangsspannung auch von dem Verlauf der Eingangsspannung einer Frequenz von
etwa 12 GHz. Fiir maximale Signalfrequenzen liegt der ENoB der Ausgangsspannung
bei 6,9 bit. Damit ist der ENoB-Verlust bei der Abtastrate 50 GS/s deutlich geringer
als der Verlust bei 100 GS/s. Diese Ergebnisse bestéitigen den Zusammenhang zwischen
der Linearitdt des EF und der Flankensteilheit der Eingangspannung. Die Linearitét
sinkt sowohl mit steigender Signalfrequenz als auch bei steigender Eingangspannungs-
amplitude. Dadurch ergibt sich die Schlussfolgerung, dass fiir Schnittstellen mit grofien
Signalamplituden, hohen Signalbandbreiten und groflen Lastkapazitiaten EF mit relativ
groflen Arbeitspunktstromen gewihlt werden miissen, um eine ausreichende Linearitét
zu erreichen. Hohe Arbeitspunktstrome fordern wiederum Transistoren mit entsprechend
hohen Emitterflichen Ag, um die fp-Spitzenwertstromdichten nicht zu iiberschreiten.
Dies limitiert die Freiheitsgrade des Entwicklers beziiglich der Optimierung der maxi-
malen Bandbreiten von Emitterfolgerkaskaden. In dieser Arbeit sind vor allem die EF
des linearen Ausgangsverstirkers aufgrund der verdoppelten Signalbandbreite durch die
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AMUX-Kernschaltung ausschlaggebend fiir die Linearitdt der Gesamtschaltung (vgl.
Abschnitt 4.3.2). Die Dimensionierung der EF in dieser Arbeit erfolgt nach Simulation
sowohl der Linearitit als auch der Kleinsignalbandbreite.

4.3 Topologie der AMUX-Schaltung

In diesem Abschnitt werden zunéchst zwei grundsétzliche Kernschaltungstopologien vor-
gestellt und miteinander verglichen. Zusétzlich werden zwei Gesamt-Schaltungstopologi-
en, das Konzept des analogen Leistungsmultiplexers und das Konzept des AMUX mit
linearen Ausgangsverstirker vorgestellt. Fiir beide Konzepte werden die Vor- und Nach-
teile untersucht.

4.3.1 Gewahlte Kernschaltungstopologie

Betreffend der Wahl der Kernschaltungstopologie werden in dieser Arbeit zwei grund-
sétzliche Schaltungskonzepte unterschieden; zum einen das Konzept der getakteten Se-
lektorstufe, im Folgenden als clocked-SEL bezeichnet, und zum anderen das Konzept
der getakteten Transadmittanzstufe, im Folgenden als clocked-TAS bezeichnet. Beide
Konzepte finden Anwendung in Veroffentlichungen. Das clocked-TAS Konzept wird in
[11-13, 50] verwendet und das clocked-SEL Konzept in [14-16]. Der Unterschied die-
ser Konzepte liegt darin, dass im clocked-TAS Konzept die Abtastung durch das An-
und Ausschalten der linearen Transadmittanzstufe durchgefiihrt wird, wiahrend bei dem
clocked-SEL Konzept der Arbeitspunktstrom der linearen Transadmittanzstufen kon-
stant ist. Die Abtastung bei der clocked-SEL findet mit Hilfe von Stromschaltern statt,
welche das Ausgangssignal der linearen TAS entweder auf den Daten-Ausgang oder auf
den Dummy-Ausgang schaltet. Die AMUX-Varianten, welche in dieser Arbeit realisiert
werden, verwenden das Konzept der clocked-SEL [17, 18]. Wie bereits in [18] beschrie-
ben liegt der Vorteil der Verwendung der clocked-SEL in der hdheren Linearitdt im
Vergleich zu dem clocked-TAS Konzept. Im Folgenden wird eine Untersuchung der Vor-
und Nachteile der Konzepte vorgenommen.

In Abbildung 4.27 ist die Schaltungstopologie der in dieser Arbeit realisierten AMUX-
Kernschaltungen mit Hilfe des clocked-SEL-Konzeptes dargestellt. Zwei Transadmittanz-
stufen, welche mit konstanten Gleichstromquellen Iy betrieben werden, wandeln die Ein-
gangsspannungen der Daten-Einginge 1,2 in differentielle Ausgangsstrome um. Diese
differentiellen Ausgangsstrome treiben die SEL, welche in diesem Abschnitt wiederum
in SEL1 und SEL2 aufgeteilt werden kann. Wie in [17] beschrieben, kénnen die SEL1,2 als
asymmetrische Mischer 1,2 (engl. unbalanced mixer) betrachtet werden. Die SEL1,2 be-
stehen jeweils aus zwei Stromschaltern (SS1p,n fiir SEL1; SS2p,n fiir Mischer 2) fiir die je-
weiligen differentiellen Ausgangsstrome. Wie in Abschnitt 4.2.2 bereits beschrieben, stel-
len die differentiellen Ausgangsstréme von TAS1,2 die RF-Eingénge von Mischer 1,2 dar.
Der lokale Oszillatoreingang (LO) des Mischers 1 wird durch das Taktsignal angesteuert.
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Abbildung 4.27: Schaltungstopologie der realisierten 2:1 AMUX-Kernschaltungen mit Hilfe
des clocked-SEL-Konzepts.
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Abbildung 4.28: Alternative Schaltungstopologie einer 2:1 AMUX-Kernschaltungen mit Hilfe
des clocked-TAS-Konzepts.
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Die SEL2 bzw. der Mischer 2 wird mit einem um 180° phasenverschobenen Taktsignal
am LO-Eingang angesteuert. Die 180° Phasenverschiebung wird mittels einer Kreuzung
der differentiellen Signalfithrung des Taktsignals erreicht. Dies stellt die Realisierung der
180° Phasenverschiebung zwischen den Taktsignalen ¢ (f) und cpra(t) der Mischer in
Abbildung 2.4 dar. Die IF-Ausgénge (Mischsignalausgénge) der Mischer steuern die BS
bzw. die Dummy-BS (in Abbildung 4.27 durch Massesymbol dargestellt) an. Die Ausgén-
ge der Dummy-BS liegen direkt auf Masse. Aufgrund der niederohmigen Eingangsimpe-
danz der BS (vgl. Abschnitt 4.2.3) und der Vereinfachung des Schaltbildes wird die Dum-
my-BS in Abbildung 4.27 durch Massesymbole dargestellt. Die differentiellen Ausgangs-
strome der SEL1,2 werden am Eingangstor der BS summiert. Durch ihre niederohmige
Fingangsimpedanz entkoppelt die BS die IF-Ausgidnge von den LO-Takteingdngen der
SEL1,2, durch Reduzierung des Miller-Effektes. Wird die AMUX-Kernschaltung als P-A-
MUX verwendet, werden Lastwiderstande Ry am Ausgang der BS zu Masse geschaltet.
Dies findet Anwendung in der ersten realisierten AMUX-Schaltung (AMUX-Variante 1)
in Abschnitt 6.2. Die Lastwiderstande R, dienen der Anpassung der Ausgangsimpedanz
der als Ausgangstreiber verwendeten P-AMUX-Stufe an eine 50 -Ubertragungsleitung.
Folgt nach der AMUX-Kernschaltung eine weitere Stufe, wie zum Beispiel ein linearer
Ausgangsverstarker (vgl. AMUX-Variante 2 in Abschnitt 6.3) wird auf das Lastwider-
standspaar in der Kernschaltung verzichtet. Wie in Abschnitt 4.1 (vgl. Partitionierungs-
konzept) beschrieben, wird die Kernschaltung iiber eine TML an der folgenden Stufe
mittels eines Lastwiderstandpaares zur Masse abgeschlossen. Durch das Schaltverhalten
der SEL1,2 wird jeweils nur ein differentieller Strom der TAS1,2 {iber die BS auf den
Datenausgang gegeben, wihrend der andere differentielle Strom iiber die Dummy-BS
auf Masse geschaltet wird.

In Abbildung 4.28 ist das clocked-TAS Konzept dargestellt. Die SEL-Stufe besteht in
diesem Konzept aus einem einzigen Stromschalter, welcher mit einer konstanten Strom-
quelle betrieben wird. Je nach Polaritiat des Taktsignals wird der gesamte Strom I
auf einen der differentiellen Ausgéinge geschaltet. Die Ausginge der SEL steuern die
zwei Transadmittanzstufen an, welche die Eingangspannung der Daten-Eingéinge 1,2 in
einen differentiellen Ausgangsstrom umwandeln. Das Ausgangsstrome beider Transad-
mittanzstufen werden am Eingang der BS summiert. Die BS bewirkt durch ihre niedrige
Eingangsimpedanz eine Entkopplung der Ausgénge der TAS1,2 von ihren Daten-Eingén-
gen. Wird die clocked-TAS als P-AMUX verwendet, werden Lastwiderstinde Ry, an den
Ausgang der Basisstufe zur Masse geschaltet. Folgt auf die AMUX-Kernschaltung eine
Folgestufe kann auf den Abschlusswiderstand in der Kernschaltung verzichtet werden,
solange der Daten-Ausgang am Ende der Zuleitung auf der Eingangs-Seite der Folgestufe
abgeschlossen wird (vgl. Partitionierungskonzept in Abschnitt 4.1). Die Abtastung der
Eingangssignale entsteht durch das Schalten des Stromschalters. Dieser wahlt je nach
Polaritat des Taktsignals eine der beiden TAS1,2 aus, wodurch das Eingangssignal dieser
TAS auf den Daten-Ausgang geschaltet wird. Durch das Schaltverhalten des Stromschal-
ters sind die Ausgangsstrome igpri1(t) und igpre(t) um 180° phasenverschoben. Dies
entspricht der 180° Phasenverschiebung der Taktsignale cprq 2(t) der beiden Mischer in
Abbildung 2.4.
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Um die beiden Konzepte hinsichtlich ihrer Linearitdt untersuchen zu kénnen, wird die
Kenngroe der Wandlungsverstarkung (engl. conversion gain, CG) eingefiihrt. Der CG
wird iblicherweise als Bewertung von Mischerschaltungen genutzt. Bei asymmetrischen
Mischern kann der CG definiert werden als das Verhéltnis zwischen der Amplitude des si-
nusférmigen Eingangssignals mit der Signalfrequenz f; an einem der Daten-Eingéinge zur
spektralen Komponente bei der Signalfrequenz f; am IF-Ausgang des Mischers. Bleibt
der CG bei Variation der Eingangsamplitude des Signaltones konstant, so ist der Mi-
scher ideal linear. Je stiarker die Abweichung des CG in Abhéngigkeit der Variation der
Amplitude des Signaltones desto grofier ist die Verzerrung des asymmetrischen Mischers.
In dieser Arbeit wird der CG definiert als

CG =20 - log <|I1F(fl)|19> )

|Qed(fl)’

|U.q(f1)] stellt die differentielle Eingangsspannungsamplitude bei der Frequenz f; an
dem Daten-Eingang 1 der Kernschaltung dar (vgl. Abbildung 4.27 und Abbildung 4.28).
|L;r(fi)| = |L; — L] stellt die Amplitude des differentiellen Ausgangsstromes bei der
Signalfrequenz f; des Mischers 1 dar. Die Strome I; und I, sind in Abbildung 4.27 und
Abbildung 4.28 definiert. Als Beispiel-Dimensionierung der clocked-SEL wird die Dimen-
sionierung des P-AMUX der realisierten AMUX-Variante 1 iibernommen. Eine ausfiihr-
liche Beschreibung der Dimensionierung der einzelnen Teilschaltungen der P-AMUX-
Kernschaltung wird in Abschnitt 6.2 geliefert. Im Folgenden werden lediglich die zum
Vergleich der Schaltungstopologien wichtigen Dimensionierungsgrofien erlautert. Jede
TAS der clocked-SEL wird mit einem Arbeitspunktstrom von Iy = 24 mA betrieben und
besitzt einen Emittergegenkopplungswiderstand von Rp = 33 ). Der Arbeitspunktstrom
und Emittergegenkopplungswiderstand der TAS wird entsprechend der Erkenntnisse aus
Abschnitt 4.2.1 gewéhlt, um eine ausreichende Verstarkung und Linearitdt der TAS zum
Ubertragen von 8-bit DAC-Signalen zu gewéhrleisten. Die TAS besitzt bei der gewihlten
Dimensionierung eine Linearitét fiir niedrige Signalfrequenzen (f; < jﬁ%) von etwa 8,7 bit,

(4.41)

wodurch die Ubertragung von idealen 8-bit DAC-Signalen ohne signifikante Verluste der
effektiven Auflosung (AENoB, < 0,5bit) erreicht wird (vgl. Abbildung 2.13). Die Emit-
terflache der Transistoren der TAS werden entsprechend der Gleichung 4.16 und 4.17 und
der Dimensionierungsstromdichte Jy¢ gim = 12,87mA/ nm? zu jeweils Apras =14 pm?
gewahlt (vgl. Abschnitt 4.2.1). Die Emitterflache der Transistoren der SEL und der BS
werden entsprechend der Gleichungen 4.23 und 4.37 identisch zu der Emitterfliche der
Transistoren der TAS dimensioniert (vgl. Abschnitt 4.2.2 und 4.2.3). Der Lastwiderstand
betriagt Ry = 63 (2.

Um die Konzepte beziiglich ihrer Linearitat angemessen vergleichen zu kénnen, wird die
clocked-TAS so dimensioniert, dass der CG bei niedrigen Eingangsspannungsamplitu-
den |U.4(f1)| und einer Taktfrequenz von f, 4 = 50 GHz (f; 4 = 100 GS/s) identisch mit
dem der clocked-SEL ist. Ware der Stromschalter sowie die Stromquelle der clocked-TAS
ideal (d.h. ohne parasitdre Elemente), wiirde ein Arbeitspunktstrom [y = 24mA im
durchgeschalteten Zustand des Stromschalters zum selben Arbeitspunktstrom der Tran-
sadmittanzstufen fithren wie im clocked-SEL Konzept. Wie in [38, 48] gezeigt, fithren
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Simulation 1  Simulation 2

Js.A 100 GHz 25 GHz
fe,A 50 GHz 12,5 GHz

M 512 128

P 3 3

fi ~ 293 MHz ~ 293 MHz
tsim 10,24 ns 10,24 ns

Tabelle 4.6: Simulationswerte zur Bestimmung des CG fiir Abtastraten von 100 GS/s und
25GS/s.

jedoch parasitidre Kapazitdten am Emitterknoten des Stromschalters zu einem dynami-
schen Stromiiberhohungseffekt des Ausgangsstromes des Stromschalters. Die parasitdaren
Kapazitiaten am Emitterknoten des Stromschalters entstehen durch die parasitdren Ka-
pazitdten der Transistoren und des Layouts. Der dynamische Stromiiberh6hungseffekt
héngt sowohl von den Werten dieser parasitiren Kapazitdten am Emitterknoten des
Stromschalters als auch von den Flankensteilheiten des Taktsignals am Takt-Eingang ab
und fiihrt zu einer dynamischen Verinderung des Arbeitspunktstromes der Transadmit-
tanzstufen im Schaltintervall Ts 4 des Stromschalters. Dieser dynamische Stromiiberho-
hungseffekt erhoht den CG der clocked-TAS bei einer Dimensionierung mit Iy = 24 mA
und Rp = Rp = 33Q gegeniiber dem CG der clocked-SEL. Um den CG der clocked-TAS
zu senken kann entweder der Arbeitspunktstrom Iy gesenkt werden oder der Emitter-
gegenkopplungswiderstand Ry vergroBert werden. Eine VergroBerung des Emittergegen-
kopplungswiderstand Rp vergrofiert grundsitzlich die Linearitét der zugrundeliegenden
TAS bei konstantem Arbeitspunktstrom, wéihrend eine Verringerung des Arbeitspunkt-
stromes Iy eine Verringerung der Linearitét der zugrundeliegenden TAS bedeuten wiirde
(vgl. Abschnitt 4.2.1). Aus diesem Grund wurde die Option der Vergréferung des Emit-
tergegenkopplungswiderstand Rp zur Verringerung des CG der clocked-TAS gewéhlt,
womit die TAS des clocked-TAS-Konzeptes im statischen Betrieb eine vergleichsweise
hohere Linearitdt als die TAS der clocked-SEL-Schaltung besitzt. Der Emittergegen-
kopplungswiderstand der clocked-TAS wird zu Ry = 56 Q bei einem Arbeitspunktstrom
von Iy = 24 mA gewahlt, wodurch die TAS der clocked-TAS im statischen Betrieb eine
Linearitat fir niedrige Signalfrequenzen (f; < J%) von etwa 10,4 bit besitzt. Die Emit-

terfliche der Transistoren des SS betragen Ag spr, = 2 pm? und die der TAS und BS
betragen 1,4 pm?. Das clocked-TAS-Konzept benétigt nur eine einzige Arbeitsstromquel-
le mit Iy, um die beiden Transadmittanzstufen zu treiben. Dadurch weist das clocke-
d-TAS-Konzept (vgl. Abbildung 4.28) eine um die Hélfte reduzierte Leistungsaufnahme
gegeniiber dem clocked-SEL-Konzept (vgl. Abbildung 4.27) auf. Im Bezug auf die er-
reichbare maximale Abtastrate ist ebenfalls das clocked-TAS die bevorzugte Wahl. Die
maximale Abtastrate hingt mafigeblich von der Bandbreite des Takt-Einganges der je-
weiligen SEL-Stufe und damit von mafigeblich von der Eingangskapazitéit der jeweiligen
SEL-Stufe ab. In erster Ndherung kann angenommen werden, dass die Bandbreite fiir
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steigende Eingangskapazititen sinkt. Die Eingangskapazitat des einzelnen SS der clocke-
d-TAS ist in erster Niherung aufgrund der Emitterfliche (Ag sgr, = 2pm?) um den
Faktor 2,8 kleiner als die Eingangskapazititen der vier, parallel geschalteten SS mit
(Agpser = 1,4nm?) des clocked-SEL-Konzeptes. Die folgenden Simulationen des CG
zeigen, dass der wesentliche und fiir die Zielsetzung dieser Arbeit mafigebliche Vorteil
der clocked-SEL in der erreichbaren Linearitit und effektiven Auflésung liegt.

Die Simulation des CG der clocked-TAS und der clocked-SEL wird fiir die Abtastra-
ten von 100 GS/s sowie 25 GS/s in Abhéngigkeit der differentiellen Eingangsspannungs-
amplitude |U,4| zwischen 0mV und 500 mV durchgefithrt. Der Maximalwerte |U,q4| =
500 mV entspricht dabei einem differentiellen Spannungshub der Eingangssignale von
Usw = 1Vpp. Die Signalfrequenz wird zu f; =~ 293 MHz gewéhlt und ist damit niedrig
in Relation zur Transitfrequenz der Transistortechnologie (fr = 325 GHz) und der ge-
wahlten Abtastraten. Die Signalfrequenz kann deshalb als quasi statisch im Vergleich zu
den Taktfrequenzen angesehen werden. Zusatzlich kann im Folgenden durch die Wahl
der niedrigen Signalfrequenz die Linearitét der Schaltungstopologie unabhéngig von der
frequenzabhéngigen Linearitit der Transadmittanzstufe untersucht werden. Mit dieser
Annahme ldsst sich im folgenden Abschnitt ein grundlegender Unterschied im Verhal-
ten der beiden Konzepte beziiglich ihrer Linearitit zeigen und deren Ursache herleiten.

Um zu vermeiden, dass die Signalfrequenz ein Vielfaches der Abtastrate fs 4 bzw. der

Taktfrequenz f. 4 = ! SQ’A ist, wird die Gleichung 4.2 zur Bestimmung der Signalfrequenz

gewédhlt. Dabei stellt P eine Primzahl und M eine Zweierpotenz, welche als Anzahl der
Bits verstanden werden kann, dar. Die Simulationsdauer kann mit Hilfe der Gleichung
4.3 bestimmt werden. Fiir die Simulation mit beiden Abtastraten ergeben sich die Si-
mulationswerte in Tabelle 4.6. Abbildung 4.29 zeigt den CG (a), den ENoB (b) der
clocked-TAS und der clocked-SEL fiir Abtastraten von 100 GS/s sowie fiir 25 GS/s fiir
die Signalfrequenz von f; = 293 MHz. Der CG der clocked-SEL (ohne Marker) bleibt
fiir 100 GS/s und fiir 25 GS/s iiber die gesamte Eingangsspannungsamplitude in erster
Naherung konstant. Der CG der clocked-TAS (durchgezogene Linie mit Marker) fiir
100 GS/s startet bei dem selben Wert wie der CG der clocked-SEL. Jedoch fallt der
CG der clocked-TAS fiir 100 GS/s fiir steigende Eingangsspannungsamplituden um et-
wa 0,95dB ab. Fiir eine Abtastrate von 25 GS/s (gestrichelte Linie mit Marker) weist
der CG der clocked-TAS einen analogen Verlauf zu dem CG fiir 100 GS/s auf, jedoch
mit einem Startwert von —39dB. Der Abfall des CG liegt bei etwa 1dB. Der CG der
clocked-SEL bleibt in erster Ndherung konstant fiir verschiedene Abtastraten, wiahrend
der CG der clocked-TAS abhéingig von der Abtastrate variiert. Dies lasst sich durch
die Abhéngigkeit des CG der clocked-TAS von dem bereits erwédhnten dynamischen
Stromiiberh6hungseffekt des Stromschalters erklaren. In der clocked-TAS besitzt der dy-
namische Stromiiberhéhungseffekt direkten Einfluss auf die Ubertragungsfunktion und
Verstarkung der TAS und damit auch auf den CG. Die Stérke des dynamischen Stro-
miiberhohungseffektes ist nach [38, 48] unter anderem abhéngig von der Taktfrequenz
des Stromschalters. Der CG der clocked-SEL weist eine deutlich niedrigere Abhéngigkeit
von der Abtastrate auf, da die TAS der clocked-SEL mit einer Konstantstromquelle an-
gesteuert wird. Dadurch kommt es nicht zu einem Stromiiberhohungseffekt in der TAS.
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Abbildung 4.29: Vergleich des CG (a) und des ENoB (b) der clocked-TAS und der clocked-SEL

fiir Abtastraten von 25 GS/s und 100 GS/s in Abhéngigkeit der Eingangssi-
gnalamplitude bei einer Signalfrequenz von 293 MHz.

In der SEL des clocked-SEL-Konzeptes kommt es zwar durch das takten der Stromschal-
ter zu einem dynamischen Stromiiberhohungseffekt, dieser besitzt jedoch aufgrund der
Dimensionierung des Auslenkungsverhéltnisses Kj > 2 der Kernschaltung und der Wahl
der Signalfrequenz in erster Naherung keine Auswirkungen auf die Linearitét der clocke-
d-SEL (vgl. Abschnitt 4.2.2). Der Abfall des CG iiber der Eingangsspannungsamplitude
der clocked-TAS deutet darauf hin, dass unterschiedliche Eingangsspannungsamplituden
unterschiedlich stark von der Schaltung verstirkt werden, was wiederum auf eine Ver-
zerrung des Ausgangsstromes [ ;r hindeutet. Der iiber der Eingangsspannungsamplitude
konstante CG der clocked-SEL deutet auf eine niedrigere Verzerrung des Ausgangsstro-
mes [ ;p aufgrund der Verstirkung der Schaltung hin. Um diese Annahme zu untersuchen
wird der ENoB des Ausgangsstromes I;r bestimmt (vgl. Abbildung 4.29b). Aufgrund
der Ansteuerung der Daten-Eingéinge mit einem idealen Sinussignal, wird die Storleis-
tung des jeweiligen Ausgangsstromes der clocked-TAS bzw. der clocked-SEL mafigeblich
von dem THD (engl. total harmonic distortion, Oberschwingungsgesamtverzerrung) be-
stimmt. Der SINAD wird dadurch ebenfalls mafigeblich vom THD bestimmt, wodurch
ein ENoB auf Grundlage des THD bestimmt werden kann

SINAD|sp —1.76 _ —THD|4p — 1.76
6.02 - 6.02

In Abbildung 4.29b wird deshalb zusétzlich zum ENoB auch der THD angegeben. Der
ENoB der clocked-SEL (ohne Marker) startet fiir niedrige Eingangsspannungsamplitu-
den bei 13 bit bzw. bei 17,3 bit fiir 100 GS/s bzw. 25 GS/s. Fiir steigende Eingangsspan-
nungsamplituden fillt der ENoB stetig aufgrund der Ubertragungsfunktion der TAS ab
(vgl. Abschnitt 4.2.1), erreicht fiir beide Abtastraten einen Wert von 8,4bit fiir Ein-
gangsspannungsamplituden von 500 mV. Der ENoB der clocked-TAS startet fiir niedrige
Eingangssignalamplituden bei dhnlichen hohen Werten wie die clocked-SEL (13,6 bit

ENoB =

(4.42)
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bzw. bei 15,9 bit fiir 100 GS/s bzw. 25 GS/s). Die ENoB-Verldufe der clocked-TAS fal-
len ebenfalls bei steigender Eingangsspannungsamplitude ab, jedoch deutlich schneller
als die Verldufe der clocked-SEL. Der ENoB beider Abtastraten unterschreitet die ef-
fektive Auflésung von 8 bit bereits bei Eingangsspannungsamplituden von 100 mV. Fiir
maximale Eingangsamplituden von 500 mV erreicht der ENoB der clocked-TAS fiir bei-
de Abtastraten einen Wert von etwa 5 bit. Diese Simulationsergebnisse zeigen, dass das
clocked-SEL-Konzept eine deutlich hohere Linearitdt iiber der Eingangsspannungsam-
plitude aufweist als das clocked-TAS-Konzept. Dies gilt, obwohl der Emittergegenkopp-
lungswiderstand der TAS des clocked-TAS-Konzeptes im Vergleich zum Emittergegen-
kopplungswiderstand der TAS des clocked-SEL-Konzeptes vergréfiert wurde, um eine
Anpassung des CG fiir niedrige Eingangsspannungsamplituden bei einer Abtastrate von
100 GS/s zu erreichen. Zudem zeigen die Ergebnisse, dass der CG und im speziellen die
Differenz des CG iiber der Eingangsspannungsamplitude als Indikator fiir die Linearitét
des AMUX-Konzeptes verwendet werden kann.

Um die Ursache der schlechteren Linearitit des clocked-TAS-Konzeptes zu untersuchen,
wird in Abbildung 4.30 ein idealisiertes und reduziertes Ersatzschaltbild (ESB) des Kon-
zeptes mit idealen Transistoren betrachtet. Das Modell der idealen Transistoren weist
nur einen Sattigungsstrom Ig und eine Kleinsignal-Stromverstérkung gy auf. Der Strom-
schalter des urspriinglichen clocked-TAS-Konzeptes wird durch ideale Rechteckschwin-
gungs-Stromquellen ersetzt, welche die Selektorstrome iggpr12(t) liefern. Die Kapazitét
Csgp dient zur Modellierung der Ausgangskapazitit des Stromschalters und die Kapa-
zitit C%p dient zur Modellierung der Basis-Emitter-Kapazitat der TAS-Transistoren,
bestehend aus Oxidkapazitdt und Sperrschichtkapazitiat.Die Basis-Emitter-Diffusionska-
pazitdt der Transistoren kann zur Beschreibung der Ursache vernachlassigt werden, da
der Abzweigstrom durch die Diffusionskapazitidt durch den Emitterstrom skaliert ist. Da-
durch ist der prozentuale Fehler (Abweichung zwischen intrinsischem Transistorstrom zu
Emitterstrom) durch Cgg q4iff nicht von der Eingangsspannung |U.q| abhéngig. Die diffe-
rentielle Eingangsspannung U, liegt direkt iber dem Daten-Eingang 1 am Eingang der
TAS an. Als Ausgangssignal wird dquivalent zum bisherigen Vorgehen der differentielle
Ausgangsstrom [;p = I; — I, der TAS gewihlt. Die Simulationen des idealisierten und
reduzierten Ersatzschaltbildes wird im Folgenden mit und ohne parasitire Kapazitaten
fir die Abtastraten von 100 GS/s und 25GS/s durchgefithrt. Die Basis-Emitter-Kapa-
zitdt Cip = CBE,ox + CBE,; wird zu 17{F festgelegt und setzt sich setzt sich aus der
Summe der Oxidkapazitdt und Junktionkapazitdt der TAS-Transistoren zusammen. Die
Ausgangskapazitit Csgr, = 16 fF des Stromschalters setzt sich in erster Ndherung aus
der Kollektor-Basis- und der Kollektor-Substrat-Kapazitdt der Stromschaltertransisto-
ren zusammen. Abbildung 4.31 zeigt den CG (a) und den ENoB (b) des idealisierten
und reduzierten Ersatzschaltbildes. Der CG des idealisierten und reduzierten ESB des
clocked-TAS-Konzeptes weist mit parasitdren Kapazitéiten einen qualitativ vergleichba-
ren Verlauf (mit Marker) wie das clocked-TAS-Konzept in Abbildung 4.29a (mit Mar-
ker) auf. Fiir steigende Eingangsspannungsamplituden und Einbindung der parasitiren
Kapazititen fallen beide Verlaufe fiir die Abtastraten von 100 GS/s und 25GS/s ab.
Aquivalent zu den Kurven der clocked-TAS in Abbildung 4.29a zeigt der Verlauf fiir
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Abbildung 4.30: Schaltbild einer idealisierten Version der clocked-TAS zur Simulation des
ENoB und des CG mit idealen, rechteckférmigen Selektorstromen iggr1 2,
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Abbildung 4.31: Vergleich des CG (a) und des ENoB (b) der idealisierten clocked-TAS mit und
ohne parasitare Kapazititen Cpp und Csgp fiir Abtastraten von 25GS/s
und 100 GS/s in Abhéingigkeit der Eingangssignalamplitude bei einer Signal-
frequenz von 293 MHz.

25GS/s einen, zu niedrigeren Startwerten verschobenen, CG-Verlauf auf. Der CG fiir
die Simulation ohne parasitire Kapazitdten (ohne Marker) weisen einen in erster Néhe-
rung konstanten Verlauf des CG fiir beide Abtastraten auf. Der ENoB fiir die Kurven bei
Einbindung der parasitdren Kapazititen (mit Marker) fallen mit steigender Eingangs-
spannungsamplitude und unterschreiten die Auflésung von 8 bit bei etwa 100mV. Fiir
die maximale Eingangsspannungsamplitude 500 mV fallen die Verlaufe auf 5,4 bit fur
100 GS/s und auf 6,4 bit fiir 25 GS/s ab. Die ENoB-Kurven der Simulation ohne parasi-
tare Kapazitdten (ohne Marker) fallen fir steigende Eingangssignalamplituden auf die
Endwerte von 10,2 bit bzw. 10,6 bit fiir 100 GS/s bzw. 25 GS/s ab. Aquivalente Ergebnis-
se wie in Abbildung 4.31 konnen ebenfalls mit nur einer parasitaren Kapazitéit (entweder
Chp oder Cggr) reproduziert werden. Solange die verwendete Kapazitét in der selben
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GroBenordnung liegt als die Summe der Kapazititen C5, + Csgr der Simulation aus
Abbildung 4.31. Die Ergebnisse in Abbildung 4.31 zeigen, dass die Anderung des CG
und den starken Abfall der Linearitdat in Abhéngigkeit mit den parasitdren Kapazitdten
am Emittergegenkopplungswiderstand stehen. Ohne die parasitdren Kapazititen liegen
ideale Rechteckschwingungen an idealen Transistoren an und die Linearitdt bleibt bei
steigender Eingangsspannungsamplitude oberhalb von 10bit. Der leichte Abfall der Li-
nearitdt bei der Simulation ohne parasitdren Kapazitdten rithrt von der tanh-Funktion
der Ubertragungsfunktion der TAS (vgl. Abschnitt 4.2.1) her.

Die Ursache fiir den Linearitdtsverlust liegt an Stromen durch die parasitdren Kapa-
zitdten. Durch die parasitiren Kapazitdten flieBen Strome wahrend den Signalflanken
der Selektorstréme iggri2. Diese Abzweigstrome durch die parasitiren Kapazitdten
sind abhéngig von der Flankensteilheit der Selektorstrome sowie der Amplitude der
Eingangsspannung, der Grofie der parasitdren Kapazitdten und dem Emittergegenkopp-
lungswiderstand Rp. Die Abzweigstrome durch die parasitiren Kapazititen steigen bei
steigender Eingangsspannungsamplituden |U,,| aufgrund der Abhéngigkeit zwischen der
Basis-Emitter-Junktionkapazitit Cpg, ; und der Basis-Emitter-Spannung. Aufgrund der
Kirchhoffchen Knotenregel reduzieren die Abzweigstrome den Strom durch den intrinsi-
schen Transistor (in Abbildung 4.31 dem idealen Transistor) und damit den Kollektor-
strom der Transistoren. Dadurch wird die Ausgangsstromamplitude |I;| der TAS fiir
steigende Eingangsspannungsamplituden reduziert und begriindet den spannungsabhéan-
gigen CG und den damit verbundenen Anstieg der harmonischen Verzerrungen, welche
den THD ansteigen und den ENoB sinken lésst. Im clocked-SEL-Konzept arbeiten die
Transadmittanzstufen mit konstanten Arbeitspunktstromen, wodurch die Verstdrkun-
gen der Transadmittanzstufen in erster Ndherung nicht von den Eingangsspannungs-
amplituden abhéngig ist. Auch die Stromschalter der SEL welche durch die TAS im
clocked-SEL-Konzept angesteuert werden, arbeiten fiir den Fall einer Signalfrequenz von
fi = 293MHz im Vergleich zu der Taktfrequenz von f. 4 = 50 GHz bzw. 12,5 GHz mit
einem quasi-statischen Arbeitspunktstrom. Abzweigstrome iiber die parasitaren Kapazi-
tdten an der Schnittstelle zwischen den Stromschaltern und den Transadmittanzstufen
im clocked-SEL-Konzept sind fiir die betrachtete Signalfrequenz in erster Ndherung un-
abhéngig von der quasi-statischen Amplitude des TAS-Ausgangsstromes. Dadurch weist
die clocked-SEL fiir die hier betrachtete niedrige Signalfrequenz eine in erster Naherung
konstanten CG auf und leidet nicht unter einer zusétzlichen harmonischen Verzerrung
aufgrund einer spannungsabhéngigen Verstéarkung.

Der Vergleich in diesem Abschnitt zeigt, dass das fiir die realisierten Schaltungen ge-
wahlte clocked-SEL-Konzept Vorteile im Bereich der Linearitét gegeniiber dem clocke-
d-TAS-Konzept besitzt. Die clocked-TAS erreicht in der Simulation bei Ansteuerung
mit einem idealen sinusférmigen Eingangssignal mit der Signalfrequenz f; ~ 293 GHz
nur eine Auflésung von etwa 5bit bei einer differentiellen Eingangsspannungsamplitu-
de von 500mV. Die clocked-SEL besitzt mit der in diesem Kapitel angegebenen Di-
mensionierung eine Auflésung von tiber 8bit bei gleicher Ansteuerung. Damit erfillt
nur die clocked-SEL die Anforderung an die Linearitdt des AMUX, welche grofler sein
muss als die Auflésung der ansteuernden 8-bit DAC-Signale (vgl. Abschnitt 3.1.1).
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Das clocked-TAS-Konzept besitzt jedoch sowohl im Bereich der Leistungsaufnahme, als
auch im Bereich der erreichbaren Abtastrate Vorteile gegeniiber dem gewéhlten clocke-
d-SEL-Konzept. Da das Ziel dieser Arbeit die Optimierung einer AMUX-Schaltung mit
einer moglichst hohen effektiven Auflésung ist, welche eine Ansteuerung mit 6-bit und
8-bit DAC-Signalen rechtfertigt, wurde das clocked-SEL-Konzept zur Umsetzung der
realisierten Schaltungen in Kapitel 6 gewéhlt.

4.3.2 Vor- und Nachteile der Gesamt-Schaltungstopologie mit P-AMUX
und des AMUX mit Ausgangsverstarker

Im Bereich der Gesamt-Schaltungstopologie wird in dieser Arbeit zwischen zwei grundle-
genden Varianten unterschieden. Die erste Topologievariante besteht aus einer AMUX-
Schaltung ohne zusétzlichen Ausgangstreiber. Dabei wird die Kernschaltung des AMUX
direkt als Ausgangstreiber verwendet, wie in [17, 18] gezeigt. Diese Art der Gesamt-
Schaltungstopologie wird in dieser Arbeit als analoger Leistungsmultiplexer (P-AMUX)
bezeichnet. Dieses Konzept entspricht prinzipiell dem Konzept des digitalen Leistungs-
multiplexers (PMUX) aus [48, 51, 52]. Bei der zweiten Topologievariante wird das Aus-
gangssignal der AMUX-Kernschaltung mit Hilfe eines linearen Ausgangsverstérkers ver-
starkt. Dabei dient der Ausgangsverstirker als Ausgangstreiber, wie in [11-16, 19, 50]
realisiert. Der in dieser Arbeit betrachtete lineare Ausgangsverstiarker besteht aus einer
EF-Kaskade, einer TAS und einer BS (vgl. Abbildung 6.11). In diesem Abschnitt werden
die Vor- und Nachteile beider Topologievarianten zusammengefasst.

Zuerst wird die Topologievariante des P-AMUX néaher betrachtet. Der grofite Vorteil der
P-AMUX-Variante besteht in der Minimierung der Anzahl der linearen Schaltungsbl6-
cke. Wie bereits in Abschnitt 3.1.1 mit Gleichung 2.37 gezeigt, tragt jede Teilschaltung
im Signalpfad mit ihrer nicht-ideal linearen Ubertragungsfunktion zur Storleistung des
Ausgangssignals bei. Zusétzlich werden alle in dieser Arbeit behandelten Teilschaltungen,
wie in Abschnitt 4.2 gezeigt, mit steigender Frequenz tendenziell nichtlinearer. Dies be-
deutet, dass vor allem das Ausgangssignal der SEL aufgrund der verdoppelten Abtastrate
und Signalbandbreite das fiir die Linearitét kritische Signal darstellt. Im P-AMUX wird
das Ausgangssignal der SEL, welche die AMUX-Funktion durchfiithrt, nur noch iiber
eine Basisstufe {ibertragen, bevor das Signal auf den Ausgang der Schaltung gegeben
wird. Diese Basisstufe dient dabei nicht nur der Absenkung des Arbeitspunktes des Kol-
lektor-Potentials der SEL-Transistoren zur Vorbeugung des Transistordurchbruchs der
SEL-Transistoren, sondern durch die Impedanztransformation der BS auch zur Entkopp-
lung der SEL vom Schaltungsausgang. Zusétzlich kann durch das komplex-konjugierte
Fehlanpassungskonzept zwischen der kapazitiven, hochohmigen Ausgangsimpedanz der
SEL und der induktiven, niederohmigen Eingangsimpedanz der BS ein Resonanziiberho-
hungseffekt der Ubertragungsfunktion erzielt werden. Dieser Resonanziiberhéhungseffekt
kann die Bandbreite des Ausgangssignals erh6hen. Wie Abschnitt 4.2.3 zeigt, besitzt die
BS die hochste Linearitdt der in dieser Arbeit untersuchten Teilschaltungen, wodurch
diese den geringsten Einfluss auf die effektive Auflésung des Ausgangssignals besitzt. FEin
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weiterer Vorteil der P-AMUX-Variante ist die reduzierte Leistungsaufnahme aufgrund
der reduzierten Anzahl der benétigten linearen Schaltungsblocke.

Der Nachteil der P-AMUX-Variante besteht in der erreichbaren maximalen Abtastrate.
Die maximale Abtastrate wird hauptsichlich von der Schnittstelle des Takt-Einganges
der SEL des P-AMUX (vgl. Abbildung 4.27) begrenzt. Die Takt-Eingangsschnittstel-
le der SEL ist aufgrund der relativ hohen kapazitiven Last der vier parallel geschal-
teten Stromschalter die bandbreiten-begrenzende Schnittstelle des Taktpfades. Da der
P-AMUX keinen Ausgangsverstirker besitzt, muss der P-AMUX selbst geniigend Span-
nungsverstarker liefern, um den Ausgang zu betreiben. Auf Seiten des Chips wird der Aus-
gang {iblicherweise mit einem Lastwiderstand Ry, = 50 €2 abgeschlossen, um eine Anpas-
sung zwischen Chip-Ausgang, 50 Q-Ubertragungsleitung und externem Lastwiderstand
Rp ¢ = 5062 zu gewdhrleisten. Der effektive Lastwiderstand des P-AMUX entspricht bei
diesem Beispiel lediglich Ry cff = (Rp||Rr,ex) = 25€Q. Um trotz des relativ niedrigen
Lastwiderstandes eine ausreichend hohe Spannungsverstarkung bei gewiinschter, effek-
tiver Auflésung zu erhalten, werden relativ hohe Arbeitspunktstrome der Transadmit-
tanzstufen bendtigt (vgl. Abschnitt 4.2.1). Diese bedingen folglich relativ grofie Emitter-
flachen (vgl. Gleichungen 4.17 und 4.23) der Transistoren der P-AMUX-Kernschaltung.
Transistoren mit groflen Emitterflachen besitzen wiederum verhéltnisméflig grofie para-
sitdre Kapazitdten. Diese resultiert in einer hohen kapazitiven Belastung der Takt-Ein-
gangsschnittstelle der SEL des P-AMUX. Durch die hohe kapazitive Last werden die
maximal erreichbaren Eingangsspannungen des Taktsignals bei steigenden Taktfrequen-
zen niedriger, wodurch, wie in Abbildung 4.8 gezeigt, die Gesamt-Signalamplitude der
Kernschaltung fiir steigende Signalfrequenzen fallen.

Der Vorteil der Topologievariante der AMUX-Kernschaltung mit Ausgangsverstiarker
liegt darin, dass die Kernschaltung nicht den Ausgang der Schaltung treiben muss. Da-
durch verringert sich die effektive Last der Kernschaltung nicht durch eine externe Last
Rpcrr = Rp. Wird angenommen, dass die Gesamtschaltung eine Spannungsverstar-
kung von eins besitzen soll, ergeben sich die Spannungsverstirkungen der Kernschaltung
|V 4| und des Ausgangsverstarkers [V, /| zu

’KU,AH ' |Ku,V| = 17 (443)
b
|Ku,V| .

Damit die Verwendung eines linearen Ausgangsverstérkers sinnvoll ist, wird angenom-
men, dass dessen Verstdrkung [V, /| > 1 ist. Je grofer der Lastwiderstand Ry und je
kleiner die Spannungsverstirkung |V, 4| der Kernschaltung gewéhlt wird, um so kleiner
kann der Arbeitspunktstrom der Transadmittanzstufen bei gleichbleibender Linearitét
der AMUX-Kernschaltung dimensioniert werden (vgl. Tabelle 4.1). Je kleiner der Ar-
beitspunktstrom der TAS, um so kleiner kénnen die Emitterflachen der Transistoren der
TAS und dementsprechend auch der SEL und BS dimensioniert werden (vgl. Gleichun-
gen 4.17, 4.23, 4.37).

Im Folgenden wird angenommen, dass die Kernschaltung iiber eine 50 Q-Ubertragungslei-
tung und einen Lastwiderstand Ry, = 50 {2 seitens des Eingangs des Ausgangsverstéirkers

& [V al = (4.44)
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abgeschlossen ist (vgl. Partitionierungskonzept in Abschnitt 4.1). Da die Kernschaltung
nicht den Ausgang der Schaltung und damit eine externe 50 Q2-Last treiben muss, ist der
effektive Lastwiderstand Ry .y = 50 somit doppelt so grof wie im Falle der Kern-
schaltung des P-AMUX. Fiir den Fall, dass |V, 4l = [V, v| = 1 gewdhlt wird, kénnen
dadurch die Arbeitspunktstrome der Transadmittanzstufen und dadurch die Emitterfla-
chen der AMUX-Kernschaltung halbiert werden. Wird die Spannungsverstarkung der
Kernschaltung reduziert, konnen auch die Emitterflachen weiter reduziert werden. Die
Reduzierung der Emitterflichen der Kernschaltungstransistoren fiihrt zu niedrigeren pa-
rasitdren Kapazititen der SEL-Stromschalter wodurch die kapazitive Last der Takt-Ein-
gangsschnittstelle der SEL reduziert wird. Die reduzierte kapazitive Last der Takt-Ein-
gangsschnittstelle der SEL fithrt zu hoheren Bandbreiten der kritischen Schnittstelle im
Taktpfad. Dadurch kann diese Topologievariante hohere Abtastraten erreichen als die
P-AMUX-Variante. Die hohere Bandbreite der Takt-Eingangsschnittstelle der SEL fiihrt
zusétzlich zu hoheren Eingangsspannungen des Taktsignals bei hoheren Taktfrequenzen,
wodurch der Amplitudenverlauf des Ausgangssignals der SEL fiir héhere Taktfrequenzen
im Idealfall weiterhin der Sinc-Aperturfunktion folgt (vgl. Abbildung 4.8). Ein weite-
rer Vorteil dieser Topologievariante ist, dass zusétzlich zum Resonanziiberh6hungseffekt
zwischen SEL und BS der Resonanziiberhéhungseffekt zwischen den Teilschaltungen des
Ausgangsverstarkers verwendet werden kann, um die Bandbreite des Ausgangssignals
der Gesamtschaltung zu erhéhen.

Wie bereits bei den Vorteilen des P-AMUX erlautert, liegt der Nachteil der Verwen-
dung eines Ausgangsverstirkers darin, dass das Ausgangssignal der Kernschaltung mit
doppelter Abtastrate und doppelter Signalbandbreite iiber eine zusétzliche Anzahl von
Teilschaltung im Signalpfad tibertragen werden muss. Jede zusétzliche Teilschaltung im
Signalpfad steuert weitere Storleistungen zum Ausgangssignal bei (vgl. Ergebnisse in
Gleichung 2.37). Zudem werden alle in dieser Arbeit vorgestellten Teilschaltungen fiir
steigende Frequenzen tendenziell nicht linearer (Abschnitt 4.2). Dadurch wird die Dimen-
sionierung der Teilschaltungen des Ausgangsverstarkers bei geforderter Linearitdt und
Bandbreite besonders kritisch. Je nach Auslegung der Eingangsspannungsamplitude des
Ausgangsverstiarkers (durch die Wahl der Spannungsverstiarkung), des Lastwiderstan-
des der AMUX-Kernschaltung und der Dimensionierung der EF-Kaskade kdnnen neben
der TAS am Verstirkerausgang auch die EF des Ausgangsverstirkers die linearitéts-be-
grenzende Teilschaltung im Signalpfad werden. Wie in Abschnitt 4.2.4 gezeigt, hingt
die Linearitdt des EF von der Eingangsspannungsamplitude, der Signalfrequenz, der
Lastkapazitit und des Arbeitspunktstromes des EF ab. Durch die verdoppelte Abtastra-
te und damit doppelt so hohen maximalen Signalfrequenzen des Ausgangssignals der
AMUX-Kernschaltung, kann die Dimensionierung der EF kritisch fiir die Linearitat wer-
den. Um groflere Freiheiten in der Dimensionierung der EF-Kaskade zu erhalten, kann die
Eingangsspannungsamplitude gesenkt werden. Dadurch erhoht sich die Linearitéit der EF
bei gleichbleibender Dimensionierung. Um dennoch die gewiinschte Gesamtspannungs-
verstarkung zu erhalten, muss folglich die Spannungsverstiarkung des Ausgangsverstér-
kers erhoht werden. Die Erhéhung der Spannungsverstarkung des Ausgangsverstéirkers
bei gleichbleibender Linearitat kann durch die Absenkung des Emittergegenkopplungswi-
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derstandes und der gleichzeitigen Erhéhung des Arbeitspunktstromes der TAS erreicht
werden (vgl. Abschnitt 4.2.1). Der erhéhte Arbeitspunktstrom fiihrt folglich zu grofieren
Emitterflichen der TAS und der BS des Ausgangsverstirkers, welche wiederum die Aus-
gangskapazitiat der BS erhoht. Eine Vergroflerte Ausgangskapazitéit der Basisstufe kann
die Ausgangsbandbreite der Schaltung reduzierten. Eine alternative Moglichkeit die Li-
nearitat der EF zu optimieren, liegt in der Erhohung der Arbeitspunktstrome der EF.
Dies fithrt zwangsldufig jedoch zu grofleren Emitterflichen der EF-Transistoren und zu
einer Einschrankung der Freiheitsgrade bei der Optimierung des Resonanziiberh6hungsef-
fekts durch die komplex konjugierte Fehlanpassung zwischen den Teilschaltungen. Beide
Moglichkeiten konnen die Bandbreite der Schaltung beeinflussen. Eine weitere essentielle
Schnittstelle zur Optimierung der Linearitdt des Ausgangstreibers ist die Schnittstelle
zwischen der EF-Kaskade und der TAS. Wird durch die komplex-konjugierte Fehlanpas-
sung der EF und der TAS eine zu grofie Resonanziiberhdhung der Ubertragungsfunktion
der EF erreicht, kann dies zu einer frequenzabhéngigen Verkleinerung des Auslenkungs-
verhaltnis K (vgl. Gleichung 4.13) der TAS fithren. Das Auslenkungsverhéltnis Kj, ist
in Abschnitt 4.2.1 definiert als das Verhéltnis der Knickspannung Uy und der Amplitude
lleg der Kingangsspannung. Der Resonanziiberhthungseffekt kann zu einer frequenzab-
héngigen Erhéhung der Amplitude @4 der Eingangsspannung fithren, welche wiederum
zu einer frequenzabhéngigen Verkleinerung des Auslenkungsverhéltnisses K, fiihrt. Wie
in Abschnitt 4.2.1 gezeigt, ist die Linearitdt der TAS direkt abhéngig von dem Aus-
lenkungsverhéltnis K. Um eine hohe Bandbreite des Ausgangsverstéirkers bei hoher
Linearitdt zu erhalten, wird in Abschnitt 6.3 ein Ausgangsverstiarker mit einer dreifa-
chen EF-Kaskade und einem einstellbaren RC-Filter vorgestellt, welcher die Einstellung
der Resonanziiberh6hung bei gleichbleibenden Arbeitspunktstromen der EF-Kaskade er-
moglicht.

Beide Topologievarianten besitzen entsprechend der vorangegangen Diskussion Vor- und
Nachteile. Die Zielsetzung der Schaltungsentwicklung bestimmt demnach welche der To-
pologievarianten gewahlt wird. Der P-AMUX bietet potentiell die héchste erreichbare
effektive Auflésung der beiden Topologievarianten durch die Minimierung der im Si-
gnalpfad liegenden Teilschaltungen. Die Topologievariante mit Ausgangsverstéirker er-
reicht potentiell héhere Abtast- und Ausgangsbandbreiten durch die Optimierung der
Bandbreite der Takt-Eingangsschnittstelle der SEL und durch Optimierung der Re-
sonanziiberhhung. Jedoch stellt diese Variante eine deutlich hohere Herausforderung
an die Linearitdt des Signalpfades dar. Fir die im TARANTO-Projekt (TowARds
Advanced bicmos NanoTechnology platforms for rf and thz applicatiOns) entwickel-
te Schaltung (AMUX-Variante 1) wurde der P-AMUX als Schaltungskonzept gewahlt,
mit dem Ziel die hochste mogliche effektive Auflosung des AMUX-Konzeptes bei An-
steuerung mit 8-bit DAC zu erreichen. Fiir die in einem Industrieprojekt entwickelte
Schaltung (AMUX-Variante 2) wurde die Topologie aus Kernschaltung mit Ausgangs-
verstiarker gewahlt. Das Ziel des Projektes war die Maximierung der Abtastrate und
Ausgangsbandbreite des AMUX bei Ansteuerung mit 6-bit DACs.
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4.4 Nutzung des Dummy-Ausganges zur Kalibration des
Timings der Signale

Wie in den Abschnitten 3.2.1 und 3.2.2 gezeigt, hat das Timing zwischen den Eingangssi-
gnalen und dem Taktsignal Einfluss auf die effektive Auflésung und den Amplitudenver-
lauf des Gesamt-Signaltones (vgl. Nomenklatur auf S.19) am AMUX-Ausgang. Wahrend
ein nicht ideales Timing zwischen den Eingangssignalen und dem Taktsignal zu einem
Amplitudenverlust des Gesamt-Signaltones fiir Signalfrequenzen f — 0,61 - f, 4 fiihrt
(vgl. Abbildung 3.10b), fithrt ein nicht ideales Timing zwischen den Eingangssignalen zu
einem Verlust an effektiver Auflésung im mittleren Frequenzbereich (vgl. Abbildung 3.15)
durch die Entstehung von Gesamt-Residualténen (vgl. vgl. Nomenklatur auf S.19) im
Spektrum des Ausgangssignals. Einen AMUX-DAC-Aufbau in Betrieb zu nehmen, wel-
cher nicht iiber ein einfaches Kalibrationssignal beziiglich des Signal- und Taktsignalti-
mings verfiigt, erfordert die Echtzeituntersuchung des Ausgangsspektrums mit Hilfe eines
Sampling-Oszilloskopes. Dieses Art der Kalibration eines AMUX-DAC-Aufbaus, wie in
Kapitel 5 beschrieben, kann ein zeitaufwendiges Verfahren sein. Um die Verwendung
einer AMUX-Schaltung zu vereinfachen, wird in diesem Abschnitt eine Spitzenwert-De-
tektorschaltung (SPWD) vorgestellt, welche zur Erzeugung eines dc-Kalibrationssignals
verwendet werden kann. Der SPWD ist eine differentielle Variante der Reimann-Leis-
tungsdetektorschaltung [53-57]. Das dc-Kalibrationssignal kann mit Hilfe eines Kalibra-
tionsverfahrens zur rudimentiaren Kalibrierung des Timings zwischen Eingangssignalen
und Taktsignal verwendet werden. In Abbildung 4.32 wird der SPWD gezeigt, welche
das bisher ungenutzte Dummy-Ausgangssignal (bisher iber BS auf Masse geschaltet,
vgl. Abbildung 4.27) des clocked-SEL-Konzeptes verwendet. Der SPWD besteht unter
anderem aus zwei Lastwiderstdnden R, und jeweils zwei parallel geschalteten Last-
kapazititen C, 4. Die Lastwiderstinde R., werden entsprechend der Lastwiderstande
des eigentlichen Signalausgangs der AMUX-Kernschaltung dimensioniert. Die Lastkapa-

<
<

AMUX . LUka/

Dummy-BS _L
C

spw Differenzverstarker

Abbildung 4.32: Der Spitzenwert-Detektor.
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Parameter Werte

R q 502
Ced 80 fF
Ap 0,2 pm?
Ricy 8k
IO 0,2 mA
Cspw 5pF

Tabelle 4.7: Dimensionierung des SPWD.

zitdt dient einer einfachen Tiefpassfilterung des Eingangssignals des SPWD, wodurch
Frequenzanteile groer f. 4 geddmpft werden sollen. Darauf folgt ein geschalteter EF
bestehend aus dem Transistor T1 und T2, welche beide an ihrem Emitter an einer
Stromquelle mit dem Wert Iy und einer Kapazitit Cjp, angeschlossen sind. Parallel
zu dem geschalteten EF liegt ein EF, dessen Basisanschluss tiber zwei Widerstédnde
R,cr mit den Basen der Transistoren T1 und T2 verbunden ist. Dieser EF, welcher im
folgenden als Referenz-EF bezeichnet wird, besteht aus zwei parallel geschalteten Tran-
sistoren. Alle Transistoren in dem SPWD sind gleich dimensioniert. Der Referenz-EF
besitzt eine Stromquelle mit dem gleichen Arbeitspunktstrom Iy wie der geschaltete EF.
Der geschaltete EF dient in dieser Schaltung als Spitzenwert-Gleichrichter. Ware die
Kapazitit Cspy = 0 wiirde die Spannung am Emitter des geschalteten EF immer der
Eingangsspannung u.p , mit dem hoheren Potential folgen. Die Kapazitét Cj,, wird grof§
gegeniiber den Basis-Emitter-Kapazititen Cpp der Emitterfolger-Transistoren dimensio-
niert. Es gilt Cprp < Cgpy, wodurch der Einfluss von Cpg im Folgenden vernachlassigt
werden kann. Gilt uep, < Uspy entsteht ein Stromfluss durch die Basis-Emitterdiode.
Der EF wird niederohmig und die Kapazitat Clp,, wird geladen. Gilt uep, > Ugpy sper-
ren die Basis-Emitter-Dioden und die Emitterfolger werden hochohmig. Der Strom Iy
fithrt in diesem Fall zum Entladen der Kapazitit Csp,, damit der gemessene Spitzenwert
auch kleiner werdenden Werten folgen kann. Die Kapazitat Csp,, ist so grof, dass im
Folgenden in erster Naherung angenommen werden kann, dass die Spannung ., einer
dc-Spannung Uy, entspricht. Der Referenz-EF dient dazu ein dc-Referenzsignal U,..r
zu erzeugen. Aufgrund der hochohmig dimensionierten Widerstande R,y (hochohmig
gegeniiber den Basisbahnwidersténden der Transistoren) bekommt der Referenz-EF in
erster Ndherung nur eine dc-Eingangsspannung, welche von dem Arbeitspunkt des Ein-
gangs des SPWD abhéngig ist. Mit Hilfe eines Differenzverstirkers am Ausgang des SP-
WD kann ein dc-Kalibrationssignal Uy, gewonnen werden, welches abhéngig von dem
Spitzenwert des Eingangssignals wu.q ist. Fiir die im folgenden gezeigten Simulationen
wurde der SPWD nach den Werten aus Tabelle 4.7 dimensioniert. Die Kernschaltung,
welche fiir die Simulation verwendet wurde, besitzt Transistoren mit der Emitterfliche
Ap = 0,6 pnm?, Arbeitspunktstréome der TAS von 10 mA, Emittergegenkopplungswider-
stinde Rg = 191 Q. Abgeschlossen wird die Kernschaltung mit Widerstédnden, welche
den Lastwiderstanden Ry = 502 entsprechen.
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Zur Kalibration des Timings zwischen den Taktsignalen Cyq o(f) der Mischer und
den Eingangssignalen kénnen Verzégerungsleitungen in den Taktpfaden der Taktsignale
cp1,2(t) der DACs verwendet werden (vgl. Abbildung 2.2). Die Anpassung der Zeitver-
zogerung At. p der Taktsignale der DACs fiihrt zu einer dquivalenten Zeitverzogerung
der Eingangssignale (vgl. Gleichung 2.21 und 2.23)

z1(t) = (#1(t) - g, , (¢ = Ate,p) ) *gn(t), (4.45)
2o (t) = (@(t) My, , (t— Atys — Atw))  gp(t). (4.46)

Zusatzlich zu dem Timing zwischen den Eingangssignalen und den Taktsignalen der Mi-
scher muss das Timing zwischen den Eingangssignalen kalibriert werden. Fiir eine ideale
AMUX-Funktion muss eine Zeitverzogerung von Atz = T p/2 zwischen den Eingangs-
signalen eingestellt werden (vgl. Gleichungen 2.21 und 2.23). Hierzu kann die Verzoge-
rungsleitungen im Taktpfad des Taktsignals cpo(t) des DAC2 verwendet werden. Das hier
vorgestellte Kalibrierungsverfahren nutzt dabei die in Abschnitt 3.2.1 gewonnen Erkennt-
nisse. In Abschnitt 3.2.1 hat sich gezeigt, dass die Amplitude des Gesamt-Signaltones
von dem Takt-zu-Signal-Timing abhéngig ist. Die Signale an den Dummy-Ausgéngen
der Mischer des clocked-SEL-Konzeptes entsprechen den Gleichung 2.32 und 2.34

Xan(f) = X+ Can() = X Xi(7 — - o) - ysine (5 ) €™, (a.an
h=—00

Zanal) = o)+ Canslf) = X Xald = o) - sine (5 ). (4.48)
h=—o00

Dabei werden die Eingangssignale X o(f) mit den um 180° verschobenen Taktsignalen
Crn 2(f) der Mischer gefaltet. Diese 180° Phasenverschiebung von c w12(f) entsteht, da
die Dummy-Ausgénge der Mischer von den komplementaren Transistoren der differenti-
ellen Stromschalter angesteuert werden (vgl. Abbildung 6.9). Ist das Takt-zu-Signal-Ti-
ming fiir den Signalausgang der Mischer ideal, befindet sich das Takt-zu-Signal-Timing
fiir den Dummy-Ausgang der Mischer im Worst-Case-Szenario. Das ideale Takt-zu-Si-
gnal-Timing und das Worst-Case-Timing ist in Abschnitt 3.2.1 beschrieben. Fiir das
ideale Timing iiberlagern sich die Signalténe in den Basisbédndern und den gespiegelten
Abbildern konstruktiv (vgl. Gleichung 3.25 und 3.26). Fiir das Worst-Case-Timing sind
alle Tone im gespiegelten Abbild um 180° phasenverschoben, wodurch sich die Signalténe
im Basisband und im gespiegelten Abbild destruktiv iiberlagern (vgl. Gleichung 3.27 und
3.28). Dies bedeutet, dass durch die Optimierung des Takt-zu-Signal-Timings die Am-
plitude des Gesamt-Signaltones im mittleren Frequenzbereich des Ausgangsspektrums
maximiert und die Amplitude des Gesamt-Signaltones des Dummy-Ausgangs minimiert
wird.

Das Kalibrierungsverfahren sieht vor, zunachst das Timing zwischen dem Eingangssignal
x1(t) und dem Taktsignal cprq(t) einzustellen. Dazu wird das Taktsignal mit der Takt-
frequenz f. 4 = 50 GHz und ein Eingangssignal mit der Signalfrequenz f; — f, p z.B.
fi = 23,8 GHz an die AMUX-Kernschaltung angelegt. Der zweite Daten-Eingang erhélt
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Mischerausgang
Basisband gespiegeltes Abbild
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Abbildung 4.33: Spektren am Mischerausgang des Signalausgangs X ?\’jl( f) und des Dummy-
Ausgangs X7, (f), wobei X4y (f) = Xjpa(f) = 0 ist.

zunéichst kein differentielles Eingangssignal. Um das Verfahren und die Wahl der Signal-
frequenz erldutern zu koénnen, wird das funktionsbasierte Frequenzberelchsmodell aus
Abschnitt 2.2 herangezogen, wobei zusatzhch zu den Spektren xbe X1, des Signalausgan-

ges der Mischer auch die Spektren X M1,2 des Dummy-Ausganges betrachtet werden. In
Abbildung 4.33 sind die Spektren am Signalausgang X ?\;;1( f) und am Dummy-Ausgang
des ersten Mischers X ?\jl( f) aufgetragen. Die Spektren des zweiten Mlschers sind so-
wohl fiir den Signalausgang X M2( f) als auch den Dummy-Ausgang X MQ( f) des AMUX
null, da das Eingangssignal zu X,(f) = 0 gewihlt wird. Die Spektren X5, (f) und
X I])VH( f) im Basisband sind identisch und entsprechen dem Spektrum des Eingangssi-
gnals X (f). Der Unterschied zwischen dem Signalausgang und dem Dummy-Ausgang
liegt im gespiegelten Abbild. Da das Signal am Dummy-Ausgang mit Hilfe der kom-
plementéren Taktsignale C w1 2(f) erzeugt wird, ist das gespiegelte Abbild X1 (f) im
Vergleich zu X%,;(f) um 180° phasenverschoben. Aus diesem Grund befindet sich der
Dummy-Ausgang des Mischers im Worst-Case-Szenario, falls sich der Signalausgang des
Mischers im idealen Takt-zu-Signal-Timing befindet und umgekehrt. Das Worst-Case-
und das ideale Takt-zu-Signal-Timing sind in Abschnitt 3.2.1 im Detail erldutert. In Ab-
bildung 4.33 befindet sich der Signalausgang im idealen Takt-zu-Signal-Timing und der
Dummy-Ausgang im Worst-Case-Timing. Aus dieses Grund iiberlagern sich die Signal-
und Residualtone der Spektren X I])\’}l( f) des Signalausgangs konstruktiv

s = st + sl (4.49)

rh =iy + i, (4.50)

withrend sich die Signal- und Residualténe der Spektren X ?\};1( f) des Dummy-Ausgangs
destruktiv tiberlagern

5 =3}, - &, (4.51)

7Y =i, — . (4.52)

Durch die destruktive Uberlagerung minimiert sich die Amplitude des Gesamt-Signalto-
nes 3/ und Gesamt-Residualtons 7% am Dummy-Ausgang. Fiir Signalfrequenzen f; —
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fn,p ist die Minimierung der Amplitude des Gesamt-Signaltones 3/ und Gesamt-Resi-
dualtons 7¥ am Dummy-Ausgang am starksten. Fiir diese Signalfrequenz werden die
Signalténe 3%, und Residualténe %, im Basisband im Mittel am stérksten durch die
Signaltone S’il und Residualténe 7, des gespiegelten Abbildes ausgeléscht. Dies fiihrt
zu einem Amplitudenverlust des Gesamt-Signal- und Gesamt-Residualtons am Dummy-
Ausgang gegeniiber dem Gesamt-Signal- und Gesamt-Residualton am Signalausgang von
etwa 78%, wie in Anhang C.1 hergeleitet wird.

Fiir niedrige Signalfrequenzen sind die Amplituden des Signaltones éill im gespiegelten
Abbild und des Residualtons 7, im Basisband aufgrund der Sinc-Aperturfunktion ver-
nachléssigbar klein. Dadurch entsteht kaum eine Erniedrigung des Gesamt-Signal- und
Gesamt-Residualtons am Dummy-Ausgang. Aus diesem Grund wird fiir die Kalibration
ein Testsignal mit einer Signalfrequenz von f; — f,, p (hier: f; = 23,8 GHz) gewéhlt. Die
Spitzenwert-Detektorschaltung ist dabei so dimensioniert, dass sich eine von dem Spit-
zenwert des Dummy-Ausgangssignals abhéngige dc-Spannung Uy, einstellt. Mit Hilfe
der Referenzspannung U,.; und dem Differenzverstarker wird die dc-Kalibrationsspan-
nung Up,; erzeugt. Je grofler der Spitzenwert des Dummy-Ausgangssignals desto grofler
wird der Betrag der Kalibrationsspannung |Ugy;|. Dadurch kann mit Hilfe der Kalibrati-
onsspannung Uy, das Timing zwischen dem Taktsignal cpsq(t) des ersten Mischers und
dem Eingangssignal z1(t) in einem ersten Optimierungsschritt eingestellt werden, in dem
das Minimum von |Ugg| eingestellt wird. Die Variation des Timings wird mit Hilfe der
Einstellung von At. p der Verzogerungsleitungen der Taktsignale cpj 2(t) der DACs er-
reicht. Im zweiten Schritt wird das Timing zwischen dem Taktsignal cpzo(t) des zweiten
Mischers und dem Eingangssignal x3(t) bei der gleichen Signalfrequenz f; = 23,8 GHz ein-
gestellt. Entsprechend dem ersten Kalibrationsschritt wird dazu das Eingangssignal x4 (t)
zu null gesetzt. Die Variation des Timings wird mit Hilfe der Einstellung von At,o der
Verzogerungsleitung des Taktsignals cps(t) des zweiten DAC erreicht. Aufgrund der 180°
Phasenverschiebung des Taktsignals cpro(t) des zweiten Mischers gegentiber dem Taktsi-
gnal ¢ (t) des ersten Mischers sollte das ideale Timing zwischen xo(t) und cpro(t) mit
Hilfe einer Verzogerung von etwa Aty + At.p = TSZ’D + At p erreicht werden. Fiir den
Fall, dass der AMUX iiber ein ideales Takt-zu-Taktsignal-Timing der Mischer verfiigt,
wird somit auch das ben6tigte Timing zwischen den beiden Eingangssignalen eingestellt.
Fiir eine ideale AMUX-Funktion liegt die Zeitverzogerung zwischen den Eingangssignalen
bei Ts p/2 (vgl. Gleichungen 2.26 und 2.28). Das Timing kann entsprechend zum ersten
Kalibrationsschritt tiber das Minimum von |Ugy;| eingestellt werden. Mit diesem Verfah-
ren lasst sich das grobe Timing des Taktsignals und der Eingangssignale mit Hilfe der
de-Kalibrationsspannung einstellen und automatisieren. In Realitét ist der Spitzenwert

des Dummy-Ausgangssignals von allen Frequenzanteilen im Spektrum Xl;\jm( f) und
nicht nur von 3/ und 7% abhingig. Dies bedeutet, dass auch Oberwellen der Intermodu-
lationsverzerrung und Abbilder in hoheren Nyqistbédndern Einfluss auf den Spitzenwert
des Dummy-Ausgangssignals und damit die de-Kalibrationsspannung Uy, besitzen. Dies
kann dazu fiihren, dass das gefundene Timing durch Einstellung des Minimums der Ka-
librationsspannung von dem idealen Timing abweicht. Die Abweichung des kalibrierten
Timings vom idealen Timing liegt in der Groenordnung von 10% (vgl. Abbildung 6.18).
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Abbildung 4.34: ENoB in Abhéngigkeit des Takt-zu-Signal-Timing (a) und des Signal-zu-
Signal-Timing (b) bei Ansteuerung mit 1 2(t). Betrag der Kalibrationsspan-
nung |Ukg| fiir die Einstellung des Timings zwischen dem Taktsignal und
dem Eingangssignal z1(¢) (c¢) und fiir die Einstellung des Timings zwischen
dem Taktsignal und dem Eingangssignal zo(t) (d).

Damit der SPWD bei der Kalibration hauptséchlich die Amplituden der Uberlagerung
der Gesamt-Signaltone S? und Gesamt-Residualtone ff detektiert und der Einfluss von
Abbildern aus héheren Nyquistbéndern minimiert wird, wird die Kapazitét C, 4 so di-
mensioniert, dass Frequenzbeitrige mit f > f, p mit Hilfe des RC-Tiefpasses gedampft
werden. Eine Feineinstellung des Timings ldsst sich mit Hilfe der Kalibrationsroutine
aus Kapitel 5 iiber die effektive Auflésung des Ausgangssignals durchfiihren.

In Abbildung 4.34 ist der ENoB des Ausgangssignals des AMUX in Abhéngigkeit des
Takt-zu-Signal-Timings (a) und des Signal-zu-Signal-Timings (b) im Normalbetrieb (An-
steuerung mit beiden Eingangssignalen) der AMUX-Kernschaltung fiir eine Abtastrate
von fsp = 100GS/s und fiir eine Signalfrequenz von f; = 23,8 GHz aufgetragen. In
(a) wird das Takt-zu-Signal-Timing durch die Verzégerung At. p der Eingangssignale
variiert und in (b) wird das Signal-zu-Signal-Timing durch die Verzogerung At,o des Ein-
gangssignals xo(t) variiert. Wie bereits in Abschnitt 3.2.1 und Abschnitt 3.2.2 erklart,
héngt die effektive Auflésung des AMUX von dem Timing zwischen Takt- und Eingangs-
signalen ab. Das ideale Takt-zu-Signal-Timing bzw. das ideale Signal-zu-Signal-Timing
wird fiir At p = Ops bzw. Atyy = 10ps = ST’D erreicht. Wie Abschnitt 3.2.1 und Ab-
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schnitt 3.2.2 zeigen, ist das Takt-zu-Signal-Timing beziiglich des ENoB wesentlich un-
empfindlicher als das Signal-zu-Signal-Timing bei Variation der jeweiligen Verzogerung.
Der ENoB in Abbildung 4.34a fillt von 7,5 bit fiir ideales Takt-zu-Signal-Timing auf etwa
6 bit im Worst-Case-Szenario fiir At, p = £10ps (A¢pe 4 = 180°) ab. Der ENoB der hier
simulierten AMUX-Kernschaltung weist fiir eine Signalfrequenz von f; = 23,8 GHz ei-
ne grofere Abhéngigkeit gegeniiber des Takt-zu-Signal-Timings auf als die Auswertung
der Modellgleichungen in Abbildung 3.10b. Dies liegt an den Bandbreitenbegrenzun-
gen und der damit einhergehenden Begrenzung der Flankensteilheit der Eingangssigna-
le und des Taktsignals durch die Transistormodelle. Die héchste Empfindlichkeit der
AMUX-Kernschaltung gegeniiber dem Takt-zu-Signal-Timings wiirde im Normalbetrieb
(Ansteuerung mit beiden Eingangssignalen) bei einer Signalfrequenz f,, ~ 0,66 - f, 4
erreicht werden (vgl. Abbildung 3.10b). Jedoch wird hier die effektive Auflosung der
Kernschaltung bei der fiir die Kalibration gewéhlten Signalfrequenz f; = 0,476 - f,, 4
betrachtet. Die Ursache des Einbruchs der effektiven Auflésung liegt an dem Verlust der
Amplitude des Gesamt-Signaltones (vgl. Abbildung 3.10b). Der Unterschied zwischen
der Verzogerung des idealen Takt-zu-Signal-Timings und des Worst-Case-Timings liegt
bei +10 ps, was wiederum einer Phasenverschiebung des Taktsignals von 180° bei einer
Taktfrequenz von f. 4 = 50 GHz entspricht. Der ENoB in Abbildung 4.34b fillt bereits
bei Verzégerungen von At,s = 10 ps+ 3,4 ps unterhalb von 5 bit. Das ideale Timing liegt
bei einer Verzogerung von At,o = ZD = 10 ps. Abweichungen von der idealen Verzoge-
rung von +3,4 ps entsprechen relativen Zeitverzogerungen von A7,o = 17%. Damit weist
die Simulation der effektiven Auflésung der AMUX-Kernschaltung eine hohere Empfind-
lichkeit gegeniiber dem Signal-zu-Signal-Timing auf als die Auswertung der idealen Mo-
dellgleichungen in Abbildung 3.15b. Die Empfindlichkeit des simulierten ENoB passt je-
doch quantitativ in erster Naherung zu der Auswertung der Modellgleichungen mit einer
Tiefpassfilterung der Eingangssignale mit einer 3dB-Grenzfrequenz von 100 GS/s in Ab-
bildung 3.15d. Die Grenzfrequenz der Eingangssignale dieser ENoB-Simulation liegt bei
etwa 84 GHz. Die Erhchung der Empfindlichkeit des ENoB im Zusammenhang mit dem
Signal-zu-Signal-Timing gegeniiber der Auswertung der idealen Modellgleichungen liegt
an den Bandbreitenbegrenzungen der Eingangssignale und des Taktsignals. Diese Band-
breitenbegrenzungen fiithrt zu einer Begrenzung der Flankensteilheit der Eingangssignale
und des Taktsignals durch die Transistormodelle. Die Erhéhung der Empfindlichkeit des
ENoB im Zusammenhang mit dem Signal-zu-Signal-Timing ist in Abschnitt 3.2.2 erldu-
tert. In Abbildung 4.34c ist der Betrag |Uyg;| der de-Kalibrationsspannung fiir das Timing
zwischen dem Taktsignal cysq(¢) und dem ersten Eingangssignal x4 (t) (entsprechend dem
ersten Kalibrationsschritt) und in Abbildung 4.34d fiir das Timing zwischen dem Takt-
signal ¢pz2(t) und dem zweiten Eingangssignal x2(t) (entsprechend dem zweiten Kalibra-
tionsschritt) aufgetragen. In Abbildung 4.34c wird das Timing zwischen dem Taktsignal
ey (t) und dem ersten Eingangssignal mit Hilfe der Verzogerung At p der Eingangs-
signale verschoben. Fiir die Zeitverzogerung At.p = Ops ist der Betrag der dc-Kali-
brationsspannung |Ugq| = 24,3mV minimal. Fiir Verzogerungen At.p = £10ps wird
der Betrag der dc-Kalibrationsspannung |Ugy| ~ 71 mV maximal. Da das Taktsignal
eine Periodizitét mit einer Periodendauer von T 4 = 20 ps besitzt (f. 4 = 50 GHz), wie-
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derholt sich die Kurve der dc-Kalibrationsspannung fiir Verzogerungen |At. p| > 10 ps.
Das durch den ersten Kalibrationsschritt gefundene Minimum der dc-Kalibrationsspan-
nung bei At. p = 0ps stimmt mit dem Timing des maximalen ENoB-Wertes in Abbil-
dung 4.34a iiberein. In Abbildung 4.34d wird analog zum zweiten Kalibrationsschritt das
Timing zwischen dem Taktsignal cpr2(t) und dem zweiten Eingangssignal durch Variation
der Zeitverzogerung At,o des zweiten Eingangssignals untersucht. Fir die Zeitverzoge-
rung At,o = 10 ps ist der Betrag der de-Kalibrationsspannung |Uge;| = 24,7 mV minimal.
Fiir die Verzogerungen At,o = 0ps bzw. 20 ps wird der Betrag der dc-Kalibrationsspan-
nung |Ugqi| = 71 mV maximal. Auch hier ist die de-Kalibrationsspannung aufgrund der
Periodizitdt des Taktsignals mit der Periodendauer 7, = 20 ps periodisch und wieder-
holt sich fiir At,o > 20 ps. Die Zeitverzogerung At,o = 10 ps des Minimums des Betrages
der dc-Kalibrationsspannung aus Abbildung 4.34d entspricht dem idealen Signal-zu-Si-
gnaltiming des AMUX aus Abbildung 4.34b und dem Wert der idealen Zeitverzogerung
zwischen den Eingangssignalen um =52 = 10ps. Das mit Hilfe des zweischrittigen Ka-
librationsverfahren ermittelte Timing zwischen den AMUX-Signalen weist eine sehr gu-
te Ubereinstimmung mit dem idealen Takt-zu-Signal- und Signal-zu-Signal-Timing der
AMUX-Kernschaltung auf.

Der in diesem Abschnitt vorgestellte SPWD und das passende zweischrittige Kalibra-
tionsverfahren kann dazu verwendet werden einen DAC-AMUZX-Aufbau zu kalibrieren.
Dies erlaubt eine deutlich schnellere und einfachere Inbetriebnahme eines AMUX-DAC-
Aufbaus ohne eine genaue Analyse des Spektrums des Ausgangssignals. Das Kalibra-
tionsverfahren basiert auf der Korrelation zwischen der Gesamt-Signalamplitude und
der effektiven Auflésung des AMUX-Ausgangssignals. Der Peak-Detektor misst jedoch
nicht direkt die Gesamt-Signalamplitude sondern den Spitzenwert des Ausgangssignals
der Kernschaltung. Dieser ist jedoch auch von Frequenzanteilen > f. 4 abhangig ist und
nicht nur von den Signalamplituden des unteren und oberen AMUX-Bandes. Dadurch
kann es zu Abweichungen der Korrelation des Spitzenwertes der AMUX-Kernschaltung
und der effektiven Auflésung kommen (vgl. Abbildung 6.18). Diese Abweichungen kénnen
bis zu 10% bis 20% im Bezug zur Periodendauer T, 4 des Taktsignals betragen. Jedoch
bietet das in diesem Kapitel vorgestellte Kalibrationsverfahren eine erste Kalibration des
Timing des AMUX-DAC-Aufbaus durch eine einfache dc-Messung eines Kalibrationssi-
gnals. Zudem birgt dieses Konzept keine deutliche Erhéhung der Leistungsaufnahme
der Gesamtschaltung. Der bisher nicht verwendete Dummy-Ausgang wird zur Kalibrati-
onssignalerzeugung verwendet und der SPWD selbst verbraucht aufgrund der niedrigen
Arbeitspunktstrome kaum Leistung.

4.5 Fazit

Die im vorliegenden Kapitel vorgestellten Entwurfsprinzipien und Konzeptuntersuchun-
gen bilden die Grundlagen zur Entwicklung von AMUX-Schaltungen mit hoher Linea-
ritdt und hohen Abtastraten. Die hier vorgestellten Dimensionierungs- und Layoutvor-
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schriften werden in Kapitel 6 angewendet um zwei AMUX-Varianten zu entwerfen. In
beiden AMUX-Varianten wird die Kernschaltungstopolgie der clocked-SEL aufgrund der
Erkenntnisse des Vergleiches aus Abschnitt 4.3.1 realisiert. In AMUX-Variante 1 wird die
Gesamt-Schaltungstopologie des P-AMUX und in AMUX-Variante 2 die Gesamt-Schal-
tungstopologie der AMUX-Kernschaltung mit linearen Ausgangsverstéarker realisiert. Die
vorgestellte Spitzenwert-Detektorschaltung findet Anwendung in AMUX-Variante 2.



5 Kalibration des AMUX-DAC-Aufbaus

Eine rudimentire Kalibration des Takt-zu-Signal-Timings und des Signal-zu-Signal-Ti-
mings kann dem in Abschnitt 4.4 vorgestellten Kalibrationsverfahren mit Hilfe einer Spit-
zenwert-Detektorschaltung durchgefithrt werden. Diese rudimentédre Kalibration dient
dazu das Timing der Eingangssignale und des Taktsignals mit Hilfe eines dc-Kalibrie-
rungssignal ohne die Untersuchung des Ausgangsspektrums des AMUX mit Hilfe ei-
nes Sampling-Oszilloskops einzustellen. Wie in Abschnitt 4.4 beschrieben, basiert das
Kalibrationsverfahren auf der Korrelation zwischen der Gesamt-Signalamplitude und
der effektiven Auflosung des AMUX-Ausgangssignals. Die Spitzenwert-Detektorschal-
tung misst jedoch nicht direkt die Gesamt-Signalamplitude sondern den Spitzenwert
des Ausgangssignals der Kernschaltung. Dieser ist jedoch auch von Frequenzanteilen
> f.,a abhingig ist und nicht nur von den Signalamplituden des unteren und oberen
AMUX-Bandes. Dadurch kann es zu Abweichungen der Korrelation des Spitzenwertes
der AMUX-Kernschaltung und der effektiven Auflésung kommen. Fiir die Einstellung der
optimalen effektiven Auflosung des AMUX-DAC-Aufbaus ist eine Feinjustage des Aus-
gangsspektrums mit Hilfe der in diesem Kapitel hergeleiteten Kalibrationsroutine unum-
ganglich. Im Folgenden werden die Erkenntnisse aus Kapitel 3 genutzt um die Kalibrati-
onsroutine zur Feinjustage herzuleiten, welche die Messung der bestmoglichen effektiven
Auflésung eines AMUX-DAC-Aufbaus ermdéglicht. Die Mafinahmen der hier eingefiihrten
Kalibrationsroutine begriinden sich ausschliellich aus den ENoB-Charakteristiken der
Nichtidealitdten. Die Kalibrationsroutine beinhaltet die Kalibration moglicher Fehlan-
passungen der Signalpfadverstirkung, die Kalibration des Timings der Eingangssignale
und des Taktsignals, sowie die Kalibration des Tastgrades des Taktsignals. Die Linea-
ritdt der gesamten Signalpfade aufgrund von Intermodulationsverzerrung ist abhingig
von der Linearitit der im Aufbau verwendeten DACs und der Linearitit der Signalpfade
des AMUX. Die Linearitat der Signalpfade des AMUX sind wiederum von der Wahl der
Kernschaltungstopologie des AMUX (vgl. Abschnitt 4.3.1) sowie der Dimensionierung
der verwendeten Teilschaltungen (vgl. Abschnitt 4.2) abhéngig. Die Linearitét der DACs
kann im Folgenden als unverédnderlich betrachtet werden. Die erreichbare Linearitat der
Signalpfade des AMUX kann nur bedingt durch die Verdnderung der Arbeitspunktstro-
me der Teilschaltungen beeinflusst werden. Die Wahl der Kernschaltungstopologie wird
in Abschnitt 4.3.1 behandelt und die Dimensionierungsvorschriften der Teilschaltungen
des AMUX sind in Abschnitt 4.2 besprochen. Fiir die Kalibrationsroutine wird im Fol-
genden vorausgesetzt, dass die Signalpfade des AMUX beziiglich ihrer Linearitét bereits
optimal eingestellt sind.

Kalibration der Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung: Die Kalibration eines Am-
plitudenfehlers durch eine in erster Ndherung frequenzunabhéingige Fehlanpassung
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der Signalpfadverstidrkung (zum Beispiel durch Toleranzen der Emittergegenkopp-
lungswiderstande von TAS1,2 der Kernschaltung) kann durch Anpassung des Aus-
gangshubes Uy, (vgl. S.16) der DACs erfolgen [18]. Die in dieser Arbeit verwen-
deten DAC5-Module vom Hersteller Micram koénnen iiber eine SPI-Schnittstelle
mit Hilfe eines Rechners angesteuert werden. Dabei ldsst sich der Ausgangshub
jedes DAC in 3mV Schritten im Intervall von 400 mVy,, bis 1V, anpassen. Auf-
grund einer frequenzunabhéngigen Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung ent-
steht wie in Abschnitt 3.1.2 hergeleitet eine t-Typ ENoB-Charakteristik. Der grofite
ENoB-Verlust entsteht fiir diese ENoB-Charakteristik fiir maximale Signalfrequen-
zen und wird hauptséchlich durch die Entstehung eines Gesamt-Residualtons im
Ausgangsspektrum erzeugt. Die Kalibrationsroutine sieht deshalb vor, den Gesam-
t-Residualton bei maximalen Signalfrequenzen f, — f. 4 im Ausgangsspektrum
mit Hilfe der Anpassung des Ausgangshubes der DACs zu minimieren.

Eine allgemeine Kalibrationsroutine beziiglich einer frequenzabhéngigen Fehlan-
passung der Signalpfadverstdrkung lasst sich nicht definieren, da die ENoB-Cha-
rakteristik von der Art der Frequenzabhéngigkeit bestimmt wird. Ist die Art der
Frequenzabhéingigkeit der Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung zum Beispiel
durch eine Kleinsignalmessung der Signalpfade identifiziert, kann mit Hilfe einer
Vorverzerrung (deutsch Pridemphase, engl. pre-emphasis) der Ubertragungsfunk-
tionen der DACs die Fehlanpassung korrigiert werden.

Kalibration des Takt-zu-Signal-Timings: Die Kalibration des Takt-zu-Signal-Timings
erfolgt entweder durch Anpassung einer Verzogerungsleitung im Taktpfad des
AMUX oder durch Anpassung von Verzégerungsleitungen in den Taktpfaden der
DACs. In der ersten Variante wird das Taktsignal

ca(t) = ga(t) * IHTC’A(t — At a) (5.1)

zeitlich um At, 4 verzogert, wodurch eine Phasenverschiebung A¢. 4 des Taktsi-
gnals entsteht. In der zweiten Variante werden die Taktsignale cp 2(t) der DACs
um At p verzogert, wodurch die Eingangssignale

21(t) = (#1(t) - LIy, , (t — Ate,p) ) * gp(1), (5.2)

ra(t) = (2(0) - W, (2= =52 = Atep) ) <010 (5.3)

des AMUX ebenfalls um At. p verzogert werden. Beide Varianten fithren zu einer
Anpassung des Timings zwischen den Taktsignalen cps; 2(t) der Mischer und den
Eingangssignalen x1 2(t). Da die in dieser Arbeit verwendeten DAC5-Module vom
Hersteller Micram interne Verzogerungsleitungen enthalten, wird im Folgenden die
zweite Variante ndher beschrieben. Die Verzogerungsleitung der DAC5-Module er-
lauben eine Schrittweite von 15fs und eine maximale Verzogerung von 21,325 ps.
Die maximale Verzogerung erlaubt die Verschiebung der Taktsignale cpi 2(t) bei
einer Taktfrequenz von f.p = 25 GHz (fs,p = 50 GS/s) der DACs um eine ganze
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Abtastdauer Ty p = 20 ps. Aufgrund einer Fehleinstellung des Takt-zu-Signal-Ti-
mings entsteht, wie in Abschnitt 3.2.1 hergeleitet, eine spezielle, verschobene b-T'yp
ENoB-Charakteristik. Der grofite ENoB-Verlust entsteht fiir diese ENoB-Charak-
teristik fiir Signalfrequenzen im Bereich f, ~ 0,611 - f. 4 und wird hauptséch-
lich durch die Erniedrigung der Gesamt-Signalamplitude im Ausgangsspektrum
erzeugt. Die Kalibrationsroutine sieht deshalb vor, die Gesamt-Signalamplitude
bei einer Signalfrequenz f, ~ 0,611 - f. 4 im Ausgangsspektrum mit Hilfe der An-
passung der Verzogerungsleitung in den Taktpfaden der DACs zu maximieren.

Kalibration des Signal-zu-Signal-Timings: Die Kalibration des Signal-zu-
Signal-Timings erfolgt durch Anpassung von Verzogerungsleitungen der Taktpfa-
de der DACs. Die zusétzliche Verzogerung der Taktsignale cpi 2(t) der DACs um
At. p1 bzw. At po fiithrt zu zusétzlichen Verzogerungen der Eingangssignale

21(t) = (#1(8) - Wi, , (¢ = Ate,pr)) * gp(t), (5.4)
y T
Ta(t) = (xg(t) g, (t SELL AtQDQ)) ¥ gn(®) (5.5)
des AMUX ebenfalls um At. p1 bzw. At. p2. Im Frequenzbereich fiihrt dies zu den
Eingangsspektren
Usw (+ —j2nfAt : f
Xy(f) = =% (K (f) * Ty, (f) - e 92778 ) sine : (5.6)
2 ’ fs,D
Usw [ —jonf( =2y At ‘
Xo(f) = 9 <X2(f)*mfs,p(f)'€ ( 2 D2>> .smc< fD) . (5.7)

Die Zeitverzogerung des zweiten Eingangssignals xa(t) um TSQ’D wird ebenfalls

mit der Verzogerungsleitung des zweiten DAC erzeugt. Mit Hilfe der Verzogerun-
gen At. p1 bzw. At. ps kann das Timings zwischen den Eingangssignalen zq (%)
angepasst werden. Wie bereits im Punkt zur Kalibration des Takt-zu-Signal-Ti-
mings geschrieben, wird im Folgenden die Verzogerungsleitung der in dieser Ar-
beit verwendeten DAC5-Module vom Hersteller Micram beschrieben. Die Verzo-
gerungsleitung der DAC5-Module erlauben eine Schrittweite von 15fs und ein
maximale Verzogerung von 21,325 ps. Die maximale Verzogerung erlaubt die Ver-
schiebung der Taktsignale cpj2(t) bei einer Taktfrequenz von f.p = 25GHz
(fs,p = 50GS/s) der DACs um eine ganze Abtastdauer Ts p = 20 ps. Aufgrund
einer Fehleinstellung des Signal-zu-Signal-Timings entsteht, wie in Abschnitt 3.2.2
hergeleitet, eine b-Typ ENoB-Charakteristik. Der grofite ENoB-Verlust entsteht
fiir diese ENoB-Charakteristik fiir mittlere Signalfrequenzen im Bereich ! "2"‘4 und
wird hauptséchlich durch die Entstehung eines Gesamt-Residualtons im Ausgangs-
spektrum erzeugt. Die Kalibrationsroutine sieht deshalb vor, den Gesamt-Resi-
dualton bei mittleren Signalfrequenzen im Bereich f; ~ ! CQ’A im Ausgangsspektrum
mit Hilfe der Anpassung der Verzogerungsleitung in den Taktpfaden der DACs zu

minimieren.
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Kalibration des Takt-zu-Taktsignal-Timings: Die Kalibration des Takt-zu-Taktsignals
ist nur moglich falls die 180° Phasenverschiebung mit Hilfe einer Verzogerungslei-
tung im Taktpfad von cpre(t) und nicht durch eine Kreuzung der Signalfithrung
im Layout erzeugt wird. Mit Hilfe der Verzégerungsleitung im Taktpfad cpro(t)
sollten Verzogerung von mindestens T5 4 = T"‘T’A erreicht werden, damit die 180°
Phasenverschiebung erméoglicht wird. Um ausreichend Einstellfreiraum fiir die Ka-
libration des Takt-zu-Taktsignal-Timings zu bieten, sollte die Verzégerungsleitung
mit maximalen Verzogerungen von mindestens Ts p = T, 4 ausgelegt werden. Mit
Hilfe der zusétzlichen Zeitverzogerung At. s kann das Timing

T,
CMQ(t) = gA(t) * H-[TC,A (t — 2’A — AtcyM> (58)

des Taktsignals des zweiten Mischers gegeniiber dem Taktsignal cps(f) des ers-
ten Mischers angepasst werden. Aufgrund einer Fehlanpassung des Takt-zu-Takt-
signal-Timings entsteht, wie in Abschnitt 3.2.3 hergeleitet, eine j-Typ ENoB-Cha-
rakteristik. Der grofite ENoB-Verlust entsteht fir diese ENoB-Charakteristik fiir
niedrige Signalfrequenzen im Bereich f; — 0 und wird hauptsidchlich durch die
Entstehung eines Gesamt-Residualtons im Ausgangsspektrum erzeugt. Die Kali-
brationsroutine sieht deshalb vor, den Gesamt-Residualton bei niedrigen Signalfre-
quenzen im Ausgangsspektrum mit Hilfe der Anpassung der Verzdgerungsleitung
des Taktsignals cpro(t) zu minimieren.

Kalibration des Tastgradfehlers: Die Kalibration des Tastgrades erfolgt durch Einpréa-
gung von Gleichanteilen im Taktpfad des AMUX iiber Offset-Einsteller (vgl. Ab-
schnitt 4.1) in den Taktverstirkerzellen bzw. dem Takt-Eingang der AMUX-Kern-
schaltung. In der realisierten AMUX-Variante 1 (vgl. Abschnitt 6.2) konnen an zwei
Stellen des Taktpfades Gleichanteile von [—530 mV; +530mV] eingeprégt werden.
Dieser Einstellbereich reicht aus um einen maximalen Tastgradfehler von ADy ~
4% (Offsetspannung von ca. 160 mV) am Takt-Eingang der AMUX-Kernschaltung
von AMUX-Variante 1 fiir Gleichanteile von maximal 8 mV am Takt-Eingang
des Taktpfades auszugleichen. Die dc-Spannungsverstirkung des Taktpfades von
AMUX-Variante 1 betragt in etwa 20. In der realisierten AMUX-Variante 2 (vgl.
Abschnitt 6.3) kann an zwei Stellen des Taktpfades dc-Offsetspannungen von
+134 mV eingepréagt werden. Dieser Einstellbereich reicht aus um einen maximalen
Tastgradfehler von AD 4 ~ 1.6% (Offsetspannung von ca. 64 mV) am Takt-Eingang
der AMUX-Kernschaltung von AMUX-Variante 2 fiir Gleichanteile von maximal
8mV am Takt-Eingang des Taktpfades auszugleichen. Die dc-Spannungsverstéar-
kung des Taktpfades von AMUX-Variante 2 betrigt in etwa 8.

Die Kalibrationsroutine des Tastgrades ist abhingig von der Realisierungs-Vari-
ante der 180° Phasenverschiebung des Taktsignals cpr2(t) (vgl. Abschnitt 3.3.1).
Wird die 180° Phasenverschiebung des Taktsignals c¢ps2(¢) mit Hilfe einer Verzoge-
rungsleitung erzeugt, entsteht durch einen Tastgradfehler kein charakteristischer
ENoB-Verlauf (vgl. Abbildung 3.22b). Deshalb wird in diesem Fall keine Kalibrati-
onsroutine fiir die Optimierung der effektiven Auflésung benotigt. Ein Tastgradfeh-
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ler fithrt fiir diese Realisierungs-Variante jedoch zu einer Abweichung des Verlaufes
der Gesamt-Signalamplitude aufgrund der Anderung der Sinc-Aperturfunktion des
AMUX (vgl. Abbildung 3.22a). Der Verlauf der Gesamt-Signalamplitude kann mit
Hilfe der Einpragung von Gleichanteilen beeinflusst werden. Wird die 180° Phasen-
verschiebung des Taktsignals cpro(t) mit Hilfe einer Kreuzung (Invertierung) der
Signalfithrung des Taktsignals cps2(t) im Layout erreicht, entsteht durch eine Fehl-
anpassung des Tastgrades eine d-Typ ENoB-Charakteristik (vgl. Abschnitt 3.3.1).
Der groite ENoB-Verlust entsteht fiir diese ENoB-Charakteristik fiir hohe Signal-
frequenzen im Bereich f, — f. 4 und wird hauptséchlich durch die Entstehung
eines Gesamt-Residualtons im Ausgangsspektrum erzeugt. Die Kalibrationsroutine
sieht deshalb vor, den Gesamt-Residualton bei hohen Signalfrequenzen im Bereich
fu = fe,a im Ausgangsspektrum mit Hilfe der Einpragung von Gleichanteilen im
Taktpfad zu minimieren.



6 Realisierte AMUX-Varianten

Die in der Arbeit entwickelten Schaltungen sind im Rahmen des von der Européi-
schen Union geférderten Forschungsprojekts TARANTO (TowARds Advanced bicmos
NanoTechnology platforms for rf and thz applicatiOns) und des Kollaborationsprojek-
tes Gemini mit Projektpartner Micram entstanden. Die Ziele des TARANTO-Projekts
waren die Entwicklung der nédchsten Generation von BiCMOS-Technologien sowie die
Charakterisierung der Performance dieser Technologien in der ndchsten Generation von
Hochgeschwindigkeitsschaltungen. Im Rahmen der néchsten Generation von Hochge-
schwindigkeitsschaltungen sollte ein AMUX in der BiCMOS55-Technologie von ST-Mi-
croelectronics entwickelt werden. Die BiCMOS55-Technologie erreicht eine Transitfre-
quenz fr = 325 GHz und eine maximale Oszillationsfrequenz f,., = 375 GHz [58]. Die
Zielspezifikationen der AMUX-Schaltung im Rahmen des TARANTO-Projektes sind: ei-
ne Baud-Rate von > 100 GS/s; eine Spannungsverstarkung von V;, = 1; einem Eingangs-
spannungshub von 1V, (Spitze-Spitze-Wert). Zusétzlich soll der AMUX eine Linearitét
besitzen, welche eine Ansteuerung mit 8-bit DACs rechtfertigt. Dies bedeutet, dass die
Linearitdt des AMUX in etwa ein bis zwei ENoB iiber der effektiven Auflésung der 8-bit
DAC:s liegen muss (vgl. Abbildung 2.13). Die hohe Zielauflésung erlaubt die Verwendung
von Modulationsverfahren, wie der Amplitudenmodulation (PAM) oder dem Multicar-
rier-Modulationsverfahren, welche die Datenrate gegeniiber einfachen Ubertragungsver-
fahren, wie non-return-to-zero (NRZ) bzw. on-off-keying (OOK), vervielfachen kann. Die
Ziele des Gemini-Projektes waren die Entwicklung eines AMUX, welcher die Ansteuerung
der echtzeitfihigen 6-bit DAC3-Module von Projektpartner Micram ermdglicht. Die fiir
das Projekt gewéhlte BiCMOS-Technologie ist die SG13G2-Technologie von THP (Leib-
niz-Institut fiir innovative Mikroelektronik). Die SG13G2-Technologie erreicht eine Tran-
sitfrequenz fr = 300 GHz und eine maximale Oszillationsfrequenz f,q, = 500 GHz [59].
Die Zielspezifikationen der AMUX-Schaltung im Rahmen des Gemini-Projektes sind: ei-
ne Baud-Rate von > 120 GS/s; eine Spannungsverstarkung von V,, = 1; einem Eingangs-
spannungshub von 1,2V, (Spitze-Spitze-Wert). Die zu entwickelnde AMUX-Schaltung
soll eine Linearitéit besitzen, welche eine Ansteuerung mit 6-bit DACs rechtfertigt. Dies
bedeutet, dass die Linearitdt des AMUX in etwa ein bis zwei ENoB iiber der effektiven
Auflésung der 6-bit DACs liegen muss (vgl. Abbildung 2.13).

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit und beider Projekte wurden zwei Varianten des
AMUX entwickelt, welche im Folgenden als AMUX-Variante 1 und AMUX-Variante
2 bezeichnet werden. AMUX-Variante 1 wurde im Rahmen des TARANTO-Projektes
in der BICMOS55-Technologie entwickelt. Diese AMUX-Schaltung funktioniert erwar-
tungsgemafl und iibertrifft die meistens spezifizierten Ziele des TARANTO-Projekts
durch Erreichen einer Baud-Rate von 120 GS/s bei einer effektiven Auflésung von 7,7 bit
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bis 4,2 bit mit Ansteuerung der 8-bit DAC5-Module von Micram. Die Ergebnisse der
AMUX-Variante 1 sind in [17, 18] vorgestellt und stellen zum Zeitpunkt der Veroffent-
lichung den AMUX mit der héchsten Datenrate in SiGe-Technologie dar. Die effektive
Auflésung stellt zum Zeitpunkt der Abgabe dieser Arbeit den Stand der Technik bei den
erzielten Datenraten dar. Der maximale Ausgangshub der AMUX-Variante 1 entspricht
0,7 Vpp bei Ansteuerung mit 1V, Eingangssignalen, welches einer dc-Spannungsver-
starkung von V,, = 0.7 entspricht und damit unterhalb der Zielspezifikation einer Ver-
starkung von eins liegt. AMUX-Variante 2 wurde im Rahmen des Gemini-Projektes
in der SG13G2-Technologie entwickelt. Diese AMUX-Schaltung funktioniert beziiglich
der bipolaren Schaltungsteile erwartungsgeméafl und erreicht die spezifizierten Ziele des
Gemini-Projekts durch Erreichen einer Baud-Rate von 128 GS/s bei einer effektiven Auf-
16sung von 7,1 bit bis 3,7 bit mit Ansteuerung der 8-bit DAC5-Module von Micram. Die
aufgebauten Module der AMUX-Variante 2 weisen jedoch Probleme bei der Einstellung
der Versorgungsspannungen fiir die Bipolar- und die CMOS-Schaltungsteile auf. Die In-
betriebnahme der Module der AMUX-Variante 2 konnte nur mit Hilfe eines speziellen
Aufbaus beziiglich der Versorgungsspannungen erreicht werden. Dies fithrt im Betrieb zu
einer erhéhten Leistungsaufnahme. Diese Problematik ist in Abschnitt 6.4 erldutert und
flihrt voraussichtlich zu einer Einschrankung der erreichbaren Baud-Rate und effektiven
Auflésungen der AMUX-Variante 2.

In Abschnitt 6.1 werden die Topologien beider AMUX-Varianten vorgestellt. Beide Va-
rianten wurden in Anbetracht der jeweiligen Ziele des Projektes und mit Hilfe der Er-
kenntnisse aus Kapitel 4 entworfen und dimensioniert. In Abschnitt 6.2 und Abschnitt 6.3
werden auf die Dimensionierung der jeweiligen Schaltungsvariante eingegangen und die
Simulationsergebnisse der Varianten prasentiert. In Abschnitt 6.4 werden die Messergeb-
nisse beider Varianten vorgestellt.

6.1 Topologie der entwickelten AMUX-Schaltungen

In Abbildung 6.1 sind die vereinfachten Blockdiagramme der beiden AMUX-Varianten
mit differentieller Signalfiihrung dargestellt. Die wesentliche Komponente stellt in bei-
den Varianten die 2:1 AMUX-Kernschaltung dar. Die Kernschaltung fithrt die zeitli-
che Verschachtelung (engl.time interleaving) der Eingangssignale 1 und 2 mit Hilfe
des Taktsignals durch und besitzt sowohl Anforderungen an eine hohe Linearitdt als
auch an eine hohe Signalbandbreite. Der wesentliche Unterschied der Konzepte von
AMUX-Variante 1 und 2 liegt in der Verwendung eines linearen Ausgangsverstirkers
in Variante 2. In AMUX-Variante 1 wurde auf eine zusétzliche Ausgangsstufe verzichtet
und dafiir ein P~ AMUX verwendet (vgl. Abschnitt 4.3.2). Der P-AMUX dient analog
zum PMUX sowohl als Multiplexer als auch als Ausgangstreiber. Da das Ziel des TA-
RANTO-Projektes die Entwicklung eines moglichst hochauflésenden AMUX war, wurde
wie in Abschnitt 4.3.2 beschrieben, das P-AMUX-Konzept fiir die AMUX-Variante 1
gewédhlt. Das P-AMUX-Konzept weist dabei die vielversprechendste Linearitét aufgrund
der Minimierung der Anzahl von potentiell nichtlinearen Schaltungsteilen im Signalpfad
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Abbildung 6.1: Vereinfachtes Blockdiagramm vom AMUX-Variante 1 (a) und AMUX-Variante

2 (b).

auf. Jedoch besitzt dieses Konzept den Nachteil einer relativ limitierten Abtastrate durch
die relativ niedrige Bandbreite des Takt-Einganges der Kernschaltung aufgrund der re-
lativ groen kapazitiven Last der vier parallel geschalteten Stromschalter der SEL im
Zusammenhang mit den relativ grofl dimensionierten Emitterfliche der SEL-Transistoren
(vgl. Abschnitt 4.3.2). In AMUX-Variante 2 wird anstatt eines P-AMUX-Konzeptes eine
AMUX-Kernschaltung und ein linearer Ausgangsverstéirker, welcher als Ausgangstreiber
dient, verwendet. Da die Anforderung an die effektive Auflésung im Rahmen des Gemi-
ni-Projektes im Vergleich zum TARANTO-Projekt von 8 bit auf 6 bit gesenkt wurde, wur-
de das Konzept mit der potenziell niedrigeren effektiven Auflésung, aber der potentiell
hoheren Bandbreite und Abtastrate gewahlt (vgl. Abschnitt 4.3.2). Die AMUX-Variante
2 besitzt zusétzlich einen linearen Eingangsverstdrker und einen linearen Splitter an
beiden Daten-Eingangen. Der lineare Splitter wird verwendet um eine XOR-Zelle anzu-
steuern, deren Ausgangssignal zur Kalibrierung der Dateneingéinge verwendet werden



6.1 Topologie der entwickelten AMUX-Schaltungen 154

kann. Die linearen Eingangsverstérker, die linearen Splitter und die XOR-Zelle sind vom
Projektpartner Micram entwickelt und optimiert, weshalb diese nicht im Rahmen die-
ser Arbeit analysiert werden. Der Aufbau und die Dimensionierung der Kernschaltung
von AMUX-Variante 1 wurde bereits in den Verdffentlichungen [17, 18] beschreiben.
Der Aufbau und die Dimensionierung der Kernschaltung und des Ausgangsverstéirkers
der AMUX-Variante 2 wird in dieser Arbeit zum ersten Mal behandelt. Alle Zellen der
AMUX-Variante 1 und 2 wurden basierend auf dem zellen-basierten Entwurfskonzepts
aus [42] entwickelt, wie in Abschnitt 4.1 beschrieben.

Beide Varianten besitzen eine Taktverstarkung, welche aus einer Taktverstarkerkaskade
mit vier (AMUX-Variante 1) bzw. drei (AMUX-Variante 2) Taktverstérkerzellen besteht.
Die Taktverstérker selbst bestehen jeweils aus einem Lastwiderstandspaar, einer zweifa-
chen EF-Kaskade, einem Stromschalter und einer BS. Die Taktverstarkerzellen wurden
basierend auf den Erkenntnissen aus [48, 51| entwickelt, weshalb in dieser Arbeit nicht
nédher auf die Dimensionierung eingegangen wird.

Abbildung 6.2 zeigt die Layouts der AMUX-Variante 1 (a) und der AMUX-Varian-
te 2 (b). Die Blocke aus Abbildung 6.1 sind in den Layouts jeweils gekennzeichnet.
AMUX-Variante 1 besitzt eine Flache von 1350 pm x 1080 pm und AMUX-Variante 2
eine Flache von 2000 pm x 900 pm. Die Fléache der Chips wird durch die Anzahl der beno-
tigten Bondpads bestimmt und nicht durch die Schaltung. Abgesehen von dem Anschluss
der Ein- und Ausgangssignale, sowie den Versorgungsspannungen werden die Bondpads
benoétigt, um de-Offsetspannungen oder Arbeitspunktstrome der Zellen justieren zu kon-
nen. Die Anzahl der Bondpads wurde gewéhlt, um eine mdoglichst hohe Einstellméglich-
keit und Flexibilitdt wahrend der Messung der Prototypen zu erhalten. Im Falle einer
Produktentwicklung kénnte die Anzahl der Bondpads und damit die Fliche der Chips
reduziert werden. Als Aufbautechnik hat sich, wie in [38, 41, 60] beschrieben, der Auf-
bau der integrierten Schaltung ohne Gehéuse (d.h. als bare die) in eine Aussparung einer
dafiir angefertigten Teflon-Leiterplatte etabliert (vgl. Abbildung 6.19). Die Leiterplatte
wird auf einem Messingsockel befestigt, welcher als Trager der 1,85 mm-Stecker dient,
deren Innenleiter direkt mit der Leiterplatte verltet sind. Die integrierte Schaltung wird
mittels Bonddrdhten mit der Leiterplatte verbunden. Dabei werden die Bonddréahte so-
wohl auf den Bondpads der integrierten Schaltung als auch auf den Leiterbahnen der
Leiterplatte befestigt. Die kritischen Hochgeschwindigkeitssignale werden mit Bondpads
der Reihenfolge Ground-Signal-Signal-Ground (GSSG) angeordnet. Wie bereits in [38,
41] ausfiihrlich beschrieben, dient dies zur Abschirmung zu benachbarten Schnittstellen
und zur induktiven Kopplung zwischen den Signal-Bonddrahten. Diese Kopplung fiihrt
zu einer niedrigeren effektiven Induktivitdt der Gegentakt-Signale im Vergleich zu den
Gleichtakt-Anteilen der Signale [41]. Zur Modellierung dieser Anordnung in den folgen-
den Simulationen wird ein einfaches Modell aus Shunt-Kapazitat, Serien-Induktivitat
und Shunt-Kapazitéit gewéhlt [38]. Die Bestimmung der Serien-Induktivitdt und der ma-
gnetischen Kopplung zwischen den Bonddréhten erfolgt numerisch mit Hilfe der Software
FastHenry [61, 62]. Die Shunt-Kapazitaten entsprechen der parasitiaren Kapazitat der
Bondpads bzw. des Endes der TML-Leiterbahn auf der Leiterplatte.
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Abbildung 6.2: Layout von AMUX-Variante 1 (1300 pmx1080 pm) (a) und AMUX-Variante 2
(2000 pmx900 pm) (b).

2:1 AMUX

6.2 AMUX-Variante 1

Die in Abschnitt 6.1 vorgestellte AMUX-Variante 1 aus Abbildung 6.1a besteht nur
aus einer einfachen Taktverteilung mit vier Taktverstirkerstufen und einem P-AMUX
als Kernschaltung und Ausgangstreiber. Die Taktverstarkerzellen wurden mit Hilfe der
Erkenntnisse aus [38] dimensioniert. In AMUX-Variante 1 werden zwei Schnittstellen
zur Gleichanteil-Messung des Taktsignals und zum Ausgleichen des Gleichanteils des
Taktsignals im Taktpfad vorgesehen (vgl. Abbildung 6.4 auf S.158). Diese Schnittstellen
befinden sich vor und hinter der letzten Taktverstiarkerzelle. Wie in Kapitel 5 beschrie-
ben, ist eine Kalibrierung des Tastgrades iiber die Einbringung von dc-Offsetspannungen
im Taktpfad zur Optimierung der effektiven Auflésung des AMUX-Ausgangssignals mog-
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lich. Die Taktverstarkerzellen wurden mit einem einstellbaren Spannungshub von bis zu
1V, versehen.

In der AMUX-Variante 1 wird von der Nutzung von linearen Eingangs- und Ausgangs-
verstiarkern abgesehen, um die Anzahl der potentiell nichtlinearen Stufen zu reduzieren,
welche Einfluss auf die effektive Auflésung des Ausgangssignal haben koénnen. Zusétzli-
che Stufen im Signalpfad besitzen aufgrund der nichtlinearen Kennlinie der Transistoren
eine endliche Linearitdt und koénnen die erreichbare effektive Auflésung beeinflussen.

6.2.1 Realisierung des P-AMUX

In Abbildung 6.3 ist die P-AMUX-Zelle basierend auf dem clocked-SEL-Konzept aus
Abschnitt 4.3 dargestellt. Die Emitterflachen der Transistoren der TAS1,2, der SEL und
der BS sind wie in Abschnitt 4.2 hergeleitet gleich grof§ dimensioniert zu Ag = 1,4 pm?.
Die Lastwiderstinde der Kernschaltung werden zu Ry = 632 gewédhlt. Die Erhohung
des Lastwiderstandes von 50 Q auf Ry, = 632 fithrt, wie in [47] beschrieben, zu einer fre-
quenzabhingigen Kompensation des Reaktanznetzwerks, welches durch die Bonddraht-
struktur entsteht. Des Weiteren fithrt die Erh6hung des Lastwiderstandes zu einer Erho-
hung der Gesamtverstiarkung des P-AMUX. Die Emittergegenkopplungswiderstinde der
TAS1,2 werden zu Ry = 33 gewdhlt und der Arbeitspunktstrom zu Iy = 24mA. Die
Gesamtverstiarkung der P-AMUX-Schaltung fiir niedrige Frequenzen lasst sich mit Hilfe
der Verstirkung Y745 der TAS und mit dem effektiven Lastwiderstand Ry, .y der Stufe
bestimmen. Der effektive Lastwiderstand der Kernschaltung ergibt sich aus der Parallel-
schaltung des internen Lastwiderstandes R, und eines externen Lastwiderstandes Ry s
der angesteuerten Schaltung bzw. des Oszilloskopes. Die Stromiibertragungsfunktion der
BS (vgl. Gleichung 4.32) und der SEL, welche im durchgeschalteten Zustand ebenfalls
als BS betrachtet werden kann, kann in erster Ndherung zu eins angenommen werden.
Damit ldsst sich die Verstarkung des P~-AMUX mit Hilfe der Dimensionierungswerte der
TAS und dem Wert der externen Last von Ry, ., = 502 zu

RL RL,em
Vu =~ (RLHRL,ea:) . YTAS == 2§JT||-|-]:{*E =0.7 (61)
0

berechnen (vgl. Gleichung 4.11). Die Verstarkung des P-AMUX liegt somit unterhalb
der Zielverstirkung des TARANTO-Projektes von V,, = 1. Mit diesen Dimensionie-
rungswerten fiir die TAS und dem differentiellen Spannungshub der ansteuernden DACs
von U, = 1V, ergibt sich das Auslenkungsverhaltnis nach Gleichung 4.13 und Glei-
chung 4.12 zu

2y + Ry - Ty 0,48V
K, = ~ —1.9. 6.2
k |ted] 0,5V (6.2)

Wird dieser Wert mit Abbildung 4.4b verglichen, ergibt sich fiir niedrige Frequenzen eine
effektive Auflosung der TAS von etwas tiber 8 bit. Bei Zuhilfenahme der Erkenntnisse
aus Abschnitt 2.4 und Abschnitt 4.2.1 liegt die mit dieser Dimensionierung erreichbare
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Abbildung 6.3: Schaltungstopologie der realisierten 2:1 AMUX-Kernschaltungen mit Hilfe des
getaktete SEL-Konzepts.

effektive Auflésung bei Ansteuerung mit 8-bit DAC-Eingangssignalen etwas unterhalb
der effektiven Zielauflésung von 8 bit. Eine Erhohung des Auslenkungsverhéltnisses und
damit der Linearitdt der TAS kénnte jedoch nur in Anbetracht einer Senkung der Tran-
sadmittanz Yprag der TAS bzw. der Erhohung des Arbeitspunktstromes und damit der
Erhohung der benétigten Emitterfliche der Kernschaltungstransistoren erzielt werden.
Eine Senkung der Transadmittanz Yrag hat eine Senkung der Gesamtverstéarkung des
P-AMUX zur Folge (vgl. Gleichung 6.1). Dadurch wiirde die Gesamtverstédrkung des
P-AMUX weiter von der Zielverstdrkung des TARANTO-Projektes abweichen. Eine Er-
hohung des Arbeitspunktstromes und die damit verbundene Erhéhung der bendtigten
Emitterflichen der Transistoren der Kernschaltung wiirde die kapazitive Last des Tak-
t-Einganges der SEL vergrofiern. Die grofiere kapazitive Belastung der EF-Kaskade wiir-
de eine niedrigere Bandbreite der Takt-Eingangsschnittstelle zur Folge haben. Infolgedes-
sen sinkt die maximale Abtastrate des P-AMUX. Die hier vorgestellte Dimensionierung
stellt somit einen Kompromiss zwischen Linearitéit, Verstdrkung und Geschwindigkeit
der AMUX-Variante dar. Die Stromquellen in Abbildung 6.3 werden mit einstellbaren
Stromspiegeln [45, 46] realisiert. Die Arbeitspunktstrome I lassen sich mit Hilfe dieser
einstellbaren Stromspiegeln {iber Bondpads mit Hilfe einer de-Spannung (zwischen Masse
und Betriebsspannung Ue.) einstellen. Die Einstellbarkeit der Arbeitspunktstrome dient
als Abgleichmdglichkeit des Ubertragungsverhaltens der beiden Transadmittanzstufen
sowie der Feineinstellung der Strome fiir die hochstmdogliche Linearitdt des P-AMUX.
Die dc-Arbeitspunktspannung Up der BS ist auf den Wert 700mV vorgespannt. Die
Spannung wird mit Hilfe eines Spannungsteilers und Transistordioden erzeugt.

In Abbildung 6.4a,b sind die EF-Kaskaden der Daten-Eingéinge und des Takt-Einganges
abgebildet. Die EF-Kaskade der Daten-FEingiange besteht aus zwei EF-Paaren. Um Mehr-
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Abbildung 6.4: Die EF-Kaskaden der Daten-Eingénge (a) und des Takt-Einganges (b) der
Kernschaltung der AMUX-Variante 1.

fachreflexionen zwischen den Daten-Eingédngen und den extern angeschlossenen DACs
zu vermeiden, sind die differentiellen Eingdnge jeweils mit R., = 63§ abgeschlossen.
Die Wahl der Eingangswiderstdnde wird entsprechend der Erkenntnisse aus [47] zur
Verbesserung des Eingangsreflexionsfaktors und zur Kompensation der Bonddrahtstruk-
tur getroffen. Die Transistoren des ersten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von
0,6 pm? und einen Arbeitspunktstrom von I EFza = 4mA. Um die TAS-Transistoren
im normal-aktiven Bereich zu betreiben, wird der Arbeitspunkt des Ausganges des ers-
ten Emitterfolgerpaares um 2 Upg mit Hilfe zweier Transistordioden im Signalpfad ab-
gesenkt. Die Transistoren der Transistordioden sind mit der selben Emitterfliche von
0,6 pm? dimensioniert wie die Transistoren des ersten EF-Paares. Die Transistoren des
zweiten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von 1,4 pm? und einen Arbeitspunktstrom
von Igp s, = 14mA. Um die Durchbruchsspannung der Transistoren des zweiten Emit-
terfolgerpaares nicht zu tberschreiten, werden zwei Transistordioden verwendet um die
Arbeitspunktspannung am Kollektor der EF-Transistoren um 2 Ugg zu senken. Die Emit-
terflichen der Transistordioden sind analog zu den Emitterflichen der Transistoren des
zweiten EF-Paares dimensioniert. Die Emitterflichen und Arbeitspunktstrome sind un-
ter Betrachtung des komplex-konjugierten Fehlanpassungskonzeptes (vgl. Abschnitt 4.1)
und der Linearitat der EF (vgl. Abschnitt 4.2.4) dimensioniert. Die Arbeitspunktstrome
der EF-Paare lassen sich, wie in Abschnitt 4.1 beschrieben, tiber Bondpads mit Hilfe einer
de-Spannung (zwischen Masse und Betriebsspannung U, ) einstellen. Der Einstellbereich
der Arbeitspunktstrome liegt zwischen null und dem dreifachen der voreingestellten Ar-
beitspunktstrome.

Die EF-Kaskade des Takt-Eingangs besteht aus zwei EF-Paaren. Der Takt-Eingang ist
mit Abschlusswiderstdnden R.. = 52§ abgeschlossen. Uber die Widerstinde Rypr =
500 €2 ist der Takt-Eingang der Kernschaltung mit Bondpads fiir die Gleichanteil-Ein-
stellung bzw. Gleichanteil-Messung des Taktsignals versehen. Die Widerstande R,y
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sind hochohmig im Vergleich zu den Abschlusswiderstinden R.. gewdhlt, damit die-
se das Taktsignal im Bereich der Taktfrequenz nur vernachléssigbar beeinflussen. Im
Zusammenspiel mit externen parasitidren oder diskreten Kapazitdten bilden die Wider-
stainde R,;; einen Tiefpassfilter, wodurch der Gleichanteil des Taktsignals mit Hilfe
eines Multimeters gemessen werden bzw. durch Einpragung einer dc-Offsetspannung jus-
tiert werden kann. Die Transistoren des ersten EF-Paares besitzen eine Emitterflache
von 0,8 m? und einen Arbeitspunktstrom von I Fea = 8mA und die Transistoren des
zweiten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von 2 pm? und einen Arbeitspunktstrom
von Igpqs = 20mA. Die Emitterflichen und Arbeitspunktstrome der EF-Kaskade am
Takt-Eingang sind unter Betrachtung des komplex-konjugierten Fehlanpassungskonzep-
tes (vgl. Abschnitt 4.1) zur Optimierung der Bandbreite der Schnittstelle zwischen der
EF-Kaskade und des Takt-Eingangs der SEL dimensioniert. Wie in Abschnitt 4.3.2 erldu-
tert, ist der grofite Nachteil des P-AMUX-Konzeptes die reduzierte Taktsignalbandbreite
durch die hohe parasitiare Kapazitdt der SEL und damit die limitierte maximale Abta-
strate der Schaltung. Dem entsprechend liegt die Uberlegung nahe, die EF-Kaskade am
Takt-Eingang auf eine dreifache EF-Kaskade zu erweitern, um einen stirkeren Uber-
hohungseffekt (engl. peaking effect) der Ubertragungsfunktion und damit eine héhere
Bandbreite der kritischen Schnittstelle zu erhalten. Der Nachteil dieser Mafinahme ist
jedoch die Absenkung des Arbeitspunkt-Potentials des Takt-Einganges der SEL um ein
weiteres Upp. Durch diese Absenkung des Arbeitspunktes der SEL folgt entsprechend
die Absenkung des Arbeitspunktes der ansteuernden TAS um Upp, um die Transistoren
der TAS weiterhin im normal-aktiven Bereich zu betreiben. Dem entsprechend fiihrt die-
se Mafinahme zu einer Erhchung der Versorgungsspannung um Upg ~ 0,9 V. Dadurch
steigt die Leistungsaufnahme der Schaltung um etwa 15%. Eine hohere Leistungsaufnah-
me fiihrt wiederum zu einer stirken Erwdrmung der Schaltung, welche sich wiederum
negativ auf die Hochgeschwindigkeitseigenschaften der Transistoren auswirkt. Aufgrund
dieses Zusammenhanges wird eine zweifache EF-Kaskade zur Ansteuerung der SEL ver-
wendet.

6.2.2 Simulation der AMUX-Variante 1

Die im Folgenden gezeigten Simulationen zur Verifikation des Schaltungsverhaltens sind
mit Hilfe des HICUM-Modells der Transistortechnologie BICMOS55 von ST-Microelec-
tronics und der Einbindung der kritischen Layoutparasiten (Kapazititen, Induktivitdten
und Metallwiderstinde) erzeugt. Aufgrund von Fehlern bei der Extraktion der parasitér-
en Induktivitdten durch das Software-Tool PVS-QRC ist die Extraktion der Parasiten
durch Abschitzung des Entwicklers mit Hilfe des Programms lines erfolgt. Wie bereits in
Abschnitt 6.1 beschrieben, wird die Aufbautechnik mit Hilfe eines einfachen Modells der
Bonddrahtverbindungen der GSSG-Schnittstellen modelliert. Alle differentiellen Eingén-
ge bzw. Ausgénge der Schaltung werden fiir die Simulation mit dem Bonddrahtmodell
erweitert. Abbildung 6.5 zeigt die Bandbreite der Daten-Kanéle (a) sowie die Bandbrei-
te des Takt-Kanals (b). Die Bandbreite der Daten-Kanéle kann aufgrund der linearen
Ubertragungsfunktion der Kanile mit Hilfe einer Kleinsignalsimulation (AC-Simulation)
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Abbildung 6.5: Simulationsergebnisse der ac-Ubertragungsfunktion der Daten-Kanile (a) und
das Ergebnisse der transienten Simulation des Takt-Kanals bei Betrachtung
des Spitze-Spitze-Wertes der Ausgangsspannung und der Eingangsspannung
der SEL des P-AMUX.

durchgefithrt werden. Der Takt-Eingang der Schaltung wird fiir diese Simulation nur mit
einer dc-Offsetspannung versehen, wodurch je nach Polaritit der de-Offsetspannung ei-
ner der beiden Daten-Kanile auf den Ausgang der AMUX-Variante 1 geschaltet wird.
Fiir niedrige Frequenzen ist der Betrag der Verstéarkung V., des P-AMUX in etwa 0,68.
Dieser Wert ist niedriger als die, mit der vereinfachten Gleichung 6.1 berechnete Ver-
starkung von 0,7. Diese Abweichung liegt im Bereich der durch die Vereinfachung der
Dimensionerungsformeln eingebrachten Ungenauigkeit. Aufgrund des komplex-konjugier-
ten Fehlanpassungskonzeptes (vgl. Abschnitt 4.1) kommt es in beiden Daten-Kanélen
zu einem Uberhohungseffekt des Betrag-Frequenzgangs. Die 3dB-Bandbreite der Daten-
Kanéle liegt in etwa bei 69 GHz. Die erzielte Bandbreite der Daten-Kanéle ist somit
hinreichend grofl, um das erste und zweite Nyquistband der Eingangssignale mit einer
Abtastrate der DACs von bis zu fsp = 64 GS/s zu iibertragen. Abbildung 6.5b zeigt
eine transiente Simulation des differentiellen Spitze-Spitze-Werts der Ausgangsspannung
Uy der AMUX-Variante 1 und der Spannung .4 sgr, der Takt-Eingangsschnittstelle bei
statischer Auslenkung der Daten-Kanéle mit Hilfe von de-Offsetspannungen (differentiell
+1V) mit entgegengesetzter Polaritat. Mit Hilfe dieser Konfiguration wird das Taktsi-
gnal, welches iiber die Taktverteilung an der Kernschaltung anliegt, auf den Ausgang der
AMUX-Variante 1 geschaltet. Diese Simulation dient somit der Bandbreitenbestimmung
des Takt-Kanals. Aufgrund der nichtlinearen Ubertragungsfunktion der Taktverstéirker-
zellen wird eine transiente Simulation durchgefiihrt. Fiir niedrige Frequenzen liegt der
Spitze-Spitze-Wert der Ausgangsspannung bei 4, = 680 mV . Dies entspricht der Mul-
tiplikation der differentiellen Eingangsspannung der Daten-Kanéle von £1 V, mit der
Spannungsverstirkung der Daten-Kanéile fiir niedrigen Frequenzen von |V,| = 0,68.
Aufgrund des Stromiiberhohungseffekts der Stromschalter in den Verstarkerzellen und
der SEL steigt der Spitze-Spitze-Wert der Ausgangsspannung fiir steigende Frequenzen
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iiber 800 mV,, an. Die 3dB-Grenzfrequenz des Takt-Kanals liegt in etwa bei einer Fre-
quenz von 67 GHz. Der Spitze-Spitze-Wert 1.4 spr, der Takt-Eingangsschnittstelle der
SEL liegt fiir niedrige Frequenzen bei 630 mV,. Die 3dB-Grenzfrequenz dieser Schnitt-
stelle liegt bei 70 GHz. Wie in Abschnitt 4.2.2 beschrieben, ist die Grenzfrequenz der
Schnittstelle des Takt-Eingangs der SEL mafigeblich fiir die maximale Abtastrate und
Aperturfunktion der AMUX-Schaltung. Fallt die differentielle Taktsignalspannung w4
am Takt-Eingang der SEL zu stark ab, erzeugt die AMUX-Schaltung nicht mehr die ge-
wiinschte Sinc-Aperturfunktion G 4(f) = sinc (ﬁ) Dadurch fallt die Signalamplitude
fir steigende Frequenzen schneller als die Sinc—Af)erturfunktion, wodurch der ENoB der
Gesamtschaltung ebenfalls fallt.

Abbildung 6.6 zeigt die effektive Auslosung (a) und den Amplitudenverlauf des Gesamt-
Signaltons (b) am P-AMUX-Ausgang fiir Abtastraten von 100 GS/s und 120 GS/s. Der
ENoB startet fiir niedrige Frequenzen bei einem Wert von 7,6 bit bzw. 7,8 bit fiir eine
Abtastrate von 100 GS/s bzw. 120 GS/s. Dies entspricht einem ENoB-Verlust beziiglich
der 8-bit Auflosung der Eingangssignale von AENoB, = 0,4bit bzw. 0,2bit. Der Ver-
lust in der effektiven Auflosung im Vergleich zu der effektiven Zielauflosung von 8 bit
entsteht durch die Summe der Nichtlinearitdten der einzelnen Teilschaltungen der P-A-
MUX-Kernschaltung, wobei die Dimensionierung des Auslenkungsverhéltnis der TAS
den grofiten Einfluss auf die effektive Auflésung besitzt (vgl. Abschnitt 4.2). Die beiden
ENoB-Verldufe weisen einen leichten Anstieg bis zu einem drittel der jeweiligen Band-
breite auf und fallen fiir steigende Signalfrequenzen wieder ab. Der Anstieg der effektiven
Auflésung bis zu einem Drittel der maximale Ausgangsbandbreite liegt an der Auswir-
kung der Intermodulationsverzerrung auf die effektive Auflésung. Dabei werden sowohl
die Signalténe als auch die Oberwellen der IMD mit der Aperturfunktion des P-AMUX
skaliert (vgl. Abschnitt 3.1.1). Dies fiihrt zu einem leichten Anstieg der effektiven Auflo-
sung im ersten Drittel der Bandbreite aufgrund der stirkeren Abnahme der Amplitude

der Oberwelle hY, bei der Frequenz f;; im Vergleich zu der Amplitude des Gesamt-Si-

gnaltones s bei der Signalfrequenz f;. Fiir Signalténe mit einer Signalfrequenz f; > ! C?;A

lduft die Oberwelle hY, aus dem ersten Nyquistband heraus und die Oberwelle hy, in
das erste Nyquistband des AMUX hinein (vgl. Punkt A*8.). Aufgrund der Laufrichtung
der Frequenz f, der Oberwelle hY, steigt die Amplitude der Oberwelle mit steigender
Signalfrequenz und die effektive Auflésung sinkt. Der Abfall des ENoB hin zu hohen
Frequenzen lésst sich durch den in Abbildung 6.6b gezeigten Amplitudenverlauf des Ge-
samt-Signaltones erkldren. Die Amplitudenverldufe des Gesamt-Signaltones starten fiir
beide Abtastraten bei 0,68 V. Fiir 100 GS/s bzw. 120 GS/s féllt der Amplitudenverlauf
des Gesamt-Signaltones fiir steigende Frequenzen auf 0,4V, bzw. 0,32V, ab. Beide
Verlaufe weisen fiir die maximale Signalfrequenz eine niedrigere Gesamt-Signalamplitude
als die mittels der idealen Sinc-Aperturfunktion ermittelte Signalamplitude von 0,45V,
auf (entspricht dem 4 dB-Amplitudenverlust der Sinc-Funktion). Fiir 100 GS/s liegt der
Amplitudenverlust des Gesamt-Signaltones bei 11% und fiir 120 GS/s bei 28%. Der Ver-
lust an Signalamplitude hat direkten Einfluss auf den SINAD und damit den ENoB. Die
Verluste an der Gesamt-Signalamplitude stammen von der Bandbreitenlimitierung des
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Abbildung 6.6: Simulation der effektiven Auflésung des P-AMUX (a) und der Bandbreite des
Signaltons (b) fiir Abtastraten von 100 GS/s und 120 GS/s.

Takt-Einganges der P-AMUX-Kernschaltung aufgrund der hohen parasitiren, kapaziti-
ven Last durch die SEL. Diese Bandbreitenlimitierung fiihrt zu einer Limitierung der
Amplitude der differentiellen Taktsignalspannung an der SEL. Wie in Abschnitt 4.2.2
beschrieben, fiihrt eine zu geringe Taktsignalspannung am Takt-Eingang der SEL zu
einem Verlust an Gesamt-Signaltonamplitude am AMUX-Ausgang. Dieser Effekt nimmt
flir steigende Abtastraten durch die entsprechend héhere Taktfrequenz zu. Eine Verbes-
serung des ENoB fiir hohe Frequenzen steht somit im Einklang mit einer Verbesserung
der Bandbreite des Takt-Einganges der P~ AMUX-Kernschaltung.

In Abbildung 6.7 sind die charakteristischen ENoB-Verlaufe der Nichtidealitdten aus
Kapitel 3 fiir eine Abtastrate von 100 GS/s fiir die AMUX-Variante 1 gezeigt. In Ab-
bildung 6.16a ist die t-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund einer Fehlanpassung der Si-
gnalpfadverstiarkung von AV, 9 = 6% und die d-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund
eines Tastgradfehlers von ADjs = 1,4% am Takt-Eingang der Kernschaltung aufgetra-
gen. Zuséatzlich ist eine Referenz-Kurve fiir die kalibrierte AMUX-Variante 1 aufgetra-
gen. Die Fehlanpassung der Signalpfadverstéirkung von AVg o = 6% ist durch Absen-
kung des Ausgangsspannungshubes des Eingangssignals x2(t) um 6% (von 1V, auf
0,94 V) erreicht. Wie in Abschnitt 3.1.2 beschrieben, kann eine Fehlanpassung der Si-
gnalpfadverstarkung zum Beispiel durch Toleranzschwankungen der Emittergegenkopp-
lungswiderstdnde der Transadmittanzstufen der Kernschaltung oder durch Toleranzen
im Ausgangshub der ansteuernden DACs entstehen. Der resultierende ENoB-Verlauf
weist eine eindeutige t-Typ ENoB-Charakteristik auf. Um Fehlanpassungen der Signal-
pfadverstéirkung aufgrund von Toleranzschwankungen der Emittergegenkopplungswider-
stdnde der Transadmittanzstufen der Kernschaltung zu vermeiden, wurden Widerstands-
flichen von 28,35 um? gewihlt. Dadurch liegt die Standardabweichung der Fehlanpas-
sung (engl. one-sigma missmatch) bei etwa o <%) = 0,7%. Um Abweichungen der
Widerstandswerte durch Temperaturgradienten auf dem Chip zu vermeiden, wird ein
thermisch symmetrisches Layout der AMUX-Variante 1 gewéhlt. Die Emittergegenkopp-
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Abbildung 6.7: Simulationsergebnisse der effektiven Auflosung des P-AMUX (a) und der Band-
breite des Signaltons (b) fiir Abtastraten von 100 GS/s und 120 GS/s.

lungswiderstande der Transadmittanzstufen beider Signalpfade werden entlang Isother-
men platziert. Der Tastgradfehler von AD 4 = 1,4% wird durch eine de-Offsetspannung
von 5,7mV am Takt-Eingang des Taktpfades des AMUX-Variante 1 erzeugt. Durch die
dc-Spannungsverstarkung des Taktpfades entsteht eine dc-Offsetspannung von 114 mV
am Takt-Eingang der Kernschaltung. Ohne Kalibrierung der dc-Offsetspannung wer-
den im realen AMUX-DAC-Aufbau mit der AMUX-Variante 1 dc-Offsetspannungen
von 120mV fir Taktfrequenzen von 50 GHz bis 60 GHz gemessen. Der resultierende
ENoB-Verlauf weist aufgrund eines Tastgradfehlers von AD4 = 1,4% eine eindeuti-
ge d-Typ ENoB-Charakteristik auf. In Abbildung 6.16b ist die Sonderform der b-Typ
ENoB-Charakteristik aufgrund einer Fehlanpassung von A¢, 4 = 72° des Takt-zu-Si-
gnal-Timings und die b-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund einer Fehlanpassung des
Signal-zu-Signal-Timings von A7, = 7,5% aufgetragen. Die Fehlanpassung des Takt-zu-
Signal-Timings von A¢. 4 = 72° wird durch die Verschiebung der Startphase der sinus-
formigen Taktsignalquelle erzeugt. Die zusatzliche Phasenverschiebung von A¢g,. 4 = 72°
entspricht fiir die Taktfrequenz von 50 GHz einer Zeitverzogerung von 4ps. Der re-
sultierende ENoB-Verlauf weist die, in Abschnitt 3.2.1, beschriebene Sonderform der
b-Typ ENoB-Charakteristik auf. Bei der Sonderform der b-Typ ENoB-Charakteristik
liegt das Minimum des ENoB-Verlaufs nicht zwingend in der Mitte des Ausgangsfre-
quenzbereichs, sondern kann zu hoéheren Frequenzen hin verschoben sein. Durch die
Bandbreitenbegrenzungen der Signalpfade und des Taktpfades der AMUX-Variante 1
liegt das Minimum in Abbildung 6.7b jedoch bei etwa 25 GHz. Die Fehlanpassung des
Signal-zu-Signal-Timings von Ar,; = 7,5% wird durch die Zeitverzogerung des Ein-
gangssignals z1(f) um At,; = 1,5 ps erzeugt. Der resultierende ENoB-Verlauf weist eine
b-Typ ENoB-Charakteristik auf (vgl. Abschnitt 3.2.2). Wie in Abschnitt 3.2.1 und in
Abschnitt 3.2.2 erklirt, ist das Timing zwischen den Eingangssignalen und dem Takt-
signal in einem unkalibrierten AMUX-DAC-Aufbau zunéchst arbitrdr. Die zusétzliche
Phasenverschiebung des Taktsignals liegt zwischen A¢. 4 = £180° und die zusatzli-
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che Zeitverzogerung liegt zwischen den Eingangssignalen bei Aty19 = :I:T‘“T’D. Wie die
Messungen der realisierten AMUX-Variante 1 zeigen (vgl. Abbildung 6.28a,b), muss das
Timing zwischen den Eingangssignalen und dem Taktsignal, der Tastgradfehler des Takt-
signals und die Signalpfadverstirkung mit Hilfe der Kalibrationsroutine aus Kapitel 5
kalibriert werden, um eine optimierte effektive Auflésung des AMUX-DAC-Aufbaus zu
erhalten.

Abbildung 6.8 zeigt die Augendiagramme einer PAM4 Pulsamplitudenmodulation bei
Symbol-/Abtastraten von 100 GBd/GS/s (a) und 120 GBd/GS/s (b). Beide Augendia-
gramme weisen klare vertikale und horizontale Offnungen auf. Der zusétzliche Verlust
an Signalamplitude, welcher in der ENoB-Simulation bei einer Abtastrate von 120 GS/s
im Vergleich zu 100 GS/s bei hohen Frequenzen auftritt, ist im Augendiagramm zu er-
kennen. Fiir Symbolwechsel mit hoher Frequenz erreicht die Ausgangsspannung nicht
mehr den statischen Pegel. Dadurch verringern sich die vertikale und horizontale Au-
genoffnung um Vergleich zu einer Abtastrate von 100 GS/s, bei der die statischen Pegel
auch fiir die maximalen Frequenzen der Symbolwechsel noch erreicht werden. Analog zu
der Optimierung des ENoB liegt die Optimierung des Ubertragungsverhalten beziiglich
PAM-4-modulierter Augendiagramme der AMUX-Variante 1 insbesondere bei der Ver-
besserung der Bandbreite der Takt-Eingangsschnittstelle der SEL der Kernschaltung.

Die Simulationen der AMUX-Variante 1 zeigen eine Bandbreite von iiber 60 GHz sowohl
in den Daten-Kanélen als auch im Takt-Kanal. Dadurch ist die AMUX-Variante 1 in der
Lage Ausgangssignale mit Abtastraten von bis zu 120 GS/s zu erzeugen. Die effektive
Auflésung der AMUX-Variante 1 liegt fiir niedrige Frequenzen bei etwa 7.5 bis 7,8 bit und
fiir maximale Ausgangsfrequenzen bei 6,4 bit fiir 100 GS/s und 5,5 bit fiir 120 GS/s.

6.3 AMUX-Variante 2

Die in Abschnitt 6.1 vorgestellte AMUX-Variante 2 (vgl. Abbildung 6.1b) besteht aus
einer Taktverteilung mit drei Taktverstarkerstufen, jeweils einem linearen Eingangsver-
stdrker und einem linearen Splitter fiir die beiden Daten-Eingéinge und einer AMUX-
Kernschaltung gefolgt von einem linearen Ausgangsverstarker. Zusatzlich besitzt die
AMUX-Variante 2 eine XOR-Zelle zur Synchronisierung der ansteuernden DACs und ei-
ne Spitzenwert-Detektorschaltung zur Erzeugung einer dc-Kalibrationsspannung zur ru-
dimentéren Kalibration des Timings der Eingangssignale und des Taktsignals des AMUX
(vgl. Abschnitt 4.4). Die linearen Eingangsverstérker, die linearen Splitter und die XOR-
Zelle werden vom Projektpartner Micram entwickelt und optimiert, weshalb deren Di-
mensionierung im Folgenden nicht ndher untersucht wird. Wie bereits in Abschnitt 6.1
geschrieben, wird auf die Dimensionierung der Taktverstirkerzellen ebenfalls nicht né-
her eingegangen. Die Zellen wurden mit Hilfe der Erkenntnisse aus [38] dimensioniert. In
AMUX-Variante 2 wurden drei Schnittstellen zur Gleichanteil-Messung bzw. zum Aus-
gleichen des Gleichanteils des Taktsignals im Taktpfad vorgesehen. Diese Schnittstellen
befinden sich vor dem zweiten und vor und hinter der dritten Taktverstarkerstufe. Wie
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Abbildung 6.8: Differentiell simulierte PAM-4- Augendiagramme 100 GBd mit einer Abtastrate
von 100 GS/s (a) und 120 GBd mit einer Abtastrate von 120 GS/s (b).

in Abschnitt 3.3.1 beschrieben, kann eine Kalibrierung des Tastgrades durch Einpra-
gung von dc-Offsetspannungen im Taktpfad zur Optimierung der effektiven Auflésung
des AMUX-Ausgangssignals verwendet werden. Die Taktverstiarkerzellen wurden mit ei-
nem einstellbaren Spannungshub von bis zu 900 mV, versehen. Um die Anzahl der
benétigten Bondpads fiir die Justierung von Arbeitspunktstromen sowie die Justierung
und Messung von Gleichanteilen zu verringern und damit die Chipfliche zu minimie-
ren, wird ein ATB-BUS (engl. advance trace bus) in CMOS-Technik auf dem Chip vom
Projektpartner Micram realisiert. Dieser ATB-BUS erméglicht die Messung von 2% = 8
differentiellen Gleichanteilen, belegt jedoch nur sechs Bondpads. Ohne den ATB-Bus
wiirde die Messung der Acht differentiellen Gleichanteilen 16 Bondpads belegen (Zwei
Bondpads pro Messschnittstelle wegen differentieller Signalfithrung). Fiir die Betreibung
der CMOS-Transistoren wird eine zusétzliche Spannungsversorgung von Ugeq = —2,5 V
benétigt. Die restliche Schaltung wird mit einer negativen Spannungsversorgung von
Uee = —5,5V betrieben. Die beiden Spannungsversorgungsnetze sind auf den Chips
hochohmig voneinander getrennt.

In der AMUX-Variante 2 wird das Konzept der AMUX-Kernschaltung in Verbindung
mit einem linearen Ausgangsverstiarker umgesetzt. Dieses Konzept wird gewéhlt, um
eine moglichst hohe Bandbreite und Abtastrate der Schaltung zu ermdglichen, wie in
Abschnitt 4.3.2 beschrieben. Das Entwicklungsziel der AMUX-Variante 2 ist die Ansteue-
rung mit 6-bit DAC-Signalen, wodurch die Anforderung an die effektive Auflésung der
Schaltungen geringer ist als bei der AMUX-Variante 1. Die gewiinschte Spannungsver-
starkung der Gesamtschaltung betragt V,, = 1. Damit liegt der gewiinschte Ausgangshub
der AMUX-Variante 2 bei 1V, bzw. 1,2V, bei entsprechend grofien Eingangshiiben.
Im Folgenden wird die Dimensionierung der AMUX-Kernschaltung, des linearen Aus-
gangsverstirkers sowie der Spitzenwert-Detektorschaltung besprochen und Simulations-
ergebnisse der Schaltung prasentiert.
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6.3.1 Realisierung des AMUX mit Ausgangsverstarker

Abbildung 6.9 zeigt die Kernschaltung der AMUX-Variante 2, welche analog zur Kern-
schaltung der AMUX-Variante 1 mit Hilfe des clocked-SEL-Konzepts entworfen wird.
Das clocked-SEL-Konzept wird aufgrund der iiberlegenen Linearitét gegeniiber dem
clocked-TAS-Konzept gewahlt (vgl. Abschnitt 4.3.1). Im Unterschied zur Kernschaltung
von AMUX-Variante 1 wird das ungenutzte Dummy-Signal jedoch nicht iiber eine BS
auf Masse geschaltet sondern auf die Spitzenwert-Detektorschaltung gegeben. Wie in
Abschnitt 4.4 erklart, kann das Dummy-Signal mit Hilfe der Spitzenwert-Detektorschal-
tung zur rudimentédren Kalibrierung des Timings zwischen den Eingangssignalen und
dem Taktsignal verwendet werden. Die Emitterflichen der Transistoren der TAS1,2,
der SEL und der BS1,2 sind zu Ag = 0,189 pm? dimensioniert. Die Emitterflichen der
Transistoren der Kernschaltung sind analog zu den Erkenntnissen aus Abschnitt 4.2 di-
mensioniert. Da die AMUX-Kernschaltung nicht als Ausgangstreiber verwendet wird,
befindet sich weder fiir den Daten-Ausgang noch den Dummy-Ausgang ein Lastwider-
stand in der Kernschaltungszelle. Beide Ausgénge sind mit Lastwiderstdnden parallel
zu den Emitterfolger-Eingéngen der Folgeschaltungen abgeschlossen, wie im zellen-ba-
sierten Entwurfskonzepts von [42] vorgeschlagen. Der Daten-Ausgang der Kernschaltung
wird mit den Eingangswiderstanden R., = 562 des linearen Ausgangsverstarkers und
der Dummy-Ausgang mit den Eingangswiderstanden R, 4 = 57 ) der SPWD abgeschlos-
sen. Die Emittergegenkopplungswiderstinde der TAS1,2 werden zu Rp = 72,5Q ge-
wahlt und der Arbeitspunktstrom zu Iy = 15 mA. Damit ldsst sich die Verstarkung der
AMUX-Kernschaltung mit Hilfe der Dimensionierungswerte der TAS und dem Wert der
Last von R, , = 56§ zu

Re

Vud=xRey Yras = 5+——— = 0,65 6.3

: : S T gy (6.3)
berechnen (vgl. Gleichung 4.14), wobei R}, ~ 82,5Q entspricht. Die Verstirkung der
AMUX-Kernschaltung ist somit kleiner eins dimensioniert, um die Arbeitspunktstro-
me und die damit verbundene Emitterflichen der Transistoren niedrig bei vergleichbar
grofler Linearitdt der Kernschaltung zu halten. Dadurch wird die kapazitive Last des
Takt-Einganges der SEL im Vergleich zur AMUX-Variante 1 niedrig gehalten und eine
vergleichsweise hohe Bandbreite des Takt-Einganges der SEL ermdéglicht. Die Schnitt-
stelle des Takt-Einganges der SEL bestimmt mafigeblich die erreichbare Abtastrate der
Gesamtschaltung und besitzt wesentlichen Einfluss auf Sinc-Aperturfunktion des Aus-
gangssignals und damit auch auf die effektive Auflésung der Gesamtschaltung, wie in
Abschnitt 4.2.2 erlautert. In der Reduzierung der kapazitiven Last des Takt-Einganges
liegt der grofite Vorteil des Konzeptes der AMUX-Kernschaltung mit linearem Ausgangs-
verstarker im Vergleich mit dem P-AMUX-Konzept (vgl. Abschnitt 4.3.2). Mit diesen
Dimensionierungswerten fiir die TAS und dem differentiellen Spannungshub der ansteu-
ernden DACs von Uy, = 1V, bis maximal 1,2V, (entspricht @eg7ras = 0,5V bis
0,6 V) ergibt sich das Auslenkungsverhéltnis nach Gleichung 4.13 und Gleichung 4.12
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Abbildung 6.9: Kernschaltung der AMUX-Variante 2.
zu
2Ur + Ry - Io 1,3V [2.6, fiir Gleq7as =00V,
Kk — — " — A (64)
Ued, TAS Ued,TAS (2.17, fiir Gleq a5 = 0,6 V.

Werden diese Wert mit Abbildung 4.4b verglichen, ergibt sich fiir niedrige Frequenzen
eine effektive Auflosung der TAS der Kernschaltung von 10bit bis 9bit je nach Span-
nungshub der ansteuernden DACs. Bei Zuhilfenahme der Erkenntnisse aus Abschnitt 2.4
und Abschnitt 4.2.1 wird mit dieser Dimensionierung die effektive Aufldsung von 6-bit
Eingangssignalen kaum negativ beeinflusst. Selbst bei Ansteuerung mit 8-bit Eingangs-
signalen liegt die erreichbare effektive Auflésung nach Abschnitt 2.4 nur leicht unterhalb
von 8bit fiir niedrige Frequenzen. Die Arbeitspunktstrome Iy der beiden Transadmit-
tanzstufen lassen sich mit Hilfe von einstellbaren Stromspiegeln [45, 46] einstellen. Die
Einstellbarkeit der Arbeitspunktstrome dient analog zu AMUX-Variante 1 als Abgleich-
méglichkeit des Ubertragungsverhaltens der beiden Transadmittanzstufen sowie der Fein-
einstellung der Strome fiir die héchstmogliche effektive Auflésung der AMUX-Variante
2. Die dc-Arbeitspunktspannung Up der BS ist auf den Wert 690 mV vorgespannt. Die
Spannung wird mit Hilfe eines Spannungsteilers zwischen Masse und U, erzeugt.

In Abbildung 6.10a,b sind die EF-Kaskaden der Daten-Eingénge und des Takt-Einganges
abgebildet. Die EF-Kaskade der Daten-Eingénge besteht aus zwei EF-Paaren. Um Mehr-
fachreflexionen zwischen den Daten-Eingéngen und den ansteuernden linearen Splittern
zu vermeiden, sind die differentiellen Eingénge jeweils mit R, , = 50 €2 abgeschlossen. Die
Wahl der Eingangswiderstiande folgt aufgrund der 50 Q-Ubertragungsleitung zwischen li-
nearen Splitter-Ausgéngen und den Daten-Eingdngen der AMUX-Kernschaltung. Die
Transistoren des ersten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von 0,189 pm? und einen
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Abbildung 6.10: Die EF-Kaskaden der Daten-Eingénge (a) und des Takt-Einganges (b) der
Kernschaltung der AMUX-Variante 2.

Arbeitspunktstrom von Igr o = 6 mA. Um die TAS-Transistoren im normal-aktiven Be-
reich zu betreiben, wird der Arbeitspunkt des Ausgangs des ersten Emitterfolgerpaares
um Upp mit Hilfe eines Transistordioden-Paares im Signalpfad abgesenkt. Die Transis-
toren des Transistordioden-Paares sind mit der selben Emitterfliche dimensioniert wie
die Transistoren des ersten EF-Paares. Die Transistoren des zweiten EF-Paares besit-
zen eine Emitterfliche von 0,252 pm? und einen Arbeitspunktstrom von I EFzb = SMA.
Um die Durchbruchsspannung der Transistoren des zweiten Emitterfolgerpaares nicht zu
iiberschreiten werden zwei Transistordioden-Paare verwendet, um die Arbeitspunktspan-
nung am Kollektor der EF-Transistoren um 2 Ugg zu senken. Zwischen dem ersten und
zweiten Transistordioden-Paar ist eine Verbindung zwischen den symmetrischen Schal-
tungsteilen des zweiten EF-Paares eingefiigt. Dadurch entsteht bei Gegentaktansteue-
rung der EF-Kaskade eine virtuelle Masse (vgl. Abschnitt 4.1) auf dieser Verbindung,
wodurch die parasitidren Elemente des Transistordioden-Paares und der Metallisierungs-
verbindung oberhalb der virtuellen Masse keinen Einfluss auf die Ubertragungsfunkti-
on im Gegentakt besitzt. Die Emitterflichen der Transistordioden sind analog zu den
Emitterflichen Transistoren des zweiten EF-Paares dimensioniert. Die Emitterflachen
und Arbeitspunktstrome sind unter Betrachtung des komplex-konjugierten Fehlanpas-
sungskonzeptes (vgl. Abschnitt 4.1) und der Linearitit der EF (vgl. Abschnitt 4.2.4)
dimensioniert. Die Arbeitspunktstrome der EF-Paare lassen sich, wie in Abschnitt 4.1
beschrieben, iiber Bondpads mit Hilfe einer de-Einstellspannung (zwischen Masse und
Betriebsspannung U..) einstellen. Der Einstellbereich der Arbeitspunktstrome liegt zwi-
schen null und dem Anderthalbfachen der voreingestellten Arbeitspunktstrome.

Die EF-Kaskade des Takt-Eingangs besteht ebenfalls aus zwei EF-Paaren. Der Tak-
t-Eingang ist mit Abschlusswiderstinden R.. = 50 abgeschlossen. Uber die Wider-
stande R,rr = 2k ist der Takt-Eingang der AMUX-Kernschaltung mit Bondpads fiir
die Einstellung des Gleichanteils des Taktsignals versehen und iiber die Widerstédnde
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Rarp = 20k ist der Takt-Eingang mit dem ATB-Bus verbunden. Durch die Verbin-
dung des Takt-Einganges mit dem ATB-Bus sowie iiber die Widerstdnde R, ;s mit den
Bondpads lésst sich der Gleichanteil des Taktsignals gleichzeitig messen und einstellen.
Die Widerstdnde R,¢s und Rarp sind hochohmig gegeniiber den Abschlusswiderstén-
den R, . gewéhlt, damit diese das Taktsignal in erster Naherung nicht beeinflussen. Wie
bereits in Abschnitt 6.2.1 geschrieben, bilden die Widerstéinde R, einen Tiefpassfilter
im Zusammenspiel mit externen parasitdren und diskreten Kapazitiaten, wodurch der
Gleichanteil des Taktsignals durch Einpriagung einer dc-Offsetspannung justiert werden
kann. Die Transistoren des ersten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von 0,252 pm?
und einen Arbeitspunktstrom von Igr., = 8,7mA und die Transistoren des zweiten
EF-Paares besitzen eine Emitterfliche von 0,504 pm? und einen Arbeitspunktstrom von
Igpa = 19mA. Die Arbeitspunktstrome werden im Gegensatz zu AMUX-Variante 1
nicht mit Stromquellen sondern mit Widerstanden Rgp ., = 5002 und Rppq = 180£2
festgelegt und sind dadurch nicht mehr einstellbar. Im Zuge der Charakterisierung der
AMUX-Variante 1 hat sich herausgestellt, dass die Variation der Arbeitspunktstrome der
EF-Kaskade des Takt-Eingangs kaum Auswirkung auf die Performanz der Schaltung be-
sitzt, so lange die Arbeitspunktstrome grofi genug gewahlt werden, um die kapazitive
Eingangskapazitit der SEL zu treiben. Um die Durchbruchsspannung der Transistoren
des zweiten Emitterfolgerpaares nicht zu tiberschreiten, wird eine Transistordioden-Paar
verwendet, um die Arbeitspunktspannung am Kollektor der Transistoren um Ugp zu sen-
ken. Die Emitter der Transistordioden der symmetrischen Schaltungsteile sind mit einer
Verbindung versehen, wodurch sich im Gegentakt eine virtuelle Masse auf dieser Verbin-
dung bildet (vgl. Abschnitt 4.1). Dadurch besitzen die parasitdren Elemente des Tran-
sistordioden-Paares und der Metallisierung oberhalb dieser Verbindung keinen Einfluss
auf die Ubertragungsfunktion des EF-Paares. Die Emitterflichen und Arbeitspunktstro-
me der EF-Kaskade am Takt-Eingang sind unter Betrachtung des komplex-konjugier-
ten Fehlanpassungskonzeptes (vgl. Abschnitt 4.1) zur Optimierung der Bandbreite der
Schnittstelle zwischen der EF-Kaskade und des Takt-Eingangs der SEL dimensioniert.

Abbildung 6.11 zeigt den linearen Ausgangsverstirker der AMUX-Variante 2. Der li-
neare Ausgangsverstiarker besteht aus einer EF-Kaskade aus drei EF-Paaren, einer TAS
und einer BS. Am Daten-Eingang befinden sich parallel zum ersten EF zwei Wider-
stande R, = 56 (2 zum einseitigen abschlieen der TML (vgl. Abschnitt 4.1) zwischen
AMUX-Kernschaltung und Ausgangsverstérker. Die Transistoren des ersten EF-Paares
besitzen eine Emitterfliche von 0,189 pm? und einen Arbeitspunktstrom von I EFva =
7mA. Die Transistoren des zweiten und dritten EF-Paares besitzen eine Emitterfliche
von 0,378 pm? und einen Arbeitspunktstrom von I EFvp = IEFve = 9,8mA. Um die
Durchbruchsspannung der Transistoren des zweiten EF-Paares nicht zu iiberschreiten,
wird ein Transistordioden-Paar verwendet, um die Arbeitspunktspannung am Kollektor
der Transistoren um Uppg zu senken. Die Transistordioden besitzen die selbe Emitter-
fliche wie die Transistoren des zweiten EF-Paares. Die Dioden sind so verschaltet, dass
eine virtuelle Masse an den Kollektoren der Transistoren des zweiten EF-Paares im
Gegentakt entsteht. Analog werden zwei Transistordioden-Paare im dritten EF einge-
baut, um die Arbeitspunktspannung am Kollektor der EF-Transistoren um 2Upgg zu
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Abbildung 6.11: Beschaltung des linearen Ausgangsverstéirkers.

senken. Die Dioden sind so verschaltet, dass eine virtuelle Masse zwischen dem ers-
ten und zweiten Transistordiodenpaar im Gegentakt entsteht. Die Emitterflichen und
Arbeitspunktstrome der EF-Kaskade am Daten-Eingang des linearen Ausgangstreibers
sind unter Betrachtung des komplex-konjugierten Fehlanpassungskonzeptes (vgl. Ab-
schnitt 4.1) zur Optimierung der Bandbreite und der Linearitdt der EF dimensioniert
(vgl. Abschnitt 4.2.4). Die Arbeitspunktstrome aller EF-Paare lassen sich tiber Bond-
pads mit Hilfe einer dc-Einstellspannung (zwischen Masse und Betriebsspannung Ue.)
einstellen. Zusétzlich zu der EF-Kaskade wird ein einstellbarer RC-Glied-Filter zwischen
das erste und zweite EF-Paar geschaltet. Das vereinfachte Ersatzschaltbild dieses Filters
besteht lediglich aus einer Kapazitidt Cr und einem einstellbaren Widerstand Rp. Die
Beschaltung des Filters ist in Abbildung 6.12 gezeigt. Die Kapazitdt C'r = 75fF dient
sowohl als Filterelement als auch zur Arbeitspunktentkopplung zwischen der Filterschal-
tung und der EF-Kaskade. Der einstellbare Widerstand Rr wird mit Hilfe von vier in
Reihe geschalteter Transistordioden mit der Emitterfliche 0,126 pm? verwirklicht. Zwei
zusétzliche Transistordioden werden zur Absenkung des Massepotentials verwendet. Die-
se besitzen aufgrund der Beschaltung im Gegentakt jedoch keine Auswirkung auf die Wi-
derstandsnachbildung von Rp. Die Arbeitspunktstrome der Dioden werden durch einen
Stromspiegel mit dem Strom Ir = 3mA geliefert. Fiir niedrige Frequenzen kann das
Kleinsignalersatzschaltbild der Dioden zu einem einfachen Widerstand

1 Ur
rq~ —+rgp=—-4rg 6.5
9m Ir ( )
vereinfacht werden. Damit ldsst sich der Gesamtwiderstand zu

4-Ur
Ir

Rp=4-r4= +4-rg (6.6)
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Abbildung 6.12: Beschaltung des Filters in Abbildung 6.11.

berechnen. Bei dem Widerstand rg handelt es sich um den Emitterkontaktwiderstand
der Transistoren und Up ist die thermische Spannung. Der Widerstand Rp ldsst sich
somit in erster Naherung iiber den Arbeitspunktstrom Iz einstellen. Der Strom [z ldsst
sich analog zu den anderen Arbeitspunktstrémen tiber ein Bondpad einstellen. Wird
der Strom auf Null gestellt, wird der Widerstand Rr so hochohmig dass sein Einfluss
auf die Emitterfolgerkaskade vernachldssigt werden kann. Die Filterschaltung besitzt da-
durch einen vernachlissigbaren Einfluss auf die Ubertragungsfunktion der EF-Kaskade.
Fiir den maximal einstellbaren Arbeitspunktstrom Iz 4, = 4,5mA ergibt sich ein mini-
maler Widerstandswert von Rrp = 79 ). Mit Hilfe dieses Filters lasst sich wie in Abbil-
dung 6.11 angedeutet, ein einstellbares RC-Glied am Ausgang des ersten EF modellieren.
Dieses RC-Glied besitzt Einfluss auf die komplex-konjugierte Fehlanpassung (vgl. Ab-
schnitt 4.1) zwischen der Ausgangsimpedanz des ersten EF und der Eingangsimpedanz
des zweiten EF und damit Einfluss auf den Uberhéhungseffekt und die Gruppenlauf-
zeit der Ubertragungsfunktion der EF-Kaskade. Die Beeinflussung des Uberhéhungsef-
fektes der EF-Kaskade kann hilfreich sein, falls durch eine zu starke Uberhohung der
Signalspannung am Eingang der TAS das Auslenkungsverhéltnis K}, der TAS (vgl. Glei-
chung 4.13) verkleinert wird. Dies kann zu einer Verschlechterung der Linearitat der
TAS im Frequenzbereich der Uberhohung fiihren. Die Stirke und der Frequenzbereich
des Uberhchungseffektes der EF-Kaskade wird iiblicherweise iiber die Arbeitspunktstro-
me der EF beeinflusst. Jedoch héngt die Linearitat der EF, wie in Abschnitt 4.2.4 gezeigt,
ebenfalls von der Hohe der Arbeitspunktstrome ab. Dadurch kann die Anpassung des
Uberhohungseffektes der EF-Kaskade durch eine Senkung der Arbeitspunktstréme auch
die Linearitéit der EF senken. Der Filter ermoglicht die Anpassung des Uberhéhungseffek-
tes der Ubertragungsfunktion ohne die Arbeitspunkte der EF zu verdndern. Wie bereits
in Abschnitt 4.3.2 erldutert, kann aufgrund der Linearitatseigenschaften des EF (vgl. Ab-
schnitt 4.2.4) und der verdoppelten Signalbandbreite durch die AMUX-Kernschaltung
die Emitterfolgerkaskade die Linearitdt der Gesamtschaltung begrenzen. Die Linearitét
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der Emitterfolgerkaskade ist abhéngig von der Dimensionierung der einzelnen EF sowie
von der Amplitude der Eingangsspannung der EF-Kaskade. Aus diesem Grund wird die
Verstiarkung der Kernschaltung V;, 4 = 0.62 zu einem Wert kleiner eins gewéhlt. Dadurch
wird die Eingangsspannung der EF-Kaskade um 38% gegeniiber der Eingangsspannung
bei einer Verstarkung der Kernschaltung von V,, 4 = 1 gesenkt. Wie in Abbildung 4.26
und [49] gezeigt, sinkt die Linearitit der EF bei steigender Signalfrequenz und steigen-
der Eingangsspannung bei gleichbleibendem Arbeitspunktstrom. Durch die Senkung der
Spannungsverstarkung der Kernschaltung sinkt die Eingangsspannung und ermoglicht
dadurch die Dimensionierung der EF-Kaskade mit grofieren Freiheitsgraden beziiglich
der Arbeitspunktstrome und der Emitterflichen der Transistoren bei gleichbleibender
Linearitat.

Die Emitterflichen der Transistoren der TAS und der BS des Ausgangsverstérkers sind,
wie in Abschnitt 4.2 hergeleitet, gleich groB dimensioniert zu 0,567 pm?. Die Emitterge-
genkopplungswiderstinde der TAS werden zu Rg = 21 Q2 gewéhlt und der Arbeitspunkt-
strom zu Iy = 36 mA. Die Lastwiderstinde der Kernschaltung werden zu Ry = 57
gewédhlt. Die Erhohung des Lastwiderstandes von den tiblicherweise gewéhlten 50 Q zu
57Q wird zur Erhohung der Ausgangsverstirkung und, basierend auf den Erkenntnis-
sen von [47], zur Verbesserung des Ausgangsreflexionsfaktors durchgefiihrt. Zuséatzlich
zu dem Lastwiderstand Rj wird eine Lastinduktivitdt Ly ~ 30 pH mit Hilfe des Lay-
outs realisiert. Diese Lastinduktivitdt erhoht den Betrag der internen Lastimpedanz
Z; = Rp + jwLy des Ausgangsverstirkers bei steigenden Frequenzen. Durch Einfiigen
der Lastinduktivitdt wird dem Tiefpassverhalten am Daten-Ausganges des Ausgangs-
verstirkers entgegengewirkt. Das Tiefpassverhalten am Daten-Ausganges des Ausgangs-
verstérkers durch die Parallelschaltung der kapazitiven Ausgangsimpedanz der BS [43]
und des Lastwiderstandes R;,. Die Lastinduktivitat fithrt dadurch zu einem zusétzlichen
Uberhéhungseffekt am Ausgang des Ausgangsverstirkers [63-65]. Die Spannungsverstér-
kung des Ausgangsverstirkers kann analog zu Gleichung 6.1 mit Hilfe eines externen
Lastwiderstandes von Ry, ¢, = 50 €2 berechnet werden

RL ’ |RL,e:c

Vv = (Rr||Rpex) - Yras = =1,7. 6.7
(ul| R o) e ©7)

Die mit Hilfe der Uberschlagsrechnungen bestimmte Gesamtverstirkung der AMUX-Va-
riante 2 betragt somit V,, = V;, 4 - Vi, v = 1,1. Die Spannungsverstarkung des Ausgangs-
verstiarkers kompensiert somit die niedrige Spannungsverstarkung der AMUX-Kernschal-
tung von V,, 4 = 0,65. Mit diesen Dimensionierungswerten fiir die TAS und den, mit
Hilfe von V, 4 bestimmten, differentiellen Eingangsspannungen des Ausgangsverstér-
kers teqy = 0,325V bzw. 0,39V (entsprechend den Spannungshiiben der DACs von
Usw = 1 Vpp bzw. = 1,2V,,,) ergibt sich das Auslenkungsverhéltnis nach Gleichung 4.13
und 4.12 zu

2U- Ry, - I 0,582V [ 1.8, fiir =0,325V
Kk; _ T+ E 0 ~ { ) ur Ued,v ) ’ (68)

Ued, V| Ueqy | 1.5, fir deqy = 0,39V.

Werden diese Werte mit Abbildung 4.4b verglichen, ergibt sich fiir niedrige Frequenzen
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Parameter Werte
Req 570
Ced 50 fF
Ap 0,063 pm?
Ryeyp 8k

I() 0,47 mA
Cspw 5pF

Tabelle 6.1: Dimensionierung der SPWD der AMUX-Variante 2.

eine effektive Auflésung der TAS der Kernschaltung von 8,5 bit bis 7,5 bit je nach Span-
nungshub der ansteuernden DACs. Unter Beachtung der Erkenntnisse aus Abschnitt 2.4
und 4.2.1 wird mit dieser Dimensionierung die Auflésung von 6-bit DAC-Eingangssigna-
len kaum negativ beeinflusst. Selbst bei Ansteuerung mit 8-bit DACs liegt die erreich-
bare effektive Auflésung nach Abschnitt 2.4 noch bei etwa 7 bit fiir niedrige Frequenzen.
Da bei richtiger Dimensionierung und Ansteuerung der Teilschaltungen die Linearitét
der TAS, wie Abschnitt 4.2 geschrieben, mafigeblich fiir die Gesamtaufldsung der Schal-
tung ist, kann zunéchst angenommen werden, dass die Gesamtschaltung basierend auf
den Dimensionierungsgréfien eine ausreichend hohe Linearitét fiir die Ansteuerung mit
6-bit DAC-Signalen besitzt. Der Arbeitspunktstrom Iy der TAS lasst sich mit Hilfe eines
einstellbaren Stromspiegels [45, 46] iiber Bondpads einstellen. Die Einstellbarkeit der Ar-
beitspunktstréme dient als Moglichkeit, die Ubertragungsfunktion und im besonderen die
Knickspannung der TAS im Betrieb variieren zu kénnen. Die dc-Arbeitspunktspannung
Up der BS ist auf den Wert 1,1 V vorgespannt. Die Spannung wird mit Hilfe eines Span-
nungsteilers zwischen Masse und U, erzeugt.

Die Spitzenwert-Detektorschaltung, welche mit dem Dummy-Ausgang der Kernschaltung
verbunden ist, entspricht dem Schaltplan in Abbildung 4.32. Die Dimensionierung der
Spitzenwert-Detektorschaltung ist in Tabelle 6.1 aufgefithrt. Der, auf die SPWD folgende,
Differenzverstéirker besteht aus einer einfachen Transadmittanzstufe mit einem Emitter-
gegenkopplungswiderstand von Rg = 10§2, einem Arbeitspunktstrom Iy = 5,3 mA und
einem Kollektorwiderstand Ro = 150 (2. Die Transistoren des Differenzverstarkers besit-
zen eine Emitterfliche von 126 pm?. Der Ausgang des Differenzverstérkers ist mit dem
ATB-Bus verbunden.

6.3.2 Simulation der AMUX-Variante 2

Die im Folgenden gezeigten Simulationen zur Verifikation des Schaltungsverhaltens sind
mit Hilfe des VBIC-Modells der Transistortechnologie SG13G2Cu von IHP und der
Einbindung der kritischen Layoutparasiten (Kapazitiaten, Induktivitdten und Metallwi-
derstidnde) erzeugt. Aufgrund von fehlenden Modellen fiir die Extraktion der Parasiten
mit Hilfe des Software-Tools PVS-QRC zum Zeitpunkt des Tape-Outs ist die Extraktion
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Abbildung 6.13: Simulation der ac-Ubertragungsfunktion des Ausgangsverstirkers und der
EF-Kaskade des Ausgangsverstéarkers.

der Parasiten durch Abschéitzung des Entwicklers mit Hilfe des Programms lines erfolgt.
Abbildung 6.13 zeigt die Kleinsignaliibertragungsfunktion des Ausgangsverstirkers mit
Bonddrahtstruktur und externen Ry, ., = 50 Q2 Abschlusswiderstand in (a) und die Klein-
signaliibertragungsfunktion der dreifachen EF-Kaskade in (b). In Abbildung 6.13a sind
zusétzlich der Einfluss des Arbeitspunktstromes der Filterschaltung mit /7 = 0mA und
3mA und der Einfluss der Lastinduktivitit L gezeigt. Die Verstirkung des Ausgangsver-
starkers liegt bei V,, = 1,6 fiir niedrige Frequenzen und liegt damit nur um 5.8% niedriger
als die Uberschlagsrechnung (vgl. Gleichung 6.7) mit Hilfe der Dimensionierungswerte.
Ohne Lastinduktivitdt L, erreicht der Ausgangsverstirker eine 3dB-Grenzfrequenz von
72 GHz fir Ir = 3mA und 78 GHz fir Ir = OmA. Durch erhéhen des Arbeitspunkt-
stromes I der Filterschaltung verliert der Ausgangsverstirker somit 8% an Bandbrei-
te. Durch Einfligen der Lastinduktivitdt Ly = 30pH erhoht sich die Bandbreite auf
82 GHz fiir Ir = 3mA und 88 GHz fiir Ir = OmA. Der zusitzliche Uberhéhungseffekt
des Zusammenspiels der Lastinduktivitdt und der Ausgangsimpedanz der BS, sowie der
Impedanz der Bonddrahtstruktur bewirkt einen Bandbreitengewinn von etwa 13% fur
Ir = 0mA und 14% fir Ir = 3mA. Die Filterschaltung der EF-Kaskade beeinflusst den
Uberhohungseffekt der EF-Kaskade und wirkt sich damit auf die Bandbreite des Aus-
gangsverstirkers aus. Wie in Abbildung 6.13b zusehen ist, wird der Uberhéhungseffekt
der EF-Kaskade fur steigenden Arbeitspunktstrom Iz zu hoéheren Frequenzen hin ver-
schoben und leicht abgeschwécht. Vor allem im Frequenzbereich bis 80 GHz kann durch
die Filterschaltung der Uberhohungseffekt gesenkt werden. Withrend die EF-Kaskade fiir
Ir = 0mA bei 70 GHz eine Verstérkung von |V, pr| = 1,2 aufweist, ist die Verstarkung
fir Ir = 1mA bzw. 3mA bei lediglich [V, pp| = 1,1 bzw. 1,05. Die 3dB-Grenzfre-
quenz der EF-Kaskade liegt bei 132 GHz, 133 GHz bzw. 134 GHz fiir Ir = OmA, 1mA
bzw. 3mA. Damit erhoht die Filterschaltung bei Erhéhung des Arbeitspunktstromes zu-
néchst die Bandbreite der EF-Kaskade durch die Verschiebung des Uberhshungseffektes
hin zu hoheren Frequenzen. Fiir die Gesamtiibertragungsfunktion des Ausgangsverstér-
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kers fithrt die Verschiebung des Uberhéhungseffektes der EF-Kaskade jedoch zu einem
Verlust an 3dB-Bandbreite. Der dominierende Frequenzabfall aufgrund der Bonddraht-
struktur und der Ausgangsimpedanz der BS beginnt bereits bei einer Frequenz von etwa
50 GHz. Um diesen Abfall kompensieren zu kénnen, ist ein Uberhéhungseffekt in dem
Frequenzbereich des Abfalls von Néten. Da der Uberhdhungseffekt der EF-Kaskade ge-
rade im Frequenzbereich von 50 GHz bis 100 GHz fiir steigenden Arbeitspunktstrom Ip
abgesenkt wird, fiihrt die Erhéhung von Ir zu einem Abfall der 3dB-Grenzfrequenz des
Ausgangsverstirkers. Der Ausgangsverstirker besitzt somit eine 3dB-Bandbreite zwi-
schen 82 GHz und 88 GHz in Abhéngigkeit des Arbeitspunktstromes Ip.

In Abbildung 6.14 ist das Kleinsignaliibertragungsverhalten der Daten-Kanéle in (a)
und der Spitzen-Tal-Wert der differentiellen Ausgangsspannung i, des AMUX sowie der
Spitze-Spitze-Wert der differentiellen Eingangsspannung .4 sgr, der SEL der Kernschal-
tung bei transienter Simulation des Taktkanals in (b) aufgetragen. Zur Simulation der
Daten-Kanéle wird der Takt-Eingang der Schaltung mit einer dc-Offsetspannung verse-
hen, wodurch je nach Polaritét der de-Offsetspannung einer der beiden Daten-Kanéle auf
den Ausgang der AMUX-Variante 2 gelegt wird. Die Daten-Kanéle der AMUX-Variante
2 beinhaltet die linearen Eingangsverstarker, die linearen Splitter, den jeweiligen Daten-
Kanal der Kernschaltung sowie den linearen Ausgangsverstirker (vgl. Abbildung 6.1).
Die Spannungsverstiarkung der Daten-Kanéle betragt fiir niedrige Frequenzen in etwa
|[V..| = 0.98. Dieser Wert liegt in etwa 11% unterhalb des Wertes der mit Hilfe der
Uberschlagsrechnungen und Dimensionierungswerte (vgl. Gleichung 6.3 und 6.7) ermit-
telten Gesamtverstdrkung. Die simulierte Verstdrkung liegt im Rahmen der gewiinsch-
ten Zielverstiarkung des Gemini-Projektes von etwa Eins. Die 3dB-Grenzfrequenz der
Daten-Kanéle liegt bei 108 GHz fiir Ipr = 3mA und Ir = 0mA. Mit dem Arbeitspunkt-
strom I kann der Uberhohungseffekt der Ubertragungsfunktion des Ausgangsverstir-
kers beeinflusst werden. Die erzielte Bandbreite der Daten-Kanéle ist somit hinreichend
grof}, um das erste und zweite Nyquistband der Eingangssignale mit einer Zielabtastra-
te des AMUX von >128 GS/s zu iibertragen. Die Daten-Kanéile der AMUX-Variante
2 besitzen damit eine deutlich hohere simulierte Bandbreite wie die Daten-Kanale der
AMUX-Variante 1 (vgl. Abbildung 6.5a) und besitzen eine deutlich gréferen Spannungs-
verstarkung. Abbildung 6.14b zeigt eine transiente Simulation des differentiellen Spit-
ze-Spitze-Wertes der Ausgangsspannung 4, der AMUX-Variante 2 und der Eingangs-
spannung g spr, der SEL der AMUX-Kernschaltung bei statischer Auslenkung der
Daten-Kanéle mit Hilfe von dc-Offsetspannungen (differentiell £1 V) mit jeweils entge-
gengesetzter Polaritdt. Mit Hilfe dieser Konfiguration wird das Taktsignal, welches iiber
die Taktverteilung an der Kernschaltung des AMUX anliegt, auf den Ausgang des Aus-
gangsverstirkers geschaltet. Diese Simulation dient somit der Bandbreitenbestimmung
des Takt-Kanals sowie der Bandbreite Takt-Eingangsschnittstelle der SEL. Aufgrund der
nichtlinearen Ubertragungsfunktion der Taktverstirkerzellen wird eine transiente Simu-
lation durchgefiihrt. Der differentielle Spitze-Spitze-Wert @, der Ausgangsspannung fiir
niedrige Frequenzen betragt 0,98 V,;,. Die 3dB-Grenzfrequenz des gesamten Takt-Kanals
liegt bei 85 GHz. Dieser Wert liegt deutlich {iber der 3dB-Grenzfrequenz des Takt-Kanals
der AMUX-Variante 1 mit 67 GHz (vgl. Abbildung 6.5b). Der Spitze-Spitze-Wert tcq spr,
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Abbildung 6.14: Simulation der ac-Ubertragungsfunktion der Daten-Kanile (a) und die tran-
siente Simulation des Takt-Kanals bei Betrachtung des Spitze-Spitze-Wertes
der Ausgangsspannung des AMUX und der Eingangsspannung der SEL der
Kernschaltung.

der Takt-Eingangsschnittstelle der SEL liegt fiir niedrige Frequenzen bei 620 mV ;. Die
3dB-Grenzfrequenz dieser Schnittstelle liegt bei 104 GHz. Wie in Abschnitt 4.2.2 ge-
zeigt, ist die Grenzfrequenz der Schnittstelle des Takt-Eingangs der SEL mafigeblich fiir
die maximale Abtastrate des AMUX. Fillt die Spannung am Takt-Eingang der SEL zu
stark ab, erzeugt die AMUX-Schaltung nicht mehr die gewiinschte Sinc-Aperturfunktion.
Dadurch fallt die Signalamplitude fiir steigende Signalfrequenzen schneller als die Sinc-A-
perturfunktion, wodurch der ENoB der Gesamtschaltung ebenfalls fallt. Die simulierte
Grenzfrequenz der Schnittstelle des Takt-Einganges der SEL der AMUX-Variante 2 iiber-
steigt deutlich die Grenzfrequenz der dquivalenten Schnittstelle der AMUX-Variante 1
mit 70 GHz. Basierend auf den Simulationsergebnissen der AMUX-Variante 2 werden Ab-
tastraten von > 128 GHz erwartet. Wie in Abschnitt 4.3.2 beschrieben, ist aufgrund der
Gesamt-Schaltungstopologie mit Kernschaltung und Ausgangsverstérker und der niedri-
gen Dimensionierung der Spannungsverstarkung der Kernschaltung die Schnittstelle des
Takt-Einganges der SEL nicht so stark kapazitiv belastet wie bei der Gesamt-Schaltungs-
topologie des P-AMUX. Dadurch erreicht diese Schnittstelle deutlich hohere Grenzfre-
quenzen, wodurch potentiell héhere Abtastraten der Gesamtschaltung erreicht werden
konnen.

Abbildung 6.15 zeigt die simulierte effektive Auslosung (a) und den Amplitudenverlauf
des Gesamt-Signaltons (b) am Ausgang der AMUX-Variante 2 fiir eine Abtastrate von
128 GS/s. Die Simulation ist fir Auflosungen von 6-bit und 8-bit und Spannungshii-
ben von 1V, und 1,2V, der Eingangssignale durchgefiihrt. Fiir 6-bit Eingangssignale
stimmen die ENoB-Verlaufe fiir beide Spannungshiibe der Eingangssignale beinahe tiber-
ein. Die maximale Differenz im ENoB fiir den erhohten Spannungshub von 1,2V, im
Vergleich zu 1V, liegt bei 0,2bit bei einer Signalfrequenz von 5 GHz. Fiir 8-bit Ein-
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Abbildung 6.15: Simulation der effektiven Aufldsung des AMUX (a) und der Amplitudenver-
lauf des Gesamt-Signaltons (b) fiir Abtastraten von 128 GS/s und bei An-
steuerung mit 8-bit bzw. 6-bit DAC-Signalen mit einem Spannungshub von
jeweils 1V, bzw. 1,2 V.

gangssignale ist der Unterschied in den ENoB-Verldufen zwischen den Spannungshiiben
der Eingangssignale deutlicher. Die maximale Differenz im ENoB fiir den erh6hten Span-
nungshub von 1,2V, im Vergleich zu 1V, liegt bei 0,7 bit bei einer Signalfrequenz von
63,5 GHz. Der Verlust an effektiver Auflésung bei Erh6hung des Spannungshubes der Ein-
gangssignale entsteht aufgrund des sinkenden Auslenkungsverhéltnisses Kj in der Kern-
schaltung und des Ausgangsverstéarkers. Alle Teilschaltungen der Kernschaltung und des
Ausgangsverstéarkers verlieren an Linearitét fiir ein sinkendes Auslenkungsverhéltnisses
K}, (vgl. Abschnitt 4.2). Das Ziel des Gemini-Projektes, in dessen Zusammenhang die
AMUX-Variante 2 entwickelte wurde, ist die Ansteuerung mit 6-bit Eingangssignalen
und maximalen Spannungshiiben der Eingangssignale von 1,2 V. Diese Ergebnisse zei-
gen, dass die AMUX-Variante 2 eine ausreichend hohe effektive Auflésung besitzt um
6-bit Eingangssignale zu iibertragen. Der Amplitudenverlauf des Gesamt-Signaltons in
Abbildung 6.15b zeigt keine Abhéngigkeit von der Auflésung der Eingangssignale. Bei Va-
riation des Spannungshubes der Eingangssignale skaliert sich der Amplitudenverlauf des
Gesamt-Signaltones des AMUX entsprechend. Ansonsten weisen die Verlaufe das gleiche
Verhalten {iber der Frequenz auf. Im Vergleich zu den idealen Sinc-Aperturfunktionen
verliert die AMUX-Variante 2 fiir hohe Signalfrequenzen in etwa 18% an Signalamplitu-
de.

Abbildung 6.16 zeigt analog zu Abbildung 6.7 die charakteristischen ENoB-Verldufe
der Nichtidealitdten aus Kapitel 3 fiir die AMUX-Variante 2 und einer Abtastrate von
100 GS/s. Die jeweiligen Fehlanpassungen sind entsprechend den Fehlanpassungen der Si-
mulation der AMUX-Variante 1 und den Fehlanpassungen der Messungen beider AMUX-
Varianten in Abbildung 6.28 gewéhlt. In Abbildung 6.16a ist die t-Typ ENoB-Charak-
teristik aufgrund einer Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von AV, 2 = 6% und
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Abbildung 6.16: Simulation der Auswirkung der Nichtidealitdten auf den effektiven Auflésung
des AMUX fiir eine Abtastraten von 100 GS/s.

die d-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund eines Tastgradfehlers von AD4 = 1,4% am
Takt-Eingang der Kernschaltung aufgetragen. Zusétzlich ist eine Referenzkurve fiir die
kalibrierte AMUX-Variante 2 aufgetragen. Die Fehlanpassung der Signalpfadverstiarkung
von AVy19 = 6% ist durch Absenkung des Spannungshubes des Eingangssignals z(t)
um 6% (von 1 Vpp, auf 0,94 Vy,p,) realisiert. Wie in Abschnitt 3.1.2 beschrieben, kann eine
Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung zum Beispiel durch Toleranzschwankungen der
Emittergegenkopplungswiderstinde der Transadmittanzstufen der Kernschaltung oder
durch Toleranzen im Ausgangshub der ansteuernden DACs entstehen. Der resultierende
ENoB-Verlauf weist eine eindeutige t-Typ ENoB-Charakteristik auf. Um Fehlanpassun-
gen der Signalpfadverstdrkung aufgrund von Toleranzschwankungen der Emittergegen-
kopplungswiderstinde der Transadmittanzstufen der Kernschaltung zu vermeiden, wur-
den Widerstandsflichen von 25,48 pm? gewiéhlt. Dadurch liegt die Standardabweichung
der Fehlanpassung (engl. one-sigma mismatch) bei etwa o (A—RR> > 0,5%. Um Abweichun-
gen der Widerstandswerte durch Temperaturgradienten auf dem Chip zu vermeiden, wird
wie fiir die AMUX-Variante 1 ein thermisch symmetrisches Layout der AMUX-Variante
2 gewéhlt. Die Emittergegenkopplungswidersténde der Transadmittanzstufen beider Si-
gnalpfade werden entlang Isothermen platziert. Der Tastgradfehler von ADy = 1,4%
wird durch eine dc-Offsetspannung von 6,2mV am Takt-Eingang des Taktpfades der
AMUX-Variante 2 erzeugt. Durch die dc-Spannungsverstdrkung des Taktpfades ent-
steht eine dc-Offsetspannung von 24,8 mV am Takt-Eingang der Kernschaltung. Wie
in [38] geschrieben, konnen Tastgradfehler durch unterschiedliche Arten von Asymmetri-
en (single-ended Ansteuerung, Bonddrihte, Layout, ...) oder Nichtidealititen (Einkopp-
lungen in die Spannungsversorgung, Gleichanteile der Signalquelle, ...) entstehen. Der
resultierende ENoB-Verlauf aufgrund eines Tastgradfehlers von AD 4 = 1,4% weist eine
eindeutige d-Typ ENoB-Charakteristik auf. In Abbildung 6.16b ist die Sonderform der
b-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund einer Fehlanpassung des Takt-zu-Signal-Timings
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Abbildung 6.17: Differentiell simulierte PAM-4-Augendiagramme 128 GBd mit einer Abtastra-
te von 128 GS/s (a) und 140 GBd mit einer Abtastrate von 140 GS/s (b).

von Ag¢. 4 = 72° und die b-Typ ENoB-Charakteristik aufgrund einer Fehlanpassung des
Signal-zu-Signal-Timings von A7,; = 7,5% aufgetragen. Die Fehlanpassung des Takt-zu-
Signal-Timings von A¢. 4 = 72° wird durch die Verschiebung der Startphase der sinus-
formigen Taktsignalquelle erzeugt. Die zusatzliche Phasenverschiebung von A¢g, 4 = 72°
entspricht fiir die Taktfrequenz von 50 GHz einer Zeitverzogerung von 4 ps. Der resultie-
rende ENoB-Verlauf weist die Sonderform der b-Typ ENoB-Charakteristik auf. Bei der
Sonderform der b-Typ ENoB-Charakteristik liegt das Minimum des ENoB-Verlaufs nicht
in der Mitte des Ausgangsfrequenzbereichs, sondern ist zu héheren Frequenzen hin ver-
schoben. Die Ursache der Verschiebung des Minimums ist in Abschnitt 3.2.1 erklért. Die
Fehlanpassung des Signal-zu-Signal-Timings von A7, = 7,5% wird durch die Zeitver-
zogerung des Eingangssignals x1(t) um At,; = 1,5ps. Der resultierende ENoB-Verlauf
weist die b-Typ ENoB-Charakteristik auf. Wie in Abschnitt 3.2.1 und in Abschnitt 3.2.2
erklart ist das Timing zwischen den Eingangssignalen und dem Taktsignal in einem un-
kalibrierten AMUX-DAC-Aufbau zunéchst arbitrir. Die zusétzliche Phasenverschiebung
des Taktsignals liegt zwischen A¢. 4 = £180° und die zusétzliche Zeitverzogerung liegt
zwischen den Eingangssignalen bei At;12 = j:TSQ’D . Wie die Messungen der realisier-
ten AMUX-Variante 2 zeigen (vgl. Abbildung 6.28¢,d), muss das Timing zwischen den
Signalen, der Tastgradfehler des Taktsignals und die Signalpfadverstdrkung mit Hilfe
der Kalibrationsroutinen aus Kapitel 5 kalibriert werden, um eine optimierte effektive
Auflésung des AMUX-DAC-Aufbaus zu erhalten.

Abbildung 6.17 zeigt die Augendiagramme einer PAM4 Pulsamplitudenmodulation bei
Baud- und Abtastraten von 128 GBd/GS/s (a) und 140 GBd/GS/s. Beide Augendia-
gramme weisen deutliche vertikale und horizontale Augenéffnungen auf. Die Augenoff-
nung sind fiir 140 GBd/GS/s kleiner als fiir 128 GBd/GS/s. Fiir Symbolwechsel mit ho-
her Frequenz erreicht die Ausgangsspannung der AMUX-Variante 2 fiir die Abtastrate
von 140 GS/s nicht mehr vollstdndig den statischen Pegel. Dadurch verringern sich die
vertikale und horizontale Augen6ffnung im Vergleich zu der Abtastrate von 128 GS/s.
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Abbildung 6.18: ENoB der AMUX-Variante 2 in Abhéngigkeit des Takt-zu-Signal-Timing (a)
und des Signal-zu-Signal-Timing (b) bei Ansteuerung mit x1 2(¢). Betrag der
Kalibrationsspannung |Ugg| fiir die Einstellung des Timings zwischen dem
Taktsignal und dem Eingangssignal x1(¢) (¢) und fir die Einstellung des
Timings zwischen dem Taktsignal und dem Eingangssignal x»(t) (d).

In Abbildung 6.18 sind Simulationsergebnisse der Spitzenwert-Detektorschaltung fiir,
das in Abschnitt 4.4 vorgestellte, rudimentéare Kalibrationsverfahren fiir eine Abtastrate
von 128 GS/s gezeigt. Die Ergebnisse entsprechen qualitativ den Ergebnissen aus Ab-
bildung 4.34 fiir eine Spitzenwert-Detektorschaltung in ST-Microelectronics und einer
Abtastrate von 100 GS/s. In Abbildung 6.18a,b ist der ENoB der AMUX-Variante 2
fiir das Takt-zu-Signal-Timing und das Signal-zu-Signal-Timing bei Ansteuerung des
AMUX mit x; 2(t) gezeigt. Das ideale Takt-zu-Signal-Timing beziiglich des ENoB liegt
bei einer Verzogerung der Taktsignale der DACs von At. p = 0ps. Das ideale Signal-zu-
Signal-Timing beziiglich des ENoB liegt bei eine Verzogerung zwischen den Eingangs-
signalen x2(t) von Atye = Ts p/2 = 7,8125ps. Diese Zeitverzogerung entspricht der
in Abschnitt 2.2 hergeleiteten Zeitverzogerung zwischen den Eingangssignalen fiir eine
ideale AMUX-Funktion. Fiir den ersten Kalibrationsschritt wird das Timing zwischen
dem Taktsignal ¢ps1(t) und dem Eingangssignal x1(t) eingestellt (vgl. Abbildung 6.18c).
Das Eingangssignal xo(t) wird im ersten Kalibrationsschritt zu null gesetzt. Das gesuch-
te Minimum des Betrages der Kalibrationsspannung Uy, liegt bei At. p ~ 1,56 ps und
liegt damit nicht beim idealen Takt-zu-Signal-Timing von At.p = 0ps. Das Kalibra-
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tionsverfahren beruht auf der Detektierung der Amplitude der Signalténe §Ii’f und der
Residualtone zl{i in den ersten beiden Nyquistbdndern des Dummy-Ausgangssignals der
Kernschaltung. Durch dynamische Effekte, wie zum Beispiel Stromiiberhéhungseffekte,
und nichtlineare Effekte in der Schaltung kénnen zusétzlich Frequenzanteile Einfluss auf
den Spitzenwert des Ausgangssignals und des Dummy-Ausgangssignals besitzen. Dies
kann zu der Differenz in der detektierten Zeitverzogerung At. p zwischen dem idealen
Takt-zu-Signal-Timing und dem Minimum des Betrages der Kalibrationsspannung Upg;
fiihren. Fir den zweiten Kalibrationsschritt wird, wie in Abschnitt 4.4 erldutert, das
Timing zwischen dem Taktsignal cps2(t) und dem Eingangssignal x4(t) eingestellt (vgl.
Abbildung 6.18d). Dazu wird das Eingangssignal x2(t) um die zusétzliche Verzogerung
Ato verzogert; die Verzogerung der Taktsignale der DACs wird auf das gefundene Mi-
nimum des ersten Kalibrationsschrittes At, p = 1,56 ps eingestellt. Das Eingangssignal
x1(t) wird im zweiten Kalibrationsschritt zu null gesetzt. Das gesuchte Minimum des
Betrages der Kalibrationsspannung Up,; liegt bei Atpo ~ 7,82125ps und liegt damit
beim idealen Signal-zu-Signal-Timing von Aty = T p/2 = 7,8125 ps. Das, durch das
rudimentdre Kalibrationsverfahren gefundene Timing, weicht zwar von dem idealen Ti-
ming von dem idealen Takt-zu-Signal-Timing ab, bildet jedoch eine gute Ausgangslage
fiir die Kalibrationsroutine aus Kapitel 5 zur Feinjustage und Optimierung des ENoB.

Die Simulation der AMUX-Variante 2 zeigen eine Bandbreite der Daten-Kanéle von
108 GHz und eine Bandbreite des Takt-Kanals von 85 GHz. Dadurch ist die AMUX-
Variante 2 in der Simulation in der Lage Ausgangssignale mit Abtastraten von bis zu
140 GS/s zu erzeugen. Die effektive Auflosung der AMUX-Variante 2 liegt fiir eine 8-bit
DAC-Ansteuerung zwischen 7,2 bit und 6 bit und fiir eine 6-bit DAC-Ansteuerung zwi-
schen zwischen 5,9bit und 5bit. Der maximale Spannungshub der AMUX-Variante 2
liegt bei 1,2V, und die Gesamt-Spannungsverstarkung bei etwa V,, = 0.98.

6.4 Messergebnisse

Im vorliegenden Abschnitt werden Messergebnisse der AMUX-Variante 1 und 2 vorge-
stellt. Fiir die Verifizierung der Entwicklungsschritte und des im Rahmen der Arbeit
hergeleiteten funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells ist die Optimierung der effek-
tiven Auflésung und des Amplitudenverlaufs des Gesamt-Signaltones von Bedeutung.
Weitere Kenngroflen wie Bandbreite der analogen Signalpfade, die Bandbreite des Takt-
pfades und die Qualitdt der Augendiagramme am Daten-Ausgang sind ebenfalls von
Interesse.

Abbildung 6.19 zeigt jeweils den Aufbau einer AMUX-Schaltung der AMUX-Variante
1 (a) und der AMUX-Variante 2 (c) in einem Modul. Die integrierte Schaltung der
AMUX-Variante 1 und 2 sind jeweils in Aussparungen einer Teflon-Leiterplatte geklebt,
welche wiederum auf einen Messingsockel mit 1,85 mm Steckern platziert ist. In Abbil-
dung 6.19 sind die gebondeten Chips der AMUX-Variante 1 (b) und der AMUX-Variante
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Abbildung 6.19: Aufbau der AMUX-Varianten 1 (a) und AMUX-Variante 2 (c) in einem Modul
und gebondeter Chip der AMUX-Variante 1 (b) und der AMUX-Variante 2

(d).

2 (d) gezeigt. Die Signalschnittstellen aller Ein- und Ausgénge des Chips sind mit Bond-
drihten mit den Ubertragungsleitungen auf der Teflon-Leiterplatte verbunden. Zusétz-
lich sind die Bondpads der Einstellgréfien, sowie der Versorgungsspannung und der Mas-
se Uber Bonddrihte mit der Teflon-Leiterplatte verbunden. Die Bonddrdhte der GS-
SG-Schnittstellen der differentiellen Ein- und Ausgénge sind im Verhéaltnis zu den ande-
ren Bonddréhten besonders kurz gewahlt, um die die parasitdren Bonddrahtinduktivitat
zu reduzieren und damit den Einfluss der Bonddrihte auf die Ubertragung der Ein- und
Ausgangssignale zu minimieren.

Die Module der AMUX-Variante 1 besitzen passend zu der Simulation eine Stromauf-
nahme von 380mA bei einer Versorgungsspannung von —5,7V. Dies entspricht einer
Leistungsaufnahme von etwa 2,17 W. Die AMUX-Variante 2 besitzt aufgrund der Ver-
wendung von Bipolar- und CMOS-Transistoren zwei Versorgungsspannungen. Die Ver-
sorgungsspannung U,. = —5,5V fiir den bipolaren Schaltungsteil und U,y = —2,5V
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fiir den CMOS-Schaltungsteil. Die einzige Ausnahme betrifft die XOR-Zelle, welche mit
Bipolar-Transistoren realisiert ist, jedoch an der Spannungsversorgung U,.q4 liegt. Die
Simulation der AMUZX-Variante 2 ergibt eine Stromaufnahme der Spannungsversorgung
Uee von 648 mA und der Spannungsversorgung U,.g von 35mA. Dies entspricht einer
Gesamtleistungsaufnahme von 3,65 W. Die aufgebauten Module der AMUX-Variante 2
weisen jedoch das Problem auf, dass die Spannungsversorgungen U, und U nicht
voneinander getrennt iiber Labornetzteile eingestellt werden konnen. Widerstandsmes-
sungen zwischen den Versorgungsnetzen weisen bei allen aufgebauten Modulen einen
ohmschen Widerstand von etwa 8,72 auf. Die Ursache dieses Problems konnte im Rah-
men der Arbeit nicht eindeutig identifiziert werden, jedoch wird ein Fehler beim Layout
der n-Wannen der CMOS-Transistoren in einer Zelle des ATB-Busses vermutet. Um die
Module trotzdem in Betrieb nehmen zu kénnen, wird parallel zu dem Labornetzteil,
welches die Spannung U,y liefert, ein Leistungswiderstand von 8 ) geschaltet. Durch
diesen parallelgeschalteten Widerstand lassen sich die Versorgungsspannung auf die ge-
wiinschten Werte Uge = —5,5V und —2,5V einstellen. Durch diesen Aufbau steigt die
Gesamtstromaufnahme von 683 mA auf 1,03mA. Die zusétzliche Stromaufnahme von
347mA entspricht in erster Ndherung der Potentialdifferenz —2,5V — (=5,5V) = 3V
zwischen den beiden Betriebsspannungen geteilt durch den Widerstand zwischen den
beiden Betriebsspannungen von etwa 8,7). Die Leistungsaufnahme liegt dadurch bei
insgesamt 4,7W, was einer Steigerung von 28.8% entspricht. Die Funktionsweise des
bipolaren Schaltungsteils ist trotz der zusétzlichen Stromaufnahme gegeben. Der ATB-
Bus, welcher zur Einsparung von Bondpads integriert wurde, weist keine Reaktion bei
Ansteuerung der verschiedenen Messsignale auf. Uber den ATB-Bus sollten die dc-Off-
setspannungen im Taktpfad, am Eingang und Ausgang des Ausgangsverstarkers und am
Ausgang der Spitzenwert-Detektor-Schaltung messbar sein. Zusétzlich sollte iiber den
ATB-Bus die Temperatur auf dem Chip iiber eine PTAT-Schaltung (engl. proportional
to absolute temperature) bestimmt werden. Diese Messoptionen sind durch die Fehlfunk-
tion des ATB-Busses nicht moglich, wodurch die Optimierung der effektiven Auflésung
beziiglich des Tastgradfehlers erschwert wird (vgl. Kapitel 5). Zusétzlich kann die in
Abschnitt 4.4 vorgestellte Spitzenwert-Detektor-Schaltung nicht verifiziert und charak-
terisiert werden.

6.4.1 Charakterisierung der Daten-Kanile und des Takt-Kanals

Im Folgenden Abschnitt werden die Messungen der Gegentakt-Kleinsignalparameter
(auch Modenkonversions-Parameter genannt) der Daten-Kanéle und des Takt-Kanals
der beiden AMUX-Varianten besprochen. Die Definition der Gegentakt-Kleinsignalpara-
meter erfolgt analog zu [47, 66] in Anhang D.1. Eine vergleichbare Definition modaler
Streuparameter findet sich in [67, 68]. Zur Messung der Gegentakt-Kleinsignalparameter
wird jede differentielle Signalschnittstelle der AMUX-Schaltung als Tor-Paar zusammen-
gefasst. Der differentielle Takt-Eingang der AMUX-Schaltung wird als Tor-Paar 1, der
differentielle Daten-Eingang 1 als Tor-Paar 2, der differentielle Daten-Eingang 2 als Tor-
Paar 3 und der differentielle Daten-Ausgang als Tor-Paar 4 definiert. Die Messungen der



6.4 Messergebnisse 184

VNA

Tor Tor

Takt-
Eingang
/Tor-Paar 1

Takt-
Eingang
/Tor-Paar 1

dc-Offset Bias-Tee

/Tor-Paar 2
Daten-Q

aten-
AMUX _ Ausgang
/Tor-Paar 40

777777 ¢ Daten-
' L Eingang 2
[ /Tor-Paar 3

””” :Bias—Tee
dc-Offset
(a) Messung Daten-Kanal 1 (b) Messung Takt-Kanal

Abbildung 6.20: Aufbau zur Messung des Ubertragungsverhaltens der Daten-Kanéile und des
Takt-Kanals.

Gegentakt-Kleinsignalparameter dienen der Interpretation der erreichbaren effektiven
Auflésung und der erreichbaren Abtast- und Baud-Raten der beiden AMUX-Varianten.
Abbildung 6.20a zeigt beispielhaft den Messaufbau zur Charakterisierung des Daten-Ka-
nals 1 mit Hilfe der Bestimmung des Gegentakt-Kleinsignalparameters M ,. Die Mes-
sungen werden mit einem VNA (vektorieller Netzwerkanalysator) F8361A von Keysight
Technologies durchgefiihrt. Der VN A besitzt zwei Tore mit einer Bandbreite von 10 MHz
bis 67 GHz. Zur Bestimmung von M, wird der Streuparameter von jedem der Tore des
Tor-Paares 2 zu jedem der Tore des Tor-Paares 4 gemessen. Die Berechnung von M, er-
folgt analog zu Gleichung D.2. Die nicht gemessenen Tore der beiden Tor-Paare werden
mit 50 Widerstdnden bzw. 20 dB-Dampfungsglieder abgeschlossen. Die Tor-Paare 1
(Takt-Eingang) und 3 (Daten-Eingang 2) werden ebenfalls mit 50 {2 Widersténden bzw.
20 dB-Dampfungsglieder abgeschlossen. An einem Tor des Tor-Paares 1 (Takt-Eingang)
wird mit Hilfe eines externen Bias-Tees eine dc-Offsetspannung von etwa 380 mV in den
Taktpfad des AMUX eingebracht. Diese dc-Offsetspannung und die de-Spannungsverstér-
kung des Taktpfades fiihrt zu einem statischen Auslenken der Stromschalter der SEL der
Kernschaltung. Je nach Wahl des Tores des Tor-Paares 1 an dem die dc-Offsetspannung
eingepragt wird, wird entweder der Daten-Kanal 1 oder der Daten-Kanal 2 statisch auf
den Daten-Ausgang des AMUX geschaltet. Damit konnen die Ubertragungsfunktionen
des Daten-Kanals 1 und 2 mit Hilfe der Gegentakt-Kleinsignalparameter M, und M
gemessen werden.

Zur Bestimmung des Takt-Kanals wird der Gegentakt-Kleinsignalparameter M, mit
Hilfe des Messaufbaus in Abbildung 6.20b bestimmt. Dazu wird das Tor 1 des VNA ab-
wechselnd an die Tore des Tor-Paares 1 angeschlossen. Das ungenutzte Tor des Tor-Paars
1 wird mit 50 © oder einem 20 dB-Dampfungsgliedes abgeschlossen. Die Tor-Paare 2 (Da-
ten-Eingang 1) und 3 (Daten-Eingang 2) werden entweder direkt oder iiber Bias-Tees
abgeschlossen. Mit Hilfe der beiden Bias-Tees werden dc-Offsetspannung von 500 mV mit
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Abbildung 6.21: Aufbau zur Messung des Ubertragungsverhaltens der Daten-Kanile und des
Takt-Kanals.

unterschiedlicher Polaritdt an den Daten-FEingéngen eingepragt. Diese dc-Offsetspannun-
gen fithren zu einem statischen Auslenken der Transadmittanzstufen der Kernschaltung
des AMUX. Durch die Polaritdt der de-Offsetspannungen besitzen die statischen Aus-
gangsstrome der Transadmittanzstufen ebenfalls eine entgegengesetzte Polaritdt. Durch
diese entgegengesetzte Polaritit schaltet der AMUX mit der Taktfrequenz alternierend
zwischen zwei statischen Ausgangsspannungen. Mit Hilfe dieser Ansteuerung wird das
Taktsignal {iber die SEL der Kernschaltung auf den Daten-Ausgang des AMUX gegeben.
Zur Bestimmung von M ; wird der Streuparameter von jedem der Tore des Tor-Paares
1 zu jedem der Tore des Tor-Paares 4 gemessen. Die Berechnung von M, erfolgt analog
zu Gleichung D.2.

In Abbildung 6.21 sind die gemessenen und simulierten Gegentakt-Kleinsignalparameter
M5 und M fiir AMUX-Variante 1 (a) und AMUX-Variante 2 (b) aufgetragen. Die Mes-
sung der AMUX-Variante 1 zeigt eine gute Ubereinstimmung der beiden Daten-Kanéle.
Bis zur 3dB-Grenzfrequenz von 56 GHz liegt die maximale Abweichung des Ubertra-
gungsverhaltens der Daten-Kanéle bei 0,3 dB bei einer Frequenz von etwa 26 GHz. Diese
Abweichung entspricht einer Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von AV, o

~ 3,5%. Diese frequenzabhingige Fehlanpassung der Signalpfadverstirkung kann, wie
in Abschnitt 3.1.2 beschrieben, zu einem Verlust an effektiver Auflésung fithren. Die
frequenzabhéngige Fehlanpassung kann durch Anpassung des Ausgangshubes der DACs
kompensiert werden (vgl. Kapitel 5). Durch parasitiare Elemente der RF-Steckverbindun-
gen und der Bonddrahtstruktur der aufgebauten AMUX-Schaltung entstehen ab einer
Frequenz etwa 50 GHz Mehrfachreflexionen, welche sich in der Welligkeit der Ubertra-
gungsfunktion widerspiegeln. Diese Mehrfachreflexionen reduzieren potentiell die 3dB-
Grenzfrequenz der Daten-Kanéle. Die gemessenen Gegentakt-Kleinsignalparameter wei-
sen im Vergleich zur Simulation eine abfallende Neigung fiir steigende Frequenzen auf.
Die Ursache dieses Abfalls konnte im Rahmen der Arbeit nicht gefunden werden. Die
Untersuchung von Teststrukturen der Aufbautechnik zeigen, dass dieser Abfall weder auf
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die Dampfung der Ubertragungsleitungen auf dem Teflon-Substrat noch auf die Bond-
drahtstruktur zuriick zu fithren ist. Damit bleiben als mdogliche Ursachen Démpfungen
auf den Ubertragungsleitungen auf dem Chip oder einen nicht in dem Transistormo-
dell beinhalteten Ubertragungseffekt. Die simulierten Gegentakt-Kleinsignalparameter
zeigen einen dhnlichen Ubertragungsverlauf, jedoch ohne diese abfallende Neigung fiir
steigende Frequenzen. Dadurch erreichen die Daten-Kanéle in der Simulation eine 3dB-
Grenzfrequenz von 68 GHz.

In Abbildung 6.21b sind die Gegentakt-Kleinsignalparameter M, und M5 fir AMUX-
Variante 2 fiir einen Arbeitspunktstrom Ir = 3mA und OmA des RC-Filters im Aus-
gangsverstirker aufgetragen. Fiir den Arbeitspunktstrom Ir = 3mA im Vergleich zu
Ir = 0mA bewirkt der RC-Filter ein Senkung des Uberhéhungseffektes des Ausgangs-
verstérkers ab einer Signalfrequenz von etwa 30 GHz. Dies Entspricht in erster Naherung
dem Verhalten der Simulation des Ausgangsverstiarkers in Abbildung 6.13. Die Simulati-
on der Daten-Kanéle bei Variation des Arbeitspunktstromes Ir des RC-Filters zeigt ein
entsprechendes Verhalten. Mit Hilfe des RC-Filters kann demnach der Uberhéhungseffekt
des Ausgangsverstirkers wie gewiinscht angepasst werden. Die Messung der Daten-Kané-
le der AMUX-Variante 2 in Abbildung 6.21b zeigt eine gute Ubereinstimmung der beiden
Daten-Kanéle. Die maximale Abweichung der Gegentakt-Kleinsignalparameter der bei-
den Daten-Kanile liegt bei 0,3 dB. Diese Abweichung entspricht einer Fehlanpassung der
Signalpfadverstarkung von AV, 2 =~ 3,5%. Die frequenzabhéngige Fehlanpassung kann
durch Anpassung des Ausgangshubes der DACs kompensiert werden (vgl. Kapitel 5).
Die Bandbreite des VNA reicht nicht aus um die 3dB-Grenzfrequenz der Daten-Kanéle
zu bestimmen und liegt somit bei > 67 GHz. Die 3dB-Grenzfrequenz der Simulation
liegt bei 108 GHz. Die Messung und die Simulation der Gegentakt-Kleinsignalparameter
weichen fiir niedrigere Frequenzen deutlich voneinander ab. Die gemessenen Gegentak-
t-Kleinsignalparameter beginnen bei einer Wert von 2dB, wéihrend die simulierten Ge-
gentakt-Kleinsignalparameter bei einem Wert von —0,26 dB beginnen. Der Anstieg der
Signalpfadverstirkung der Messung gegeniiber der Simulation fiir niedrige Frequenzen
entspricht etwa 20%. Diese Differenz der Signalpfadverstiarkung fiir niedrige Frequen-
zen zwischen Simulation und Messung zeigt sich analog bei den Ergebnissen fiir die
Gesamt-Signalamplituden bei DAC-Ansteuerung in Abschnitt 6.4.2. Der Grund fiir die
erhohte Signalpfadverstarkung konnte im Rahmen der Arbeit nicht gekldrt oder in der
Simulation nachmodelliert werden. Toleranzschwankungen der Widerstdnde sowie Tem-
peraturabhéngigkeiten der Widerstiande liegen nicht in einer Groflenordnung um eine
Abweichung der Signalpfadverstarkung von 20% fiir niedrige Frequenzen zu erzeugen.
Es liegt Nahe, die Ursache dieser Abweichung in einen Zusammenhang mit der zusétzli-
chen Leistungsaufnahme zu bringen. Jedoch konnte die genaue Ursache der Steigerung
der Signalpfadverstirkung nicht exakt determiniert werden.

Die Bandbreite der Daten-Kanéle der AMUX-Variante 1 reicht aus, um das erste und
zweite Nyquistband fir Eingangssignale bis etwa 60 GS/s zu iibertragen. Die Bandbrei-
te der Daten-Kanile der AMUX-Variante 2 erlaubt die Ubertragung des ersten und
zweiten Nyquistbandes von Eingangssignalen mit Abtastraten bis > 67 GHz. Die Uber-
tragung des ersten und zweiten Nyquistband ist fiir die AMUX-Funktion, wie in Ab-
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Abbildung 6.22: Aufbau zur Messung des Ubertragungsverhaltens der Daten-Kanile und des
Takt-Kanals.

schnitt 2.2 gezeigt, von grundlegender Bedeutung. Die Bandbreite der Daten-Kanéle der
AMUX-Variante 1 erlauben somit Abtastraten des AMUX von bis zu 120 GS/s und die
der AMUX-Variante 2 von > 134 GS/s.

In Abbildung 6.22 sind die gemessenen Gegentakt-Kleinsignalparameter M, fiir AMUX-
Variante 1 (a) und AMUX-Variante 2 (b) aufgetragen. Der Gegentakt-Kleinsignalpara-
meter M ; wird zur Charakterisierung des Takt-Kanals gemessen. Der Startwert des Ge-
gentakt-Kleinsignalparameters M, ist abhéingig von der Leistung des Eingangssignals
sowie von dem Ausgangshub der AMUX-Variante. Fiir AMUX-Variante 1 startet M, fiir
eine Signalleistung von —10dBm bzw. —7dBm des VNA’s und einem Ausgangshub von
etwa 700 mV;, bei etwa 11dB bzw. 8 dB. Dabei erreicht das Taktsignal eine 3dB-Grenz-
frequenz von etwa 62 GHz bzw. 64 GHz. Fiir niedrigere Leistung des Eingangssignals fallt
die 3dB-Grenzfrequenz unter 60 GHz. Fiir hohere Leistung des Eingangssignals steigt
die 3dB-Grenzfrequenz des Takt-Kanals der AMUX-Variante 1 nicht weiter an. Dies
spricht dafiir, dass die Grenzfrequenz des Takt-Eingangs der P-AMUX-Kernschaltung
bei etwa 60 GHz liegt. Durch die begrenzte Bandbreite dieser Schnittstelle erhéht sich
die Eingangsspannung des Taktsignals auch bei Vergréflerung der Eingangsleistung am
Takt-Eingang der Verstarkerkette nicht weiter. Dieses Ergebnis passt mit der maximal
erreichbaren und gemessenen Baud-Rate einer PAM-4-Modulation der AMUX-Variante
1 in Abbildung 6.31b zusammen. Die Simulation der 3dB-Grenzfrequenz des Takt-Ka-
nals der AMUX-Variante 1 (vgl. Abbildung 6.5b) liegt bei 67 GHz und passt in erster
Néherung zu der, mit dem VNA bestimmten, Grenzfrequenz. Die Messergebnisse be-
stiatigen den Nachteil der gewédhlten Gesamt-Schaltungstopologie der AMUX-Variante
1 (des P-AMUX), nédmlich die limitierte Bandbreite der Takt-Eingangsschnittstelle der
SEL der Kernschaltung (vgl. Abschnitt 4.3.2).

Fiir AMUX-Variante 2 startet M, fiir eine Signalleistung von —10dBm bzw. —7dBm
des VNA und einem Ausgangshub von etwa 1,2V, bei etwa 15dB bzw. 12,8dB. Die
Bandbreite des VNA von 67 GHz reicht nicht aus um die 3dB-Grenzfrequenz des Takt-
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Kanals der AMUX-Variante 2 zu messen. Damit liegt die Bandbreite des Takt-Kanals
der AMUX-Variante 2 bei > 67 GHz. Der Takt-Kanal erlaubt somit Taktfrequenzen von
> 67 GHz und dem entsprechend Abtastraten von > 134 GS/s. Die Simulation der 3dB-
Grenzfrequenz des Takt-Kanals der AMUX-Variante 2 (vgl. Abbildung 6.14b) liegt bei
85 GHz. Die Realisierung der AMUX-Variante 2 mit Hilfe der Gesamt-Schaltungstopo-
logie der AMUX-Kernschaltung mit einem linearen Ausgangsverstiarker erméoglicht, wie
in Abschnitt 4.3.2 beschrieben, die Erhéhung der Bandbreite des Takt-Eingangsschnitt-
stelle der Kernschaltung im Vergleich zur Schaltungstopologie des P-AMUX. Dadurch
ermoglicht die Schaltungstopologie der Kernschaltung mit Ausgangsverstérker das Er-
reichen von potentiell héheren, maximalen Abtastraten im Vergleich zur alternativen
P-AMUX-Schaltungstopologie.

6.4.2 Charakterisierung der effektiven Auflosung und der Augendiagramme

Zur Verifikation des im Rahmen dieser Arbeit hergeleiteten, funktionsbasierten Frequenz-
bereichsmodells sowie der Wahl der Kernschaltungstopologie und der Dimensionierungs-
vorschriften der Teilschaltungen werden in diesem Abschnitt die effektive Auflésung
und PAM-4-Augendiagramme der beiden AMUX-Varianten gemessen. Zur Messung des
ENoB und der Augendiagramme der AMUX-Varianten wird der Messaufbau in Abbil-
dung 6.23 verwendet. Der Signalgenerator E8257D von Keysight Technologies erzeugt
die Taktfrequenz f. 4 und wird single-ended mit dem Takt-Eingang des AMUX verbun-
den. Der Signalgenerator verfiigt {iber einen Frequenzbereich von 100 kHz bis 70 GHz
bei einer maximalen Ausgangsleistung von 10dBm bei der maximalen Taktfrequenz.
Ein Frequenzteiler mit dem Teilerverhéaltnis f : f/2 wird verwendet, um die Taktfre-
quenz f.p = / CQ’A der DACs zu erzeugen. Mit der Taktfrequenz f. p wird zusétzlich das
Precision-Timebase-Modul des Oszilloskopes DCA-X N1000A von Keysight Technologies
angesteuert. Das Precision-Timebase-Modul verringert den Jitter durch das Oszilloskop
fir Messungen des ENoB und der Augendiagramme. Das DAC5-Modul von Micram
verfiigt iiber zwei DACs mit maximalen Abtastraten von 128 GS/s und Taktfrequenzen
bis 64 GHz. Das DAC5-Modul verfiigt zusétzlich {iber interne Verzogerungsleitungen in
den Taktpfaden der beiden DACs. Diese Verzogerungsleitungen kénnen zur Kalibration
des Takt-zu-Signal-Timings und des Signal-zu-Signal-Timings (vgl. Kapitel 5) verwen-
det werden. Mit Hilfe der Zeitverzogerung At. p bzw. der Phasenverschiebung ¢. p kann
das Takt-zu-Signal-Timings angepasst werden, indem das Taktsignal beider DACs ver-
schoben wird. Mit Hilfe der Zeitverzogerung At. p1 bzw. der Phasenverschiebung ¢. p1

und der Zeitverzégerung TST’D + At. p2 bzw. der Phasenverschiebung § + ¢ p2 kann
das Signal-zu-Signal-Timing der Eingangssignale angepasst werden. Die DACs erzeugen
die Eingangssignale x12(t) mit einer Abtastrate von fs p, einem maximalen differenti-
ellen Spannungshub von 1V, und einer Auflésung von 8-bit. Beide AMUX-Varianten
werden zur besseren Vergleichbarkeit mit den 8-bit DAC5-Modulen charakterisiert. Die
Eingangssignale x1 2(t) steuern die Daten-Eingénge des AMUX-Moduls an. Der AMUX
erzeugt mit Hilfe der Taktfrequenz f. 4 und den Eingangssignalen ein Ausgangssignal am
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Abbildung 6.23: Aufbau zur Messung des ENoB und der Augendiagramme.

Daten-Ausgang mit einer Abtastrate von fs 4 = 2f; p. Der Daten-Ausgang des AMUX
wird mit Hilfe der N-1046A-Tastkdpfe des Oszilloskopes gemessen. Die Tastkdpfe besit-
zen eine Bandbreite von ca. 110 GHz. Das DAC5-Modul besitzt einen Takt-Ausgang,
welcher eine um den Faktor Vier geteilte Taktfrequenz ausgibt. Diese geteilte Taktfre-
quenz wird tiber ein CD3-Modul von Micram auf den Trigger-Eingang des Oszilloskopes
gegeben. Das CD3-Modul dient als Verstérker und als einstellbarer Frequenzteiler.

In Abbildung 6.24a,b sind die Mess- und die Simulationsergebnisse des ENoB der AMUX-
Variante 1 und in Abbildung 6.24c,d die Mess- und die Simulationsergebnisse des ENoB
der AMUX-Variante 2 fiir 100 GS/s (a,c) und 120 GS/s (b,d) aufgetragen. Zusétzlich
sind die Messergebnisse des ENoB der ansteuernden DACs fiir 50 GS/s (a,c) und 60 GS/s
(b,d) aufgetragen. Der ENoB der AMUX-Variante 1 startet bei 7,7 bit und fallt im Fre-
quenzbereich von 10 GHz bereits auf etwa 6 bit ab. Ein analoges Verhalten tritt bei dem
ENoB-Verlauf der AMUX-Variante 2 auf. Der Startwert des ENoB der AMUX-Variante
2 liegt bei etwa 7,2 bit. Der Abfall ist ebenfalls in den ENoB-Verldufen der beiden DACs
des DAC5-Moduls zu erkennen und entsteht durch steigende Intermodulationsverzerrung
in den Eingangssignalen (DAC-Signalen). Wie in Abschnitt 2.3 erkléart bildet der AMUX
den charakteristischen ENoB-Verlauf der Eingangssignale in das untere AMUX-Band des
Ausgangssignals ab. Zusétzlich sollte der AMUX aufgrund des FBV-Effektes den cha-
rakteristischen ENoB-Verlauf der DACs in gespiegelter Form in das obere AMUX-Band
abbilden. Jedoch ist ein Anstieg des ENoB ab einer Frequenz von etwa ! 32"‘ —10 GHz nicht
zu erkennen. Der ENoB sinkt fiir maximale Signalfrequenzen fiir die AMUX-Variante 1
auf 5,1 bit fir 100 GS/s und 4,1 bit fir 120 GS/s. Fiir die AMUX-Variante 2 sinkt der
ENoB fiir maximale Signalfrequenzen auf 4,6 bit fir 100 GS/s und 4,1 bit fiir 120 GS/s.
Der fehlende Anstieg des ENoB fiir maximale Signalfrequenzen kann mit Hilfe der Un-
tersuchung des Verhaltens der SEL aus Abschnitt 4.2.2 erklart werden. Der maximale
ENoB fiir hohe Signalfrequenzen hédngt zum einen von dem Schaltverhalten, zum anderen
von dem Stromiiberhohungseffekt der Stromschalter der SEL ab. Sowohl das Schaltver-
halten als auch der Stromiiberhéhungseffekt werden durch die Taktsignalamplitude .4
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Abbildung 6.24: Messung und Simulation des ENoB der AMUX-Variante 1 fir 100 GS/s (a)
und 120 GS/s (b) und Messungen des ENoB der DACs fiir 50 GS/s (a) und
60 GS/s (b). Messung und Simulation des ENoB der AMUX-Variante 2 fiir
100GS/s (c¢) und 120GS/s (d) und Messungen des ENoB der DACs fiir
50GS/s (c) und 60 GS/s (d).

am Takt-FEingang der SEL beeinflusst. Wie in Abschnitt 4.2.2 ausgefiihrt, steigt fiir stei-
gende Taktsignalamplituden .q die Gesamt-Signalamplitude fiir hohe Signalfrequenzen
und der Amplitudenverlauf des Gesamt-Signaltons néhert sich dem idealen Sinc-Verlauf
fur die gewollte Abtastrate des Ausgangssignals an. Dies liegt an einer Verbesserung des
Schaltverhaltens der Stromschalter der SEL durch ein grofleres Verhéltnis zwischen der
Taktsignalamplitude .q und der Knickspannung Uk sg der Stromschalter. Fiir steigen-
de Taktsignalamplituden @4 steigt jedoch auch der Stromiiberhéhungseffekt der Strom-
schalter, wodurch die Intermodulationsverzerrung fiir steigende Signalfrequenzen steigt.
Die Verzerrung aufgrund des Stromiiberhohungseffektes bewirkt eine Intermodulations-
verzerrungen im gespiegelten Abbild des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells.
Der Einfluss des gespiegelten Abbildes am Gesamt-Signalton und der Intermodulations-
verzerrung steigt fiir steigende Signalfrequenzen aufgrund der gespiegelten Sinc-Apertur-
funktion des gespiegelten Abbildes, wie in Abschnitt 4.2.2 erldutert. Das Schaltverhalten
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und der Stromiiberhohungseffekt der SEL fithren zu gegensétzlichen Optimierungsvor-
schriften beziiglich der Einstellung der Taktsignalamplitude 4.q. Abbildung 6.25 ver-
deutlicht die Optimierung der effektiven Auflésung fiir hohe Signalfrequenzen in Ab-
héngigkeit der Taktsignalamplitude. Um die Auswirkung beider Effekte zu zeigen, wird
die AMUX-Variante 2 bei einer Abtastrate von 100 GS/s und einer Signalfrequenz von
48 8 GHz gemessen. Die AMUX-Variante 2 besitzt einen Takt-Kanal mit einer Bandbrei-
te von tiber 67 GHz (vgl. Abbildung 6.22b), wodurch die Taktsignalamplitude .4 fiir eine
Taktfrequenz f. o4 = 50 GHz mit Hilfe der einstellbaren Stromquellen der Stromschalter
der Taktverstiarkerzellen variiert werden kann. In Abbildung 6.25a ist die Amplitude des
Gesamt-Signaltons s¥ bei der Signalfrequenz f,, = 48,8 GHz sowie die Amplitude der
dritten Oberwelle hY, bei der Oberwellenfrequenz f, , = 46,4 GHz in Abhéngigkeit der
Taktsignalamplitude 4.y am Takt-Eingang der Kernschaltung aufgetragen. Die Takt-
signalamplitude .y wurde mit Hilfe der gemessenen dc-Einstellspannung der Arbeits-
punktstrome der Taktverstiarkerzellen nachsimuliert. Die Gesamt-Signalamplitude steigt
mit steigender Taktsignalamplitude streng-monoton an und lduft fiir maximale Taktsi-
gnalamplituden in einen Grenzwert von etwa —5,1dBVp, (555mV ;). Fiir eine Taktsi-
gnalamplitude von @.q = 400 mV erreicht die Gesamt-Signalamplitude bereits einen Wert
von —6,2dBVp;, (490 mVy,;,), was in etwa 88% der maximal erreichbaren Amplitude ent-
spricht. Dieses Verhalten entspricht den Ergebnissen aus Abbildung 4.8. Die Amplitude
der dritten Oberwelle hY, steigt ab einer Taktsignalamplitude von etwa 4.y = 100 mV
ebenfalls streng-monoton an. Jedoch lauft die Amplitude der dritten Oberwelle im Ver-
gleich zur Gesamt-Signalamplitude nicht in einen Grenzwert. Die dritte Oberwelle steigt
ab g =~ 200 mV schneller an als die Gesamt-Signalamplitude. Dieser Anstieg der drit-
ten Oberwelle bei steigender Taktsignalamplitude passt zu dem Effekt der Entstehung
von Intermodulationsverzerrung aufgrund des Stromiiberhéhungseffektes in den Strom-
schaltern der SEL. Die effektive Auflésung und damit der ENoB des Ausgangssignals
ist sowohl abhéngig von der Gesamt-Signalamplitude als auch von der Amplitude der
Oberwellen der Intermodulationsverzerrung. In Abbildung 6.25b ist der ENoB basierend
auf der Gleichung 2.31 (mit Hilfe des SINAD) und 4.42 (mit Hilfe des THD) in Abhén-
gigkeit der Taktsignalamplitude a4 fiir die Signalfrequenz 48,8 GHz aufgetragen. Beide
ENoB-Kurven weisen den selben qualitativen Verlauf auf. Der ENoB basierend auf dem
THD ist groflier als der ENoB basierend auf dem SINAD, da als Stérgréflen bei der Be-
stimmung des THD nur die Oberwellen der Intermodulationsverzerrung beriicksichtigt
werden. Der SINAD beriicksichtigt dagegen alle Stérgrofien im ersten Nyquistband, wo-
zu der Rauschteppisch, Residualténe und Oberwellen durch Intermodulationsverzerrung
gehoren. Der hochste ENoB(SINAD) von etwa 5,2 bit wird fiir eine Taktsignalamplitu-
de von . = 235mV erreicht. Fiir diesen Wert der Taktsignalamplitude erreicht die
Gesamt-Signalamplitude jedoch lediglich einen Wert von —8,8dBV, (360 mVp,,). Dies
entspricht nur etwa 65% der maximal erreichbaren Gesamt-Signalamplitude. Fiir grofie-
re Taktsignalamplituden sinkt der ENoB aufgrund des sinkenden Verhéltnisses zwischen
Gesamt-Signalamplitude und der Amplitude der dritten Oberwelle der Intermodulations-
verzerrung. Beide ENoB-Verldufe ndhern sich fiir hohe Taktsignalamplituden einander
an, da der ENoB fiir hohe Taktsignalamplituden hauptséchlich von der dritten Oberwel-
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Abbildung 6.25: Messung der Amplitude des Gesamt-Signaltones und der dritten harmoni-
schen Oberwelle (a) sowie des ENoB auf Basis des SINAD und auf Basis des
THD (b) fiir eine Signalfrequenz von 48,8 GHz fiir 100 GS/s in Abhéngigkeit
der Amplitude der Takteingangsspannung t.q der SEL der AMUX-Variante
2.

le der Intermodulationsverzerrung begrenzt wird. Es muss ein Kompromiss zwischen der
Optimierung der Gesamt-Signalamplitude und der Optimierung der Linearitit gefunden
werden. Die Messung aus Abbildung 6.24c wurde bei einer Taktsignalamplitude von et-
wa U.g = 330 mV durchgefithrt. Der ENoB(SINAD) liegt bei dieser Taktsignalamplitude
bei 4,9 bit und die Gesamt-Signalamplitude bei —6,75dBV,, (460mV ;). Der von der
Taktsignalamplitude abhéngige Stromiiberhthungseffekt sowie das von der Taktsignal-
amplitude abhéngige Schaltverhalten der SEL der AMUX-Kernschaltung verhindern den
Anstieg des ENoB fiir hohe Signalfrequenzen, welcher von dem FBV-Effekt prognosti-
ziert wird.

Eine weitere Auffilligkeit in Abbildung 6.24 sind die Abweichungen von bis zu 0,3 bit in
den gemessenen ENoB-Verldufen der DACs. Dies weist darauf hin, dass die Ubertragungs-
funktionen der beiden DACs nicht identisch sind. Die Eingangssignale besitzen dadurch
nicht fir alle Frequenzen die in Abschnitt 2.2 definierten, idealen Beziehungen zwischen
Signal- und Residualamplituden (vgl. Punkt A und B). Durch diese Unterschiede in den
Signaleigenschaften der Eingangssignale ist eine Unterdriickung des Gesamt-Residual-
tons fiir alle Signalfrequenzen im Ausgangssignal des AMUX nicht moéglich. Die Unter-
driickung des Gesamt-Residualtons schwankt je nach Signalfrequenz und eingestellten
Signal-zu-Signal-Timing, wodurch der ENoB des AMUX fluktuiert. In Abbildung 6.24
sind die ENoB-Simulationen beider AMUX-Varianten gezeigt. Die Simulationen zeigen
keinen Abfall des ENoB im Frequenzbereich bis 10 GHz, da die Eingangssignale der Simu-
lation ideale ZOH-Funktionen ohne zusétzliche Intermodulationsverzerrung darstellen.
In den Messungen folgt der ENoB fiir beide AMUX-Varianten und Abtastraten zunéchst
jedoch den charakteristischen ENoB-Verldufen der DACs. Dies erklart die Diskrepanz
zwischen der Simulation und der Messung fiir den niedrigen und mittleren Frequenzbe-
reich. Die Diskrepanz bei den hohen Signalfrequenzen liegt zum einen an dem starken
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Abbildung 6.26: Messung und Simulation des ENoB der AMUX-Variante 1 fiir 100 GS/s (a)
und 120 GS/s (b) und Messungen des ENoB der DACs fiir 50 GS/s (a) und
60 GS/s (b). Messung und Simulation des ENoB der AMUX-Variante 2 fiir
100GS/s (¢) und 120GS/s (d) und Messungen des ENoB der DACs fiir
50GS/s (c) und 60 GS/s (d).

Amplitudenverlust des Gesamt-Signaltones gegeniiber der Simulation sowie der verstark-
ten Intermodulationsverzerrung durch den Stromiiberh6hungseffekt in der SEL. In der
Simulation ist der Effekt der zunehmenden Intermodulationsverzerrung aufgrund des
Stromiiberh6hungseffektes in der SEL nicht so dominant. Dies liegt voraussichtlich an
einer Abweichung zwischen den von Hand extrahierten parasitdren Layout-Elementen
in der Simulation und den realen Layout-Parasiten der Schaltung, welche mafigeblichen
Einfluss auf das Schaltverhalten und den Uberhohungseffekt der SEL besitzen.

In Abbildung 6.26 sind die Amplituden der Gesamt-Signaltone der Simulationen und der
Messungen der AMUX-Variante 1 und 2 sowie die Amplituden der Signalténe der Mes-
sung der DACs aufgetragen. Die Verlaufe der Signalamplituden der DACs weisen einen
starkeren Abfall als den einer Sinc-Aperturfunktion mit sinc (ﬁ) auf. Die Signalampli-
tuden der DACs fallen fiir maximale Signalfrequenzen fiir 50 GS /s auf 0,48 V., und fiir
60 GS/s auf 0,42V, ab. Der Amplitudenwert der idealen Sinc-Aperturfunktion fiir den

entsprechenden Ausgangshub und maximale Signalfrequenzen entspricht 0,64 V. Dieser
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stiarkere Abfall der Signalamplituden der Eingangssignale fiihrt zu einem starken Abfall
der Gesamt-Signalamplituden im mittleren Frequenzbereich (vgl. Punkt II) der beiden
AMUX-Varianten. Die gemessene Gesamt-Signalamplitude der AMUX-Variante 1 star-
tet bei etwa 650 mVy, und endet fiir eine Abtastrate von 100 GS/s bei etwa 290 mVy,
und fiir 120 GS/s bei etwa 200 mVy,. Die Simulationsergebnisse besitzen einen Startwert
der Gesamt-Signalamplitude von etwa 680 mV,, und weisen in erster Néherung einen
Sinc-Verlauf auf. Der zusétzliche Verlust an Gesamt-Signalamplitude des gemessenen
Ausgangssignals gegeniiber der Simulation entsteht wahrscheinlich durch eine Fehlab-
schiatzung (Unterschiatzung) der parasitdren Elemente des Layouts in der Simulation.
Diese Fehlabschatzung fithrt in der Simulation zu einer héheren Bandbreite des Tak-
t-Einganges der Kernschaltung. Die héhere Bandbreite fithrt zu steileren Flanken im
Schaltverhalten der SEL-Transistoren und damit zu einem geringen Abfall der Gesamt-
Signalamplitude fiir hohe Frequenzen (vgl. Abschnitt 4.2.2). Der Abfall der Gesamt-Si-
gnalamplitude der AMUX-Variante 1 iiber der Signalfrequenz liegt bei 57% fiir 100 GS/s
und bei 69% fiir 120 GS/s. Die gemessene Gesamt-Signalamplitude der AMUX-Variante
2 startet bei etwa 1,19 V,, und endet fiir eine Abtastrate von 100 GS/s bei etwa 470 mV
und fiir 120 GS/s bei etwa 380mVy,,. Bei Vergleich der Messergebnisse mit den Simu-
lationsergebnissen ist aufféllig, dass die gemessene Gesamt-Signalamplitude fiir niedrige
Frequenzen um 210mV hoher liegt als die der Simulation. Da diese Abweichung bei
niedrigen Signalfrequenzen auftritt, konnen Hochfrequenzeffekte vernachlassigt werden.
Der Grund liegt an der um 20% grofleren Signalpfadverstarkung der Daten-Kanéle. Wie
bereits in Abschnitt 6.4.1 beschrieben, konnte im Rahmen der Arbeit die Ursache dieses
Anstieges der Signalpfadverstidrkung fiir niedrige Frequenzen nicht gefunden werden. Je-
doch liegt ein Zusammenhang mit der zusétzlichen Leistungsaufnahme im Betrieb der
AMUX-Variante 2 nahe. Der Abfall der Gesamt-Signalamplitude der AMUX-Variante 2
tiber der Signalfrequenz liegt bei 60% fiir 100 GS/s und bei 67% fiir 120 GS/s. Damit liegt
der Verlust der Gesamt-Signalamplitude beider AMUX-Varianten fiir beide Abtastraten
und bei Optimierung der ENoB-Verldufe in der selben Gréflenordnung. Die Gesamt-Si-
gnalamplitude der AMUX-Variante 1 lasst sich fiir hohe Frequenzen durch Erhéhung
der Arbeitspunktstrome in den Taktverstirker-Zellen nicht weiter erhéhen. Dies ldsst
darauf schlieflen, dass durch die Erhohung des Spannungshubes in der Taktverstarker-
kette die effektive Taktsignalamplitude am Takt-Eingang der Kernschaltung fiir die hier
untersuchten, resultierenden Abtastraten nicht signifikant erhéht werden. Damit liegt
die Grenzfrequenz der Takt-Eingangsschnittstelle der Kernschaltung bei etwa 60 GHz.
Diese Grenzfrequenz entspricht in erster Naherung der Grenzfrequenz der Messung des
Takt-Kanals mit Hilfe des VNA (vgl. Abbildung 6.22a). Die Gesamt-Signalamplitude der
AMUX-Variante 2 lasst sich fiir hohe Frequenzen durch Erhohung der Arbeitspunktstro-
me in den Taktverstirker-Zellen auf 560 mVpy, fiir 100 GS/s und 440 mVp,, fiir 120 GS/s
anheben. Damit entspricht der Abfall der Gesamt-Signalamplitude der AMUX-Variante
2 53% fir 100 GS/s und 63% fur 120 GS/s. Dies lésst darauf schlieflen, dass durch die
Erhohung des Spannungshubes in der Taktverstiarkerkette die Taktsignalamplitude .4
am Takt-Eingang der Kernschaltung erh6ht werden kann. Demnach liegt die Grenzfre-
quenz des Takt-Eingang der Kernschaltung hoéher als 60 GHz, was den Ergebnissen der
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Abbildung 6.27: Messung und Simulation des ENoB (a) und des Amplitudenverlaufs des Si-
gnaltons (b) der AMUX-Variante 2 fiir 128 GS/s. Messungen des ENoB (a)
und des Amplitudenverlaufs des Signaltons der DACs fiir 64 GS/s.

VNA-Messung (vgl. Abbildung 6.22b) entspricht. Die Erhdhung der Signalamplitude fiir
hohe Signalfrequenzen der AMUX-Variante 2 fithrt jedoch zu einem Abfall des ENoB
auf etwa 3,8 bit bei f, = 48,8 GHz und 100 GS/s aufgrund von steigender Intermodula-
tionsverzerrung durch den Stromiiberhéhungseffekt in den Stromschaltern der SEL.
Abbildung 6.27 zeigt die Messung und Simulation des ENoB und des Amplitudenverlaufs
des Gesamt-Signaltons der AMUX-Variante 2 fiir 128 GS/s. Der ENoB der Messung und
der Simulation startet bei etwa 7,2 bit. Der ENoB-Verlauf und der Amplitudenverlauf des
Signaltones entsprechen in erster Naherung den Verldufen fir 100 GS/s und 120 GS/s.
Der ENoB fillt fiir eine Signalfrequenz von 49 GHz auf 3,7bit ab. Die Signalamplitude
fallt von etwa 1,23 Vi, auf etwa 380 mVy,, ab. Dies entspricht einem Abfall von 69%.

In Abbildung 6.28 sind die charakteristischen ENoB-Verldaufe im Vergleich zum kali-
brierten Referenz-Verlauf beider AMUX-Varianten fiir eine Abtastrate von 100 GS/s
aufgetragen. In (a) und (b) sind die ENoB-Verlaufe fir den AMUX-DAC-Aufbau mit
der AMUX-Variante 1 und in (¢) und (d) mit der AMUX-Variante 2 aufgetragen. In
(a) und (c) ist der charakteristische ENoB-Verlauf durch eine Fehlanpassung der Signal-
pfadverstiarkung von AV, 9 = 6% durch Absenkung des Ausgangsspannungshubes von
DAC2 um 6% (von 1V, auf 0,94 Vy,,) aufgetragen. Fiir beide AMUX-Varianten ist die
t-Typ ENoB-Charakteristik, welche in Abschnitt 3.1.2 hergeleitet wird, zu erkennen. Der
maximale ENoB-Verlust stimmt fiir beide AMUX-Varianten in erster Naherung mit den
FErgebnissen basierend auf den Modellgleichungen aus Abbildung 3.7b und den Ergebnis-
sen der Schaltungssimulationen aus Abbildung 6.7 und 6.16 tberein. In (a) und (c) ist
zusétzlich der charakteristische ENoB-Verlauf durch einen Tastgradfehler im Taktpfad
aufgetragen. Der Tastgradfehler kann in erster Ndherung mit Hilfe der dc-Offsetspan-
nung am Takt-Eingang der Kernschaltung abgeschétzt werden. Der Zusammenhang zwi-
schen einem Tastgradfehler und dem Gleichanteil des differentiellen Taktsignals ist in
[38] beschrieben. Fiir die AMUX-Variante 1 kann eine dc-Offsetspannung von 20 mV
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Abbildung 6.28: Messung der charakteristischen ENoB-Verldufe im Vergleich mit dem kali-
brierten Referenz-Verlauf beider AMUX-Varianten bei 100 GS/s. In (a) fir
eine Fehlanpassung der Signalpfadverstidrkung von AV, 2 = 6% und einen
Tastgradfehler aufgrund einer dc-Offsetspannung am Takt-Eingang der Kern-
schaltung von 20mV. In (b) fiir eine Fehlanpassung des Takt-zu-Signal-
Timings von A¢. 4 = 72° und einer Fehlanpassung des Signal-zu-Signal-
Timings von A7y 0 = 7,5%.

am Takt-Eingang der Kernschaltung gemessen werden. Diese dc-Offsetspannung am
Takt-Eingang der Kernschaltung entspricht einer dc-Offsetspannung am Takt-Eingang
der AMUX-Variante 1 von 1 mV aufgrund der de-Spannungsverstédrkung des Taktpfades
von etwa 20. Ohne Kalibrierung des Tastgrades sind im AMUX-DAC-Aufbau mit der
AMUX-Variante 1 de-Offsetspannungen von etwa 120 mV fir Taktfrequenzen von 50 GHz
bis 60 GHz tiblich. Da die Messung der dc-Offsetspannungen fiir die AMUX-Variante 2
durch die Fehlfunktion des ATB-Busses nicht moglich ist, kann keine Angabe zu der
dc-Offsetspannung in Abbildung 6.28c gegeben werden. Fiir beide AMUX-Varianten ist
die d-Typ ENoB-Charakteristik, welche in Abschnitt 3.3.1 hergeleitet wird, zu erkennen.
Bei Vergleich der Messungen der AMUX-Variante 1 mit den Ergebnissen der Simulation
in Abbildung 6.7 fallt auf, dass in den Messungen bereits ein vergleichbarer ENoB-Verlust
fiir deutlich geringe dc-Offsetspannungen am Takt-Eingang der Kernschaltung erreicht
wird. Dies deutet darauf hin, dass die reale Schaltung bei vergleichsweise niedrigeren
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Gleichanteilen im Taktsignal den gleichen Tastgradfehler erzeugt wie in der Simulati-
on. Fir AMUX-Variante 2 kann leider kein Vergleich zwischen Messung und Simulation
getroffen werden, aufgrund der nicht vorhandenen Messung der dc-Offsetspannung am
Takt-Eingang der Kernschaltung.

In Abbildung 6.28b,d ist der charakteristische ENoB-Verlauf durch eine Fehlanpassung
des Takt-zu-Signal-Timings von A¢. 4 = 72° durch Verdnderung der Zeitverzogerung
At p = 4ps bzw. der Phasenverschiebung ¢. p = 36° (vgl. Abbildung 6.23) aufgetragen.
Fiir beide AMUX-Varianten ist eine b-Typ ENoB-Charakteristik zu erkennen. Vor allem
flir die AMUX-Variante 2 ist die spezielle Form der b-Typ ENoB-Charakteristik, welche
in Abschnitt 3.2.1 hergeleitet wird, zu erkennen. Die spezielle Form der b-Typ ENoB-
Charakteristik weist fiir ideale ZOH-Eingangssignale eine Verschiebung des Minimums
der Badewannenkurve von der Mitte des Ausgangsfrequenzbereichs hin zu Signalfrequen-
zen f, = 2/, §’A ~ 33 GHz auf. Bei dieser Frequenz wird die Gesamt-Signalamplitude auf-
grund der Fehlanpassung des Takt-zu-Signal-Timings minimal, wodurch der SINAD und
damit der ENoB verschlechtert wird. Im realen Aufbau kann durch Bandbreitenbegren-
zungen der DACs und der AMUX-Schaltung nicht von idealen ZOH-Eingangssignalen
(vgl. Gleichung 2.26 und 2.28) ausgegangen werden, wodurch sich die Frequenz des Mi-
nimums der speziellen b-Typ ENoB-Charakteristik zur Mitte hin verschieben kann. Der
maximale ENoB-Verlust stimmt fiir beide AMUX-Varianten in erster Naherung mit
den Ergebnissen der Schaltungssimulationen aus Abbildung 6.7 und 6.16 {iberein. Der
maximale ENoB-Verlust des realen AMUX-DAC-Aufbaus im Bezug auf eine Fehlanpas-
sung des Takt-zu-Signal-Timings ist groBer als der ENoB-Verlust der Ergebnisse ba-
sierend auf den idealen Modellgleichungen in Abbildung 3.10b. Die Abhéngigkeit des
AMUX-DAC-Aufbaus gegeniiber dem Takt-zu-Signal-Timing wird aufgrund der Band-
breitenbegrenzungen und der damit einhergehenden Reduzierung der Flankensteilheiten
der Eingangs- und Taktsignale im AMUX-DAC-Aufbau vergrofiert (vgl. Abschnitt 3.2.1).
In Abbildung 6.28b,d ist zusétzlich der charakteristische ENoB-Verlauf durch eine Fehl-
anpassung des Signal-zu-Signaltimings von A7, = 7,5% durch Veranderung der Zeit-
verzogerung At. p1 = 1,5 ps (A¢c, p1 = 13,5°) aufgetragen. Fiir beide AMUX-Varianten
ist die b-Typ ENoB-Charakteristik, welche in Abschnitt 3.2.2 hergeleitet wird, zu erken-
nen. Der maximale ENoB-Verlust stimmt fiir beide AMUX-Varianten in erster Naherung
mit den Ergebnissen der Schaltungssimulationen aus Abbildung 6.7 und 6.16 iiberein.
Bei Vergleich der Messungen mit den Ergebnissen basierend auf den idealen Modellglei-
chungen in Abbildung 3.15 kann festgestellt werden, das der reale AMUX-DAC-Aufbau
bereits bei geringen Fehlanpassungen groflere ENoB-Verluste aufweist. Dies liegt, wie in
Abschnitt 3.2.2 erkldrt, an der Bandbreitenbegrenzung der Eingangssignale durch die
realen DACs und die reale AMUX-Schaltung.

Die in Abbildung 6.28 gezeigten Messungen verifizieren nicht nur die Ergebnisse der
Schaltungssimulationen aus Abschnitt 6.2.2 und 6.3.2, sondern das funktionsbasierte
Frequenzbereichsmodell aus Abschnitt 2.2 und dessen Verwendung zur Herleitung der
charakteristischen ENoB-Verlaufe in Kapitel 3.

Im Folgenden wird beispielhaft die Kalibrierung der Fehlanpassung der Signalpfadver-
starkung eines AMUX-DAC-Aufbaus mit der AMUX-Variante 1 bei einer Signalfrequenz
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Abbildung 6.29: Ausgangsspektren des AMUX fiir eine Signalfrequenz von 2,37 GHz und
eine Abtastrate von 100 GS/s ohne Kalibration der Signalpfadverstirkung
(AVgz1,2 = 6%) (a) und mit Kalibration der Signalpfadverstarkung (b).

von 2,37 GHz und die Kalibrierung des Tastgrades des Taktsignals eines AMUX-DAC-
Aufbaus mit der AMUX-Variante 2 bei einer Signalfrequenz von 48,8 GHz anhand des
Ausgangsspektrums gezeigt. Die Kalibrierung erfolgt anhand der Erkenntnisse aus Ka-
pitel 5. In Abbildung 6.29 sind die Ausgangsspektren des AMUX-DAC-Aufbaus mit
der AMUX-Variante 1 bei einer Signalfrequenz von 2,37 GHz gezeigt. In (a) liegt eine
Fehlanpassung der Signalpfadverstarkung von AV 2 = 6% vor. Durch die Fehlpassung
der Signalpfadverstirkung besitzt der Gesamt-Residualton r¥ eine Amplitude von et-
wa —43dBV,. Damit ist die Gesamt-Residualamplitude gréfier als die Amplituden der
Oberwellen aufgrund von Intermodulationsverzerrung. Dadurch bestimmt hauptséchlich
das Verhéltnis zwischen Gesamt-Residualamplitude [r¥| und Gesamt-Signalamplitude
|s/| den SINAD und damit den ENoB von etwa 5,8bit (vgl. Abbildung 6.28a). Bei
Anpassung des Ausgangshubes der DACs (vgl. Kapitel 5) kann die Gesamt-Residualam-
plitude im Ausgangsspektrum gesenkt werden, wie in Abbildung 6.29b gezeigt. Die Am-
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Abbildung 6.30: Ausgangsspektren des AMUX fiir eine Signalfrequenz von 48,8 GHz und eine
Abtastrate von 100 GS/s ohne Kalibration des Tastgrades des Taktsignals (a)
und mit Kalibration des Tastgrades des Taktsignals (b).

plitude des Gesamt-Residualtons liegt nach Kalibration der Signalpfadverstirkung bei
—65dBV,,,, was einer Senkung um 22 dB entspricht. Die Amplitude des Gesamt-Resi-
dualtons ist nach Kalibration niedriger als die Amplitude der dritten Oberwelle Y, bei
der Frequenz fj; = 7,11 GHz. Nach Kalibration der Signalpfadverstarkung wird der SI-
NAD und damit der ENoB von 7,3 bit hauptséchlich von dem Verhéltnis zwischen dem
Gesamt-Signalton und den Oberwellen der Intermodulationsverzerrung sowie dem Stor-
ton bei der Frequenz 26 GHz bestimmt. Der Stérton bei der Frequenz 26 GHz stammt
von dem Rauschen der DAC-Ausgénge.

In Abbildung 6.30 sind die Ausgangsspektren des AMUX-DAC-Aufbaus mit der AMUX-
Variante 2 bei einer Signalfrequenz von 48,8 GHz gezeigt. In (a) liegt ein Tastgradfeh-
ler vor, wodurch im Ausgangsspektrum ein Gesamt-Residualton r¥ mit einer Amplitu-
de von etwa —25dBV, erzeugt wird. Damit ist die Gesamt-Residualamplitude gréfier
als die Amplituden der Oberwellen aufgrund von Intermodulationsverzerrung. Dadurch
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Abbildung 6.31: Differentielle Messung der Augendiagramme fiir eine 100 GBd/100GS/s
PAM-4 (a,c) und fiir eine 120 GBd/120 GS/s PAM-4 (b,d) fiir beide AMUX-
Varianten.

bestimmt hauptséchlich das Verhéltnis zwischen Gesamt-Residualamplitude [r}| und
Gesamt-Signalamplitude |s¥| den SINAD und damit den ENoB von etwa 2,7bit (vgl.
Abbildung 6.28c). Bei Kalibration des Tastgradfehlers durch Anpassung des Gleichan-
teils im Taktsignal mit Hilfe der Einpridgung von dc-Offsetspannungen kann die Ge-
samt-Residualamplitude im Ausgangsspektrum gesenkt werden (vgl. Abbildung 6.29b).
Die Amplitude des Gesamt-Residualtons liegt nach Kalibration des Tastgradfehlers bei
—56dBV,,, was einer Senkung um 31dB entspricht. Die Amplitude des Gesamt-Resi-
dualtons ist nach Kalibration niedriger als die Amplitude der dritten Oberwelle hY, bei
der Frequenz fj,, = 46,4 GHz. Nach Kalibration des Tastgrades des Taktsignals wird
der SINAD und damit der ENoB von 4,9 bit hauptséchlich von dem Verhéltnis zwischen
dem Gesamt-Signalton und den Oberwellen der Intermodulationsverzerrung bestimmt.
Die Stortone bei den Frequenzen 2 GHz und 4,4 GHz stammen von dem Rauschen der
DAC-Ausgénge.

In Abbildung 6.31 sind differentielle Messungen der Augendiagramme mit einer PAM-4-
Modulation beider AMUX-Varianten fiir Baud-Raten und Abtastraten von 100 GBd
/100 GS/s (a,c) und 120 GBd/120 GS/s (b,d) aufgetragen. Die Messungen der Augendia-
gramme wurden ohne Vorverzerrung (Prdemphase) der Eingangssignale durchgefiihrt.
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Der AMUX-DAC-Aufbau wurde fiir jede Messung entsprechend der Kalibrationsroutine
aus Kapitel 5 kalibriert. Ohne eine Kalibration des AMUX-DAC-Aufbaus wéren die Au-
gendiagramme geschlossen. Das Takt-zu-Signal-Timing des AMUX-DAC-Aufbaus mit
der AMUX-Variante 1 (a,b) kann um A¢. 4 = 135° bzw. 65° fiir die Messungen bei
100 GBd/100 GS/s bzw. 120 GBd/120 GS/s verschoben werden, bis sich die Augendia-
gramme schliefen. Die Phasenverschiebungen A¢. 4 = 135° bzw. 65° entsprechen Zeit-
verzogerungen von At. p = 7,5ps bzw. 3ps. Der selbe Einstellungsspielraum kann auch
fiir das Signal-zu-Signal-Timing und die Zeitverzogerungen At. p1 und At. ps gemessen
werden. Um offene Augendiagramme mit der AMUX-Variante 1 bei 120 GBd/120 GS/s
zu messen, wurde der Arbeitspunktstrom der Transadmittanzstufen der Kernschaltung
um 50% gesenkt. Der niedrigere Arbeitspunktstrom fithrt zu niedrigeren Ausgangsstro-
men der Transadmittanzstufen, welche die SEL ansteuern. Die SEL weist aufgrund der
niedrigeren Ausgangsstrome der TAS ein schnelleres Schaltverhalten auf. Dies liegt an
den kleineren Diffusionskapazitdten der SEL-Transistoren aufgrund der kleineren zu
schaltenden Strome. Die Linearitdt der Transadmittanzstufen ist trotz der Absenkung
der Arbeitspunktstrome ausreichend hoch um PAM-4-modulierte Signale zu tibertragen.
Der Spannungshub der Augendiagramm der AMUX-Variante 1 liegt fiir 120 GS/s bzw.
120 GS/s bei 0,7 Vp, bzw. 0,5 Vi, Das Takt-zu-Signal-Timing des AMUX-DAC-Aufbaus
mit der AMUX-Variante 2 (a,b) kann um A¢. 4 = 94,5° bzw. 55° fiir die Messungen
bei 100 GBd/100 GS/s bzw. 120 GBd/120 GS/s verschoben werden, bis sich die Augen-
diagramme schlieBen. Die Phasenverschiebungen A¢. 4 = 94,5° bzw. 55° entsprechen
Zeitverzogerungen von At. p = 5,25 ps bzw. 3 ps. Der selbe Einstellungsspielraum kann
auch fiir das Signal-zu-Signal-Timing und die Zeitverzogerungen At. p; und At. p2 ge-
messen werden. Der Spannungshub der Augendiagramm der AMUX-Variante 2 liegt fiir
120 GS/s und 120 GS/s bei etwa 1,2 V,,. Alle gemessenen PAM-4-Augendiagramme wei-
sen deutliche Augenéffnungen auf.

In Abbildung 6.32 sind differentielle Messungen von PAM-4-modulierten Augendiagram-
men der AMUX-Variante 2 fiir eine Baud-Rate und Abtastrate von 128 GBd/128 GS/s
aufgetragen. Der Spannungshub der Augendiagramm der AMUX-Variante 2 liegt fiir
128 GS/s bei 0,9 Vpp. In (a) ist der Trigger des Oszilloskopes DCA-XN100A auf eine
Baud-Rate von 128 GBd eingestellt. Das Augendiagramm in (a) ist nicht mehr voll-
standig gedffnet. Um beide Daten-Kanéle der AMUX-Schaltung getrennt betrachten zu
konnen, kann der Trigger des Oszilloskopes auf eine Baud-Rate von 64 GBd eingestellt
werden (vgl. Abbildung 6.32b).

Das Oszilloskop iiberlagert somit nicht die Datenwerte fiir alle 7,8125 ps sondern fiir alle
15,625 ps, wodurch die Daten der jeweiligen Daten-Kanile separat auf dem Oszilloskop zu
erkennen sind. In Abbildung 6.32b ist zu erkennen, dass die Daten-Kanéle keine symme-
trischen Ubertragungsfunktionen besitzen. Der Daten-Kanal 2 liefert fiir die Abtastrate
des AMUX von 128 GS/s ein deutlich geoffnetes Auge, wihrend das Auge des Daten-Ka-
nals 1 beinahe geschlossen ist. Der Grund fiir das asymmetrische Ubertragungsverhalten
der beiden Daten-Kanile bei der Messung eines PAM-4-modulierten Ausgangssignals
und einer Abtastrate von 128 GS/s konnte im Rahmen der Arbeit nicht gefunden werden.
Es liegt Nahe, dass die zusétzliche Leistungsaufnahme der AMUX-Variante 2 Einfluss
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Abbildung 6.32: Differentielle Messung der Augendiagramme fiir eine 128 GBd/128 GS/s
PAM-4, getriggert auf 128 GBd (a) und getriggert auf 64 GBd (b) fiir die
AMUX-Variante 2.

auf die Performance der Schaltung nimmt. Die zusétzliche Stromaufnahme, welche sich
gegebenenfalls asymmetrisch iiber das Versorgungsspannungsnetz verteilt, konnte auf
dem Chip zu lokalen Schwankungen des Massepotentials (engl. ground bounce) fiihren.
Diese Schwankungen des Massepotentials kénnten Auswirkungen auf die Arbeitspunkt-
strome und das Ubertragungsverhalten der jeweiligen Zellen besitzen. Abbildung 6.33
zeigt das Augendiagramm eines differentiell gemessenen PAM-2-Ausgangssignals der
AMUX-Variante 2 fiir eine Baud-Rate und Abtastrate von 180 GBd/180 GS/s. Diese
Messung zeigt, dass die AMUX-Variante 2 potentiell in der Lage ist Abtastraten von
180 GS/s zu erreichen. Jedoch liegt die vertikale Augenoffnung der PAM-2-Augendia-
gramme bei etwa 18% des statischen Ausgangshubes, wodurch eine PAM-4-Ubertragung
bei dieser Abtastrate keine offenen Augen mehr liefern wiirde.

6.5 Fazit

Die Messergebnisse der im Rahmen der vorliegenden Arbeit entwickelten integrierten
AMUX-Schaltungen demonstrieren die gewiinschte Funktionalitét eines analogen Multi-
plexers. Die AMUX-Variante 1, welche im Rahmen des EU-Projektes TARANTO ent-
wickelt wurde, erfiillt bis auf die Spannungsverstarkung (V,, = 0,7 statt V,, = 1) die
gesetzten Spezifikationsziele. Mit der AMUX-Variante 1 kénnen Amplitudenmodulier-
te PAM-4-Augendiagramme mit Abtastraten von bis zu 120 GS/s erzeugt werden. Die
AMUX-Variante 1 stellt zum Zeitpunkt der Veroffentlichung in [17, 18] den Rekord
flir die hochste gemessene effektive Auflésung einer AMUX-Schaltung in allen Halblei-
tertechnologien dar. Die AMUX-Variante 1 zeigt, dass sich das P-AMUX-Konzept zur
Realisierung von AMUX-Schaltungen mit einer hohen Anforderung an die erreichbare,
effektive Auflosung eignet. Die AMUX-Variante 2, welche im Rahmen des Gemini-Pro-
jektes mit Projektpartner Micram entwickelt wurde, zeigt die Bandbreitenvorteile des
AMUX-Konzeptes mit einem linearen Ausgangsverstirker. Das Ziel des Gemini Projektes
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Abbildung 6.33: Augendiagramm eines differentiell gemessenen PAM-2-Signals fiir
180 GBd/180 GS/s.

ist die Ansteuerung der AMUX-Variante 2 mit 6-bit DACs. Zur besseren Vergleichbarkeit
der beiden Varianten wurden beide mit 8-bit DAC-Modulen gemessen. Die gemessene
effektive Auflosung der AMUX-Variante 2 liegt zwischen 7,1 bit und 3,7 bit fiir Abtastra-
ten bis zu 128 GS/s. Die AMUX-Variante 2 besitzt zum Zeitpunkt der Abgabe der Arbeit
die hochste, gemessene, effektive Auflosung eines AMUX fiir Abtastraten > 120 GS/s.
Aufgrund der unerwartet niederohmigen Trennung der beiden Versorgungsspannungen
der AMUX-Variante 2 (Fehler im Layout einer ATB-Bus-Zelle) liegt die Leistungsaufnah-
me des Chips 28,8% tiber dem simulierten Wert von 3,65 W. Das Ausmaf} des Einflusses
der zusétzlichen Leistungsaufnahme auf die Performance der Schaltung konnte im Rah-
men der Arbeit nicht gezeigt werden. Die zusétzliche Leistung wird jedoch zumindest
zu einer Steigerung der Betriebstemperatur der Schaltung fithren, welche sich negativ
auf die Hochgeschwindigkeitseigenschaften der Transistoren auswirkt. Zuséatzlich ist der
ATB-Bus nicht funktionsfahig, wodurch das Kalibrationskonzept der Spitzenwert-Detek-
torschaltung nicht charakterisiert und verifiziert werden kann.

Die Messergebnisse beider AMUX-Varianten bestétigen des weiteren das in Abschnitt 2.2
hergeleitete funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell und die darauf basierenden cha-
rakteristischen ENoB-Verldufe aus Kapitel 3.



7 Zusammenfassung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit umfasst die Entwicklung von Modellen und Schaltungskonzep-
ten zur Entwicklung, Optimierung und Analyse von integrierten AMUX-Schaltungen.
Die Verifizierung dieser Modelle und Schaltungskonzepte erfolgte Anhand der Entwick-
lung und Charakterisierung zweier integrierter AMUX-Varianten. Die beiden im Rah-
men dieser Arbeit entwickelten AMUX-Varianten erreichen Abtast- und Baud-Raten von
120 GS/s bzw. 120 GBd und 140 GS/s bzw. 128 GBd. AMUX-Varianten erreichen Rekord-
werte im Bereich der effektiven Auflésung von 7,7 bit bis 4,1 bit und 7,2 bit bis 3,8 bit.
Der Vergleich mit dem Stand der Technik in Abschnitt 1.2 zeigt, dass die AMUX-Va-
riante 1 und 2 in dem Vergleichskriterium der theoretischen Datenrate Rekordwerte
von 492 Gbit/s und 473,6 Gbit/s. Mit Hilfe der AMUX-Variante 1 kann zudem eine
10 km-lange IM/DD Ubertragung mit 360 Gbit/s und einem Rekordwert fiir die spektra-
le Effizienz von 3,08 bit/s/Hz demonstriert werden [6, 7.

Um die Entwicklung, die Analyse und die Messung der AMUX-Schaltungen zu erleich-
tern, wurde ein funktionsbasiertes Frequenzbereichsmodell hergeleitet (vgl. Abschnitt 2.2).
Dieses Modell basiert auf den mathematischen Modellgleichungen des AMUX, bietet je-
doch im Gegensatz zu den Modellgleichungen ein einfacheres Ablaufschema zur Analyse
des AMUX-Ausgangssignals. Das Ablaufschema beinhaltet die Aufteilung der spektra-
len Komponenten in Basisbédnder und gespiegelte Abbilder sowie die Kategorisierung der
enthaltenen To6ne in Signal- und Residualtone. Im Zusammenhang mit dem funktionsba-
sierten Frequenzbereichsmodell wurde der Effekt der Frequenzbereichsverschachtelung
und der Effekt der Linearitdtsverschachtelung in Abschnitt 2.3 eingefiihrt. Diese Ef-
fekte dienen als Hilfsmittel zur Vereinfachung der Untersuchung und Optimierung der
AMUX-Varianten.

Basierend auf diesem funktionsbasierten Frequenzbereichsmodell lassen sich die Auswir-
kungen von Fehlanpassungen und Nichtidealitdten des AMUX und der Ansteuerung
des AMUX in Kapitel 3 herleiten. Die Fehlanpassungen und Nichtidealitdten werden
in drei Kategorien unterteilt, ndmlich: Nichtidealitdten im Signalpfad, Fehlanpassun-
gen des Timings und Nichtidealitdten im Taktpfad. Je nach Schaltungskonzept und
Dimensionierung kénnen die in dieser Arbeit beschrieben Nichtidealitdten die erreich-
bare effektive Auflésung und den Amplitudenverlauf des Ausgangssignal der Schaltung
beeinflussen. Zur einfachen Erkennung der Nichtidealititen im Ausgangssignal der si-
mulierten und gemessenen AMUX-Schaltung, werden den Nichtidealitiaten spezifische
ENoB-Charakteristiken zugeordnet und deren Ursache hergeleitet. Im Rahmen der Ar-
beit konnen Sechs verschiedene Nichtidealitdten und deren Ursachen ausgearbeitet wer-
den. Die Untersuchung weiterer Nichtidealitdten wie zum Beispiel dem Takt-Jitter und
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die Erweiterung der ENoB-Charakteristiken auf N:1 AMUX-Schaltungen sind Bestand-
teil weiterfithrender Arbeiten.

Basierend auf den ENoB-Charakteristiken der Nichtidealitdten und deren Ursachen konn-
te in Kapitel 5 eine Kalibrationsroutine erarbeitet werden, welche zur Optimierung der
effektiven Auflésungen bei Simulation und Messung der AMUX-Schaltungen in dieser
Arbeit verwendet wurde.

In der Arbeit werden zwei Kernschaltungstopologien, das clocked-TAS-Konzept und das
clocked-SEL-Konzept miteinander Verglichen und deren Vor- und Nachteile ausgearbei-
tet. Aufgrund der Ergebnisse dieses Vergleichs beziiglich der erreichbaren Linearitét
wurden die entwickelten AMUX-Varianten mit dem clocked-SEL-Konzept realisiert. Zu-
satzlich zu dem Vergleich der Kernschaltungstopologien wird das Topologie-Konzept des
analogen Leistungsmultiplexers (P-AMUX) mit dem Konzept der AMUX-Kernschaltung
mit einem linearen Ausgangsverstirker verglichen. Das Konzept des P-AMUX wur-
de in AMUX-Variante 1 und das Konzept der AMUX-Kernschaltung mit einem li-
nearen Ausgangsverstirker in AMUX-Variante 2 umgesetzt. Ein idealer Vergleich der
beiden Konzepte ist aufgrund der unterschiedlichen Transistortechnologie der beiden
AMUX-Varianten nicht méglich. Die Messergebnisse der AMUX-Variante 1 und 2 be-
stitigen grundsétzlich die in Abschnitt 4.3.2 beschrieben Vor- und Nachteile der beiden
Topologiekonzepte.

Neben dem Vergleich von Schaltungstopologien werden Dimensionierungs- und Layout-
untersuchungen beziiglich der erreichbaren Linearitdt der verwendeten Teilschaltungen
(TAS, SEL, BS, EF) vorgenommen. Die Dimensionierung und das Layout der Selektorstu-
fe (SEL) stellt fiir das realisierte clocked-SEL-Konzept eine besondere Herausforderung
dar, da diese Teilschaltung die grundlegende AMUX-Funktion realisiert. Im Zuge der
Untersuchung der SEL konnten zwei Effekte, welche die Linearitdt beeinflussen, unter-
sucht werden. Die Intermodulationsverzerrung und die Gesamt-Signalamplitude des Aus-
gangssignals der SEL sind abhéngig von der Taktsignalamplitude am Takt-Eingang der
SEL. Diese Abhéngigkeiten fiihren zu entgegengesetzten Dimensionierungsvorschriften
beziiglich der Taktsignalamplitude zur Optimierung der Linearitdt der SEL. Zuséatzlich
wurden zwei Layout-Varianten der SEL miteinander verglichen und deren Einfluss auf
die effektive Auflésung der SEL untersucht.

Um die Kalibration des Timings zwischen den Eingangssignalen und dem Taktsignal
eines AMUX zu erleichtern, wurde eine Spitzenwert-Detektorschaltung vorgeschlagen.
Diese verwendet das ungenutzte Dummy-Ausgangssignal der clocked-SEL, um eine dc-
Kalibrationsspannung zu generieren. Mit Hilfe dieser dc-Kalibrationsspannung kann das
Timing zwischen den Eingangssignalen und dem Taktsignal mit Hilfe eines zweischrit-
tigen Kalibrationsverfahrens eingestellt werden. Dieses Kalibrationsverfahren kann mit
Hilfe einer einfachen dc-Spannungsmessung durchgefiihrt werden und dient zur groben
Kalibration des Timings der Eingangsignale und des Taktsignals. Eine Feinjustage des
Timings kann mit Hilfe der Kalibrationsroutine aus Kapitel 5 durchgefiihrt werden. Die-
se Kalibrationsroutine beruht auf der Messung des Ausgangsspektrums des AMUX mit
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Hilfe eines Sampling-Oszilloskops. Die Charakterisierung der Spitzenwert-Detektorschal-
tung konnte aufgrund der Fehlfunktion des ATB-Busses der AMUX-Variante 2 nicht
durchgefiihrt werden.

Messungen der entwickelten und aufgebauten AMUX-Varianten bestétigen das hergelei-
tete funktionsbasierte Frequenzbereichsmodell, die darauf basierenden charakteristische
ENoB-Verldufe der Nichtidealitdten und den Effekt der Frequenzbereichs- und Linea-
ritdtsverschachtelung. Mit Hilfe der im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Erkenntnis-
se, kann die effektive Auflésung eines AMUX-DAC-Aufbaus optimiert und analysiert
werden. Die AMUX-Variante 1 stellt mit bis zu 120 GBd/120 GS/s zum Zeitpunkt der
Vero6ffentlichung [17, 18] den AMUX mit der hochsten Daten- und Abtastrate in BiC-
MOS-Halbleitertechnologie dar. Zusétzlich stellt die AMUX-Variante 1 zum Zeitpunkt
der Veroffentlichung den AMUX mit der hochsten effektiven Auflosung (7,7-4,1 bit) in
allen Bipolar-Halbleitertechnologien dar (vgl. Tabelle 1.1). Die AMUX-Variante 2 be-
sitzt eine unvorhergesehene, niederohmige Trennung der beiden Versorgungsspannungen
des Bipolar- und des CMOS-Schaltungsteils. Dadurch steigt die Leistungsaufnahme der
AMUX-Variante 2 um 28%. Die Ursache der niederohmigen Trennung der Versorgungs-
spannungen liegt wahrscheinlich in einem Layoutfehler in einer ATB-Zelle (CMOS-Zelle).
Die AMUX-Variante erreicht trotz der zusétzlichen Leistungsaufnahme eine maximale
Datenrate von 128 GBd und eine Abtastrate von 140 GS/s mit einer Spannungsverstéir-
kung von V,, = 1,2. Fiir Messungen mit 8-bit DACs zeigt die AMUX-Variante 2 eine
effektive Auflosung zwischen 7,1 bit und 3,7 bit bei einer Abtastrate von 128 GS/s. Da-
mit besitzt die AMUX-Variante 2 zum Zeitpunkt der Abgabe der Arbeit die hochste
gemessene effektive Auflosung eines AMUX fiir Abtastraten > 120 GS/s. Die Behebung
der niederohmigen Trennung der Versorgungsspannungen in einem Re-Design kénnte die
erreichbaren Daten- und Abtastraten und die effektive Auflésung der AMUX-Variante
2 weiter verbessern.



Anhang A

Herleitung zu Kapitel 3

A.1 Herleitung von Gleichung 2.43

Der Kehrwert der Gleichung 2.42 ergibt

1 V(PR + PY) + (P + P (A1)
SINAD, Vua Py '
_P£M+P[])V Pé%+P‘]/'Yl (AQ)
B qu V;L,lpg .
Mit Hilfe von Gleichung 2.39 und Gleichung 2.40 ergibt sich
1 1 1
(A.3)

SINAD, _ SINADp ' SINADy,’

Der ENoB des Ausgangssignals des Signalpfades kann mit Hilfe der Definition des ENoB
(vgl. Gleichung 2.31) berechnet werden

SINAD, |45 — 1,76

ENoB, = 6.02 , (A.4)
10log< T +1 T ) — 1,76
SINA SINA
_ N DD6 012N Dy 1 (A.5)
SINA
101og (SINADp) — 101log (1 + SRR ) — 1,76
= 602 , (A.6)
6.02-ENoB p+1,76
101log <1 + 106,02~EN01BOV,1+1,76 )
= ENoBp — “é o - : (A.7)
10log (1 + 100,602~(EN0BD—EN0BVJ))
= ENoBp — (A.8)

6,02
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Analog zu Gleichung A.3, ldsst sich aus Gleichung 2.41 eine allgemeine Formel fiir M-
zahlige Verstarkerkaskaden herleiten

TN S S — (A.9)
SINAD, SINADp SINADy; SINADvy s~ ’
Der Gesamt-ENoB ergibt sich allgemein zu
ENoB, = ENoBp
101og (1 4+ 100:602-(ENoBp—ENoBv1) | . | 100,602-(EN0BD—EN0BV$M))
_ (A.10)

6,02 ’
— ENoB)p — AENoB,. (A.11)



Anhang B

Herleitung zu Kapitel 4

B.1 Herleitung zur Verwendung des Mittelwertes der
Schaltzeiten

Betrachtet wird das Ersatzschaltbild der Layout-Variante 1 aus Abbildung 4.16. Im Fol-
genden wird die Schaltzeit des Ausgangssignals X ,;;(f) des Mischers 1 bestehend aus
SS1p,n hergeleitet. Dabei wird von der Gleichung 2.32 ausgegangen. Dabei entspricht das
Ausgangssignal X/, (f) dem differentiellen Ausgangsstrom I,,(f) —Iy,,(f) im Frequenz-
bereich. Das Eingangssignal X entspricht dem differentiellen Eingangsstrom I.4(f) im
Frequenzbereich. Damit ergeben sich die allgemeinen Eingangsstrome des Mischer 1 der
SEL zu I,(f) = Loy le%(f) und I, (f) = 2 - le%(f). Das Taktsignal Cj;;(f) muss
aufgrund der Zeitverzogerung in der Basisansteuerung des Stromschalters SS1p gegen-
iber dem Stromschalter SS1n in zwei Taktsignale aufgeteilt werden, namlich Cy/ g1,
und Cypy gg1p- Der Zusammenhang zwischen den beiden Taktsignalen kann mit

Coriap =Chrrin eI fBAIL (B.1)
beschrieben werden, wobei 3Aty, , der Zeitverzogerung aufgrund der Basiskontaktmetal-
lisierung entspricht. In den folgenden Gleichungen wird der Klammerterm (f) bei den
Frequenzbereichsgrofien zur besseren Lesbarkeit weggelassen. Mit Hilfe dieser Definitio-
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nen kann das Ausgangssignal des Mischer 1 beschrieben werden mit

Xy = Ilp -1, = (llp * QM1,1p> - (lln * QM1,1n) ) (B.2)

I L Iy I,
- ((20 21d) *CMl,lp) - ((0 _ ld) *CM1,1n> , (B.3)

2
- (120 *CM1’1P> + (IBQM *Can 1p) ( *CMl,ln) + (Iezld *CMl,ln) ;
(B.4)
- (120 # (Carnap = Carnan > (eld Car1p + Cant M)) , (B.5)
:(I;*(CMllp OMlln >+< eld* 5 CM11p+C’M11n>), (B.6)
_ (120 # (Carvtp = Cartin ) j ch) (B.7)
~ (5 (@ Conn)) + (D0~ 1) T ©9)

Gleichtakt—Gegentakt— Konversion Gegentaktsignal

Durch die Zeitverzogerung des Taktsignals C'ysq 1, gegentiber dem Taktsignal Cyq 1y,
aufgrund der Basiskontaktmetallisierung des Layouts entsteht eine Gegentakt-Gegentak-
t-Konversion im Ausgangssignal des Mischer 1. Dadurch beinhaltet das Ausgangssignal
des Mischers die Frequenzanteile des Taktsignal Cypq 1, — Cpyq15- Der Signalanteil im
Ausgangssignal entsteht durch das differentielle Eingangssignal gefaltet mit dem Taktsi-
gnal

— 1
Cann = 3 (CMl,lp + QMl,m) ; (B.9)
1 ‘
=5 Cann (e*ﬂ”f?’AtL,a + 1) : (B.10)
1 ‘
—_ . 7327TfL,a
=3 Carin (e +1). (B.11)

Der primér fiir den Schaltvorgang der Stromschalter wichtige Frequenzanteil des Taktsi-
gnals C, ist der Frequenzanteil bei der Taktfrequenz f = f. 4. Damit ergibt sich

Cui(f = fea) = “Chari,in (e_jQWfC‘AAtL’“ + 1) ) (B.12)

N — DN =

- Chrtan (e—ﬁ”%a + 1) . (B.13)

Durch Vektorsummierung ergibt sich fiir C;(f.4) eine Phasenverschiebung von 1,5 -
®L.a, Was wiederum einer Zeitverzogerung von L1,5- Aty , entspricht. Dies entspricht
dem arithmetischen Mittel der Zeitverzégerung des Stromschalters SSIn und des Strom-
schalters SS1p aufgrund der Basiskontaktmetallisierung der Layout-Variante 1. Fiir Pha-
senverschiebungen ¢, , < 45° entspricht der Betrag |C ;1 (f = fe.4)| in etwa dem Betrag
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von |C 1 15| = |Cpr11n]- Damit kann gezeigt werden, dass das fiir das Schaltverhalten
der Stromschalter wichtige Taktsignal C,;; bei Layout-Variante 1 eine mittlere Zeitver-
zogerung von 1,5 - Aty , besitzt.



Anhang C

Herleitung zu Kapitel 5

C.1 Herleitung des Amplitudenverlustes

Die folgende Herleitung orientiert sich an Abbildung 4.33. Die Amplituden der Ge-
samt-Signal- und Gesamt-Residualtone des Signalausgangs kénnen fiir Signalfrequenzen
fi = fn,p bestimmt werden

h:l)

. 1 h
lim |sY] = [s% ]+ |si| ~ 1V, - - — | sinc ()
fia Lll’ |7l1| Ln| pp QD(fl) 9 9

h=0

(C.1)

05V - s Ji (Y _ a
~ 0,5 Vpp - sinc 7o - 1+ sinc 5)) = 0,52 Vyp, (C.2)
lim [V ] = |+ [ [~ 1V ~gD(fl)-1(sinc <0> + sine (1>) (C.3)

fimfap T AT R PP 2 2 2))"

~ 0,5 Vyp - si S 1 tsine (1)) ~ 0,52 C.4
~ 0,5 Vpp - sinc 7o) + sinc 5)) = 0,52 Vpp. (C4)

Diese Gleichungen konnen mit Hilfe der Modellgleichungen 2.32 und 2.34 fiir die Sum-
menterme h = 0 (Basisband) und h = 1 (gespiegeltes Abbild) hergeleitet werden. Fiir
den Grenzwert f; — f, p sind die Amplituden der Gesamt-Signaltone und Gesamt-Resi-
dualténe gleich grof. Anzumerken ist, dass hier ein Amplitudenwert > 0,5V, erreicht
wird, obwohl die maximale Amplitude von s}, bei 0,5V, liegt. Dies ist die Folge der
Vereinfachung des funktionsbasierten Frequenzbereichsmodells durch die Vernachléssi-
gung des Einflusses von Abbildern héherer Ordnungen h > 1 der Modellgleichungen
2.32 und 2.34. Bei Auswertung der gesamten Modellgleichungen wird ein Wert von je-
weils 0,45V, erreicht. Fiir die Abschatzung des prozentualen Verlustes der Amplitude
des Dummy-Ausgangssignals ist diese Abweichung jedoch unerheblich.

Die Amplituden der Gesamt-Signal- und Gesamt-Residualténe des Dummy-Ausganges
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konnen ebenfalls fiir Signalfrequenzen f; — f, p bestimmt werden

. - . i 1/, 0 ) 1
tim 5| = I5h |~ Ish| = 1o g0l - 5 (sine (5 ) —sine (5 ). (©3)

fl_>fn,D 2 2
N : fi (TN
~ 0,5 Vpp - sinc -(1—sinc (=) ) ~0,116 Vpp, (C.6)
fs,D 2
lim 7] =[] = |70 ~ 1V,y - g (f) 1<sinc (0) _ sine (1)> (C.7)
fitFup Lull — [Lwul Dull ™~ pp " 9D\J1 2 9 9 5 .
N (5 1
~ 0,5 Vpp - sinc -(1—=sinc (=) ) ~0,116 Vpp. (C.8)
fs,D 2

Damit ist die Gesamt-Signaltonamplitude und die Gesamt-Residualtonamplitude des
Dummy-Ausgangs des Mischers um 78% niedriger als die Gesamt-Signaltonamplitude
und die Gesamt-Residualtonamplitude des Signalausganges des Mischers.



Anhang D

Definition zu Kapitel 6

D.1 Definition Gegentakt-Kleinsignalparameter

Abbildung D.1 zeigt ein Netzwerk mit vier Toren, welche zu jeweils zwei Tor-Paaren zu-
sammengefasst werden. Die Tor-Paare konnen zum Beispiel differentielle Signalschnitt-
stellen darstellen. Die Gegentakt-Kleinsignalparameter bzw. Modenkonversions-Parame-
ter dieses Netzwerks konnen analog zu [47, 66] zu

1

My, = 3 (S11 + S92 — Sa1 = S12) (D.1)
My, = % (S31+ S42 — 841 — S32) (D.2)
My, = % (S13+ Soq — Sz — S14) (D.3)
Myy = % (S35 + Sas — Saz — Sz4) - (D.4)

definiert werden. Dabei stellt S;; jeweils den Streuparameter mit der einfallenden Welle
an Tor 5 und der ausfallenden Welle an Tor ¢ dar. Die Tore weisen alle die Wellen-
impedanz von 502 auf. Die Gegentakt-Kleinsignalparameter M, und M, stellen die
Reflexionsfaktoren der beiden Tor-Paare und M, und M, stellen die Ubertragungsfak-
toren zwischen den beiden Tor-Paaren im Gegentakt dar.

- Tor 1 Tor 3 -
Tor-Paar 1 Netzwerk Tor-Paar 2
- Tor 2 Tor 4 -

Abbildung D.1: Netzwerk mit vier Toren bzw. zwei Tor-Paaren.
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